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Vorwort zur siebzehnten Auflage

Wir haben zahlreiche Zuschriften und Verbesserungsvorschlige bekommen. Natiirlich haben
wir wenn moglich all diese Vorschlidge eingearbeitet. Das Buch ist auf XML umgestellt wor-
den und damit auch digital verfiigbar. Trotzdem haben wir darauf geachtet, dass die Idee des
Buches erhalten bleibt. Linke Seite der Text und rechte Seite die dazugehorigen Bilder. Die
Umstellung auf XML hat viel Zeit gekostet, doch der Aufwand hat sich gelohnt. Ergénzt wur-
de das Buch durch ein Kapitel Verstidndnisfragen. Hier kann ein lernender Leser priifen, ob er
die technischen Beitrige des Buches verstanden hat.

Siegen und Gelsenkirchen im Februar 2018 Dietmar Ehrhardt
Wolfgang Oberschelp



Vorwort zur sechzehnten Auflage

Das Buch erfidhrt immer noch eine grofle Beliebtheit, wie die zahlreichen Zuschriften und
Verbesserungsvorschldge beweisen. Wir nehmen die wohl gemeinten Ratschlidge gerne auf
und haben die meisten der geduflerten Verbesserungsvorschlige in die Neuauflage des Buchs
eingearbeitet. Daneben wurde der Anhang C um die graphische Spektralanalyse erweitert.

Auch diesem Buch ist wieder eine CD beigefiigt, die tiber Lehre und Forschung auf den
Gebieten Halbleiterelektronik, Mikroelektronik und Mikrosystemtechnik am Institut fiir Mi-
krosystemtechnik der Universitit Siegen berichtet. Die Autoren danken dem Institut fiir diese
Unterstiitzung.

Siegen und Gelsenkirchen im Januar 2009 Erwin Bohmer

Dietmar Ehrhardt
Wolfgang Oberschelp
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Einfiihrung

Das vorliegende Buch beschreibt den Aufbau und die Funktionsweise zahlreicher Bauelemen-
te so ausfiihrlich, wie es fiir eine funktionsgerechte Anwendung erforderlich ist. Es hilt sich
dabei an die Vorgehensweise der Praxis mit einer Beschreibung der Betriebseigenschaften
durch Kenndaten und Kennlinien, die der Hersteller tiblicherweise im Datenblatt angibt.

Die eingestreuten Rechenbeispiele fordern das Verstidndnis. Zahlreiche weitere Beispiele
mit Losungen findet der Leser in dem auszugsweise auf der beiliegenden CD wiedergegebenen
Band

Recheniibungen zur angewandten Elektronik von E. Bohmer, Vieweg 1997,
bzw. in dem verbesserten und erweiterten Nachfolgeband
Elemente der Elektronik — Repetitorium und Priifungstrainer, Vieweg 2005.

Auf den Hauptteil des Buches folgt ein vierteiliger Anhang:

Anhang A ist als Nachschlagewerk angelegt. Man findet dort zunidchst Werkstoffkenn-
daten, Bezeichnungen und Kennzeichnungen. Es folgt eine Einfiihrung in die Grundbe-
griffe der Halbleitertechnologie und die Herstellung von Leiterplatten. Das anschlieBende
Blindwiderstands-Frequenz-Diagramm — im Laborjargon HF-Tapete — erlaubt schnelle iiber-
schldagige Berechnungen bei allen Schaltungen mit Kapazititen und Induktivititen. Der
Frequenzgang von RC- und RL-Zweipolen sowie die speziellen Eigenschaften von Schwing-
kreisen werden gesondert dargestellt.

Die aufgefiihrten Kenngroflen zu Wechsel- und Mischstromen muss jeder Elektroni-
ker beherrschen, ebenso die Verhiltnisdarstellung nach dem Dezibelsystem. Die Begriffe
Rauschmaf3 und Rauschzahl interessieren ihn nur beim Aufbau von Verstirkern fiir sehr
schwache Signale. Die Hinweise zum storungsfreien Aufbau eines Gerites dagegen sind von
grundsétzlicher Bedeutung und umso beachtenswerter, je komplexer ein Schaltungssystem ist.

Anhang B ist als Bauteile-Katalog angelegt. Er gibt eine Ubersicht iiber handelsiibliche
Ausfithrungen zu den im Textteil beschriebenen Bauelementen. Dazu werden auch die we-
sentlichen Kenndaten und Grenzdaten mitgeteilt.

Anhang C enthilt eine Anleitung zur Schaltungssimulation anhand von Beispielen zu aus-
gewihlten Themen des Buches. Das hier benutzte Programm WinSpice ist leicht zu handhaben
und kommt somit Anfangern besonders entgegen. Es erlaubt die Simulation auch sehr umfang-
reicher Schaltungen.

Anhang D gibt dem Leser eine Beschreibung der beiliegenden CD. Diese erweitert seinen
theoretischen Horizont und gewihrt Einblick in Forschung und Technologie auf dem Gebiet
der Halbleiterelektronik. Sie stellt ihm aulerdem Software und Fachliteratur zur Verfiigung.

Da dieses Buch eine Reihe von Themen nicht erschopfend behandeln kann, werden am
Ende der Seiten Hinweise auf weiterfiihrende Literatur und einschldgige DIN-Normen gege-
ben. Die Letzteren findet man in den Normblittern des DIN (Deutsches Institut fiir Normung
e. V). In diesem Buch werden die DIN-Normen weitgehend beachtet. Auf Abweichungen
wird an einzelnen Stellen besonders hingewiesen. Entgegen DIN 41852 wird z. B. die frither
durchweg iibliche Kleinschreibung fiir die Halbleiterbezeichnungen ,,n* und ,,p* beibehalten.
Ferner werden im Hauptteil des Buches die bisher iiblichen Schaltzeichen fiir Spannungs- und
Stromquellen weiterverwendet, da diese im Gegensatz zu den neuen Symbolen Variationen
zulassen und sich somit besser fiir eine physikalisch orientierte Betrachtung eignen. Im An-
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VI Einfihrung

hang C dagegen mit seiner formalen Behandlung von Schaltungsproblemen werden die neuen
Schaltzeichen eingesetzt.

bisherige
(DIN 40990) Grundform

e (D @ ?ﬁff

Stromquelle é \r’ NN

Soweit Sicherheitsaspekte eine Rolle spielen, wird auf entsprechende ,,VDE-Bestimmun-
gen* verwiesen, herausgegeben vom VDE (Verband der Elektrotechnik Elektronik Informati-
onstechnik e. V.).

Variationen

:
v
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Elektrische Leitung und Widerstiande

1.1 Elektrische Leitung, Grundbegriffe

Zu jedem elektrischen Bauelement fithren Anschlussdrihte,
die eine elektrische Leitung bilden. Im einfachsten Fall han-
delt es sich um zwei parallele Drihte in Luft, deren charakte-
ristische Eigenschaften im Folgenden betrachtet werden. Die
dabei gewonnenen Erkenntnisse lassen sich analog auch auf
andere Leitungsformen in Luft und anderen Medien iibertra-
gen.

Zwischen den Drihten einer am Ende offenen (leerlaufen-
den) Leitung bildet sich beim Anlegen einer Gleichspannung
U ein elektrisches Feld aus mit der Feldstirke E, deren Wir-
kungsrichtung durch ,,Feldlinien” skizziert ist (Abb. 1.1).
Die Leitung nimmt eine elektrische Ladung Q auf. Sie stellt
einen Kondensator dar mit der Kapazitit C, die sich mit
zunehmendem Leiterabstand a verringert. Nach abgeschlos-
sener Aufladung wird der Strom I zu Null, sofern nicht
eine ,,Ableitung* zwischen den Drihten aufgrund einer un-
vollkommenen Isolation auftritt. Trockene Luft stellt einen
sehr guten Isolator dar. Durch Erhitzung oder Bestrahlung
(Rontgenstrahlen, UV-Licht) werden jedoch Luftmolekiile
ionisiert. Es bilden sich positive frei bewegliche Ionen und
negative Elektronen, die entlang der Feldlinien Ladungen
transportieren und damit einen Strom bilden. Eine von der
Spannungsquelle abgetrennte Leitung kann sich so entladen.
Da diese Entladung iiber einen Strom durch die ionisierte
Luft erfolgt, spricht man von einer Gasentladung. Es han-
delt sich dabei um eine ,,unselbstindige Gasentladung*, weil
sie zum Erliegen kommt, sobald der duBlere Ionisator nicht
mehr wirksam ist.

Die durch eine ,,normale* Ionisierung erzeugte Leitfahig-
keit k der Luft wird in ihrer GroBenordnung in Abb. 1.1
angegeben. Man berechnet damit einen entsprechenden Leit-
wert G, der in Parallelschaltung mit der Kapazitit C eine
Ersatzschaltung fiir die offene Leitung ergibt.

Wie das Rechenbeispiel zeigt, ist der ,,Querstrom® iiber die ionisier-
te Luft sehr klein. GroBere Querstrome konnen zwischen benachbarten
Leitungen auf einer geitzten Leiterplatte auftreten, wenn die Platten-
oberfliche verunreinigt ist. Man bezeichnet derartige Strome auf einer
eigentlich isolierenden Fliche als ,Kriechstrome®. Sie sind zu ver-
meiden durch einen isolierenden Schutzlack. Besonders bei hoheren
Spannungen (> 100 V) zwischen den Leitungen konnen die Kriechstro-

2 © Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH 2018

me ohne Schutzlackierung leicht kritische Werte erreichen. Nur eine
Schutzlackierung ergibt definierte Verhiltnisse und garantiert eine be-
stimmte Spannungsbelastbarkeit (siche Anhang A.6).

Eine am Ende kurzgeschlossene gleichstromdurchflosse-
ne Leitung ist darzustellen durch das in Abb. 1.2 angegebene
Ersatzbild. Bereits bei sehr kleiner Spannung U kommt es
zu einem relativ groflen Strom I in Verbindung mit einem
magnetischen Feld mit der Feldstirke H, wihrend das elek-
trische Feld vernachldssigbar ist. Die Leitung umfasst den
magnetischen Fluss ®. Die Kapazitit C und der Querleit-
wert G nach Abb. 1.1 treten praktisch nicht in Erscheinung.
Eine am Ende kurzgeschlossene Leitung ist eine Spule ein-
fachster Art (Windungszahl N = 1) mit der Induktivitét L,
die sich mit zunehmendem Leiterabstand a erhoht. Der stets
vorhandene Leitungswiderstand R erfordert fiir den Strom I
die Spannung U =1-R.

Im Allgemeinen ist eine Leitung im Betrieb weder kurz-
geschlossen noch leerlaufend. Spannung und Strom, elektri-
sches und magnetisches Feld sind gleichzeitig vorhanden.
Zur vollstindigen Charakterisierung dient dann ein Ersatz-
bild, das alle vier ErsatzgroBen enthilt: C, G, L, R. Beim
Gleichstrombetrieb ist normalerweise nur der Widerstand
R von Bedeutung, beim Wechselstrombetrieb interessieren
auch die Groflen L und C, wiahrend G meistens vernachlas-
sigbar ist.

Trennt man eine stromdurchflossene Leitung mit ihrem
Magnetfeld an irgendeiner Stelle auf, so kommt es zur In-
duktion einer Spannung, die an der Trennstelle wirksam wird
und dort zur Funkenbildung fiihren kann. Der Funke kommt
zustande durch Ionisierung und ,,Ziindung* des Luftgemi-
sches tiber der Trennstelle infolge einer hohen elektrischen
Feldstirke. Es bildet sich ein Stromfluss iiber das Gas in
Form einer kurzzeitigen ,,selbstindigen Gasentladung* in
Verbindung mit einer Leuchterscheinung. Unter ungiinstigen
Umstidnden kann es auch beim Abschalten grofier Strome zur

Ausbildung eines stehenden Lichtbogens kommen'.

Literatur: [1, 2, 3]

! Ein stehender Lichtbogen kann durch einen Pressluftstrom geldscht
werden. Ausgenutzt wird dieser Effekt beim Pressluftschalter. Anderer-
seits sind stehende Lichtbogen durchaus erwiinscht bei der Bogenlampe
und beim elektrischen Schweifien.

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_1
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Abb. 1.1 Offene Zweidrahtleitung und KenngroRen. *) Fiir die elektrische Leitfihigkeit findet
man in der Literatur uneinheitlich die Kurzzeichen k, y und 0. Zur Definition der Leitfahigkeit
siche Anhang A.1. Die Umrechnung in SI-Einheiten ergibt: 1 @ 'cm™ = 100Q'm™! =
100 S/m (siehe Anhang A.15)
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Abb. 1.2 Kurzgeschlossene Zweidrahtleitung und KenngroBen. *) Fiir die elektrische Leitfihigkeit
findet man in der Literatur uneinheitlich die Kurzzeichen k, y und o. Zur Definition der Leitfdhig-
keit sieche Anhang A.1. Die Umrechnung in SI-Einheiten ergibt: 1 Q~'ecm™! = 100Q'm™~! =
100 S/m (siehe Anhang A.15)
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1.2 Leitungen und Sicherungen

Elektrische Leitungen bestehen oft aus Kupferdrihten und
sind in der Regel mit einer Isolierhiille versehen. Nichtiso-
lierte Drihte setzt man in der Elektronik praktisch nur als
Drahtbriicken ein. Haufig werden Drahtlitzen verwendet, bei
denen mehrere diinne Drihte zu einer ,,Ader* verseilt wer-
den, die dadurch sehr flexibel und weniger bruchempfindlich
wird als ein massiver Draht. Die Zusammenfassung mehrerer
Adern bezeichnet man als Kabel, wofiir das iibliche Netzka-
bel ein bekanntes Beispiel ist.

Abb. 1.3 zeigt den Aufbau von Litzen und Kabeln. Die
Litzen bzw. Adern werden mit bestimmten Nennquerschnit-
ten q hergestellt. In der abgebildeten Tabelle findet man
die zugehorigen Kennwerte, insbesondere auch die Strom-
belastbarkeit. Die iibliche PVC-Isolation ist durchweg so gut,
dass sie einer Priifspannung >500V (Ader/Ader) standhilt.
Die zuldssige Betriebsspannung ist jedoch meistens niedriger
und hingt ab von den Sicherheitsbestimmungen der jeweili-
gen Anlage (z. B. VDE 0110).

Eine hiufig in der Elektronik verwendete Leitungsform
sind die gedtzten Kupferleiter auf einer Leiterplatte. Die
einzelne Leiterbahn hat entsprechend Abb. 1.4a einen recht-
eckformigen Querschnitt mit der Dicke d = 35 um (Stan-
dardwert). Ihr Widerstand berechnet sich wie folgt:

1 I 1 /
R=-—=—._-=Rpg--
kK d-b k-d b b
1 1-Q-cm
itRp = — = = 0,5mQ al
MERE = 4 T 55.10%-35-10%cm e s
,.,Flichenwiderstand®.

Multipliziert mit dem Faktor /b, liefert der Flichenwi-
derstand den tatsidchlichen Leitungswiderstand R. Demnach
ist Rg = R fiir //b = 1, d.h. der Flichenwiderstand R
gibt den Widerstand eines Leitungsstiickes an, dessen Linge
[ gleich der Breite b ist. Die Oberfldche eines solchen Lei-
tungsstiickes ist ein Quadrat. Abb. 1.4a veranschaulicht dies.

Der Leitungswiderstand bewirkt beim Stromdurchgang
stets einen gewissen Spannungsabfall und auch eine Ver-
lustleistung, die zu einer Erwidrmung der Leiterbahn fiihrt.
Abb. 1.4b zeigt die Temperaturerhohung AT fiir verschie-
dene Leiterbreiten b in Abhéngigkeit von der Stromstérke.
Um eine iiberméBige Erwdrmung zu vermeiden, wihlt man
die Leiterbreite b so, dass die Temperaturerhohung AT <
10K bleibt. In diesem Fall ist auch die mit einem Tempe-
raturanstieg verbundene Widerstandszunahme noch gering.

Abb. 1.4c zeigt auch diesen Zusammenhang. Aufgetragen ist
dort der auf den Grundwiderstand Ry (bei 20 °C) bezogene
temperaturabhéingige Kupferwiderstand Ry iiber der Tempe-
ratur. Diese ,,normierte Darstellung™ des Widerstandes gilt
fiir beliebige Kupferleitungen. Ein Temperaturanstieg um
AT = 100°C = 100K bedeutet demnach eine Widerstands-
zunahme von 40 %. Nach Abb. 1.4c ergibt sich somit fiir
Kupfer ein ,,Temperaturbeiwert” o = 4 - 10~3 1/K, in der
Praxis meistens als Temperaturkoeffizient bezeichnet.

UbermiBige Temperaturerhhungen kommen auf Lei-
terbahnen bei ungewdhnlichen Strombelastungen vor, bei-
spielsweise bei einem Kurzschluss auf einer ,,Netzteilkarte®.
Darunter versteht man eine Leiterplatte mit einem Trans-
formator und Gleichrichterteil, die vom Netz her sehr hohe
Strome aufnehmen kann. Dabei kann es sogar zum Auf-
schmelzen der Leiterbahn kommen. Um diesen schlimmen
Fall zu vermeiden, setzt man grundsitzlich vor den Netz-
transformator eine Sicherung?.

Gebriduchlich sind Schmelzsicherungen verschiedener
Bauweisen nach Abb. 1.5a%. Das eigentliche Sicherungsele-
ment ist ein diinner Draht in Luft oder in einer Sandeinbet-
tung, der bei einem Uberstrom durchschmilzt und damit den
iiberlasteten Strompfad unterbricht.

Abb. 1.5b gibt die von der IEC (International Electro-
technical Commission) festgelegten Nennstrome an. Den
Nennstrom muss eine Sicherung unbegrenzt aushalten. Ein
Strom vom zweifachen Wert des Nennstromes jedoch soll
nach Abb. 1.5¢ zum Abschalten fiihren, und zwar bei ei-
ner ,tragen* Sicherung (T) nach der Zeit tag ~ 50 s und bei
einer ,,flinken Sicherung (F) bereits nach 2 s. Bei noch ho-
heren Stromen verkiirzt sich die Ansprechzeit entsprechend
Abb. 1.5c. Gestrichelt angegeben sind auch die Charakte-
ristiken fiir die supertridge Sicherung (TT), die mitteltrige
Sicherung (MT) und die superflinke Sicherung (FF).

Fiir die Praxis ist zu bedenken, dass es sich in Abb. 1.5¢ um Sollkurven
handelt. Die tatsdchlichen Abschaltzeiten konnen erheblich abweichen.
Im Ubrigen muss beachtet werden, dass das Abschaltvermogen einer
Sicherung nicht unbegrenzt ist. Das Datenblatt gibt dariiber Auskunft.
Beim Uberschreiten des zuldssigen Stromes und/oder der zulissigen
Spannung an der Trennstelle kann es zu einem Lichtbogen mit Explosi-
on und Brandgefahr kommen.

Literatur: [1-1, 1-2, 1-3]

2 Siehe Abschn. 20.1.
3 Erfunden um 1880 von A. Edison.
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Querschnitt q

PVC-Isolierung

d
7 Ademn
Wirksamer Querschnitt :q = N-‘Ed?
d
Querschnitt q mm? 0,08 0,1 0,14 0,25 0,5 0,75 1,0 1,5 2,5
Litzendurchmesser D mm 0,45 0,5 0,55 0,7 1,0 1,2 1,3 1,6 2,1
Widerstand mQ/m (235 185 130 75 37 25 18 12 7,5
Strombelastbarkeit A 0,5 1 1,5 3 5 9 12 16 22

Abb. 1.3 Litzen und Kabel. a isolierte Schaltschlitze, b Rundkabel, ¢ Flachbandkabel *) VorzugsmaB: q ~
0,08 mm? £ AWG 28 (American Wire Gauge), d Litzenkennwerte

a b c
My o I
1 T"‘U d=35um ;_T F;T = Rgy, (T)
‘-_ —-‘ i 20 T o squaT
20
. b=0.5mm ] 3
F{" “K.d 0 ; 6 . :;:} :{ =4-1073 1
mm
d >
:{r%:\ AL 14 “"‘_‘_______‘J
[ | 20 2
I 1 - G 121 |
d= 35pm: Rg=05mQ Lm |
[=100mm, b =05mm: 101 =T AT=100K 5
] I
R=Rg- ! =05mQ-200 * o !
b 0 : . ; 0 4 : g |
= 100 mQ 001 o 1 104 0 20 4 60 80 100 1207
| —= T—=

Abb. 1.4 Kupferwiderstand von Leiterbahnen. a Flichen-und Bahnwiderstand, b Erwidrmung, ¢ Temperaturab-
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Abb.1.5 Schmelzsicherungen (Geriteschutzsicherungen, DIN 41571). a Bauformen und Halterungen, b Nenn-

strome, ¢ Abschaltcharakteristiken
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1.3 Elektrische Widerstande

Elektrische Widerstdnde sind ,,Zweipole® mit einem geeig-
neten Widerstandskorper zwischen zwei Anschliissen. Sie
lassen sich entsprechend ihren Strom-Spannungs-Kennlinien
in die beiden Klassen lineare und nichtlineare Widerstinde
einteilen (Abb. 1.6). Lineare Widerstdnde bezeichnet man
auch als ohmsche Widerstinde. Die Gliihlampe stellt einen
nichtlinearen Widerstand dar®.

Mit ,,Widerstand“ bezeichnet man neben dem Bauele-
ment auch den Quotienten aus Spannung und Strom, wobei
man entsprechend den angegebenen Definitionen zwischen
dem ,,Gleichstromwiderstand“ R und dem ,,differentiellen
Widerstand“ r zu unterscheiden hat. Bei der Gliihlampe neh-
men beide Widerstandswerte mit steigender Spannung zu. Im
Grunde zeigen alle metallischen Widerstinde diesen Effekt,
der jedoch bei der Gliihlampe besonders ausgeprégt ist we-
gen der sehr starken Auftheizung des Gliihfadens und einer
damit einhergehenden starken Widerstandszunahme.

In Bezug auf eine schnelle Spannungsdnderung verhilt
sich auch die Glithlampe wie ein linearer Widerstand, wenn
wihrend des betrachteten Vorganges keine Temperaturinde-
rung eintritt. Erhoht man z. B. die Spannung sprunghaft von
1,5V auf 2V, so springt der Arbeitspunkt nach Abb. 1.6 ent-
lang der gestrichelten Geraden (durch den Nullpunkt) vom
stationdren Punkt A zum fliichtigen Punkt A;. Im Zuge der
damit einsetzenden Temperaturerhohung sinkt jedoch der
Strom ab auf einen Wert entsprechend der Kennlinie fiir den
stationiren Betrieb.

Der Widerstand R kann je nach Widerstandsmaterial
in Abhingigkeit von der Temperatur fallen entsprechend
Abb. 1.7a (Elektrolyte, Kohle, Halbleiter) oder entsprechend
Abb. 1.7b steigen (Metalle). Man kennzeichnet iiblicherwei-
se die Temperaturabhédngigkeit durch den Temperaturkoeffi-
zienten TK, wofiir auch das Kurzzeichen o gebriuchlich ist.
Fiir den Arbeitspunkt B erhilt man so:

~ L _ 0,5 10_31
~ 20K tooe T 0T K
Vgl. dazu auch Abschn. 1.2.

Der TK-Wert ist abhingig von der Temperatur und wird
fiir die Bezugstemperatur 20 °C als TK;y bzw. o,y angege-
ben, den entsprechenden Widerstandswert bezeichnet man
mit Ryg.

Fiihrt man einem Widerstand eine elektrische Leistung P
zu, so erwdrmt er sich so lange, bis er eine solche Uber-

TK = a

41n der Praxis bezeichnet man alle Widerstinde mit annihernd linearer
Strom-Spannungs-Kennlinie als ohmsch.

(K = Kelvin).

temperatur AT gegeniiber der Umgebung erreicht hat, dass
die zugefiihrte elektrische Leistung als ,,Wirmeleistung®
vollstindig an die Umgebung abgefiihrt wird (thermisches
Gleichgewicht, stationdrer Zustand). Da die umgewandelte
elektrische Leistung im Allgemeinen nutzlos an die Um-
gebung abgegeben wird, spricht man auch von ,,Verlust-
leistung*. Nach Abb. 1.8 kann man sich den Widerstand
als Wirmequelle vorstellen, von der aus die umgewandelte
elektrische Leistung P als ,,Warmestrom* P {iber einen ,,Wir-
mewiderstand“ Ry, an die Umgebung abgefiihrt wird. Der
Wirmewiderstand bzw. sein Kehrwert, der Wirmeleitwert
Gy, erfasst die ortlichen Bedingungen der Wirmeabfiihrung.
Eine Oberflichenvergroferung verringert zum Beispiel den
Wirmewiderstand, ebenso das Eintauchen in OL.

Abb. 1.8 gilt fiir den stationdren Zustand. Dynamische Vorginge, wie
sie bei einer Anderung der Leistungszufuhr auftreten, lassen sich mit
dem Ersatzbild ebenfalls beschreiben, wenn man es durch eine ,,Wiir-
mekapazitit™ Cy, parallel zu Ry, erweitert (siche Abschn. 2.3).

Abb. 1.9 zeigt die Zusammenhinge zwischen Baugrofe,
Wirmewiderstand und der daraus resultierenden Belastbar-
keit fiir iibliche Kohleschichtwiderstinde mit einer zulds-
sigen Schichttemperatur T = 110°C. Mit steigender Um-
gebungstemperatur sinkt die zulédssige Belastbarkeit. Nach
Abb. 1.9 (Spalte 1 der Tabelle) erhdlt man fiir 40°C und
80°C:

Py = (110°C — 40°C) - 0.5W,

140K/W

Pgo = (110°C — 80°C) - =021W.

140K/W
Der Wert P4y wird in Abb. 1.9 als Hochstwert festgesetzt
und als Nennbelastbarkeit oder Nennleistung bezeichnet’.
Die weitere Abhingigkeit der Belastbarkeit von der Um-
gebungstemperatur wird durch die ,,Lastminderungskurve*
dargestellt, die zusammen mit anderen Eigenschaften dem
Datenblatt des Widerstandes zu entnehmen ist. Insbeson-
dere wird darin eine Grenzspannung angegeben, die auch
impulsweise nicht iiberschritten werden darf und besonders
fiir hochohmige Widerstinde ohne nennenswerte Verlust-
leistung die Belastbarkeitsgrenze darstellt (siche Anhang
B1-Bauteilekatalog).

Literatur: [1, 2, 3, 1-4, U1, U2]

3 Neuerdings wird die Belastbarkeit nicht mehr auf eine Umgebungs-
temperatur von 40 °C, sondern nach internationaler Norm vorzugsweise
auf 70 °C bezogen. Impulsweise darf die Nennlast stets tiberschritten
werden.
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Schaltzeichen mit Strom- und Spannungszahlpfeil:

R 1
—{"}F*— Widerstand allgemein

y—m——»

—@—‘* nichtlinearer Widerstand

Im Arbeitspunkt A gilt:

Gleichstromwiderstand
Ry=Ja_ 1V 300
I, 50mA

R 1! differentieller Widerstand
100 I
mA /I' . R=10N t. du
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ol L 6V/01A LAY
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Abb. 1.6 Strom-Spannungs-Kennlinien und Widerstandsbegriffe
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b mit Temperatur T
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1 4R — Wdrmewiderstand R, R\rF'_
99 AT (Warmeleitwert Gy,) Gin
98 'Rm I /Umgebung mit Temperatur T
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T—=

Abb. 1.7 Widerstands-Temperatur-

kennlinien. a TK negativ, b TK positiv

QT- T=-Ty (Ubertemperatur)

Abb. 1.8 Widerstandserwirmung und thermisches Ersatzbild

w
05 A Lastminderungs-
' p kurve
Durchmesser D 4 6 8 mm P 40 : (Derating-Kurve)
1
Linge L 10 15 | 25 | mm 0,25+ | :
|
iD Wirmewiderstand 140 70 | 35 | K/W¥) I e
1
0 .

— _ Belastbarkeit
L (fiir Ty, £ 40 °C) 0,5

0 40 80 120°C

Abb. 1.9 Typische Werte fiir ,,Schichtwiderstinde” und Lastminderungskurve. *) K/W = Kelvin/Watt =
°C/W (DIN 1301/1345). Die Bezeichnung grd/W ist nicht mehr zuldssig (Einheitengesetz). (Mit Riicksicht auf
die Stabilitdt des Widerstandswertes ist ein Betrieb in gebiihrendem Abstand unterhalb der Derating-Kurve
empfehlenswert. Je hoher die Oberflichentemperatur ist, desto rascher ,,altert™ ein Widerstand.)
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1.4 Ubliche Bauformen der Widerstinde

Drahtwiderstdinde bestehen aus einem Draht, der im Allge-
meinen auf ein Keramikrohr gewickelt wird (Abb. 1.10a).
Der Widerstand kann mit einer Abgriffschelle versehen
werden und wird damit verdnderlich. Zum Schutz gegen
Umwelteinfliisse wird die Oberflache oft mit einer Zement-
schicht oder einer Glasur abgedeckt, wodurch eine Be-
triebstemperatur fiir den Draht bis zu 300°C bzw. 400°C
zuldssig ist. So bendtigen ,,Hochlastwiderstinde* fiir 200 W
als glasierte Drahtwiderstinde nur relativ kleine Abmes-
sungen (L = 20cm, D = 2cm). Das iibliche Drahtmate-
rial ist eine Chrom-Nickel-Legierung mit einem Tempera-
turkoeffizienten in der GroBenordnung +100 - 1070 K~
Fiir Prizisionswiderstinde empfiehlt sich Manganin mit ei-
nem bedeutend geringeren TK-Wert (Groenordnung +10 -
107°K™!). In dem technisch interessierenden Temperatur-
bereich (—50... 100°C) kann bei Drahtwiderstinden der
TK-Wert als konstant angesehen werden (sieche auch An-
hang B.1).

Schichtwiderstinde bestehen im Allgemeinen aus einer
auf einen Keramiktriger aufgedampften sehr diinnen Koh-
leschicht oder neuerdings auch Metallschicht bzw. Metal-
loxidschicht (Abb. 1.10b). Die TK-Werte liegen bei —300 -
1076 K~! fiir Kohleschichtwiderstinde bzw. £50 - 1076 K~!
fiir Metallschichtwiderstinde. Vorwiegend werden diese Wi-
derstinde fiir den Leistungsbereich 0,1... 2 W hergestellt.
Hohe Widerstandswerte konnen durch Einschleifen einer
Wendel (gestrichelt) aus niedrigen Grundwerten hergestellt
werden. Anstelle der Kontaktierung mit Metallkappen gibt
es auch spezielle Lotverfahren fiir die Verbindung der An-
schlussdrihte mit der Widerstandsschicht (kappenlose Aus-
fiihrung).

Dickschichtwiderstinde entstehen durch Verschmelzen
einer ,,Widerstandspaste* (Mischung aus Metallen, Metall-
oxiden und Glas) mit einem Keramikgrundkorper in einem
Einbrennprozess. Hiufig wird diese Technik auch mit der
Abkiirzung ,,Cermet” (Keramik-Metall) bezeichnet. Da sich
derartige Pasten leicht in beliebiger Geometrie auf Keramik-
plittchen beispielsweise im Siebdruckverfahren auftragen
lassen, eignet sich das Verfahren besonders zur Herstel-
lung von Widerstandskombinationen, wobei die Leiterbah-
nen mit einer besonderen ,,Leiterpaste® hergestellt werden
(Abb. 1.10c)°. Diskrete Dickschichtwiderstinde sind un-
ter der Bezeichnung Metallglasurwiderstidnde bekannt (siehe

6 Schichtschaltungen dieser Art bilden die Grundlage der Hybridschal-
tungen (sieche Anhang A.5). Man unterscheidet dabei Dickschicht- und
Diinnschichttechnik. Bei der Letzteren werden die Schichtelemente un-
ter Vakuumabschluss aufgestdubt oder aufgedampft.

auch Anhang B.1). Sie werden auch in Chipform hergestellt
fiir die SMD-Technik (siehe auch Anhang A.6).

Massewiderstinde stellt man her durch Zusammenpres-
sen einer homogenen Widerstandsmasse mit einem Binde-
mittel, wobei die Anschlussdrihte mit eingepresst werden.
Der gesamte Querschnitt steht fiir die Stromleitung zur Ver-
fligung. Daher konnen Massewiderstinde sehr klein ausge-
fiihrt werden. Sie sind unempfindlich gegeniiber kurzzeitigen
Uberlastungen (besonders impulsfest).

Alle Widerstinde umgeben sich bei Stromfluss mit ei-
nem magnetischen Feld, und zwischen ihren Drahtenden
breitet sich ein elektrisches Feld aus. Entsprechend muss in
einem vollstindigen Ersatzschaltbild neben dem ohmschen
Widerstand R auch eine Induktivitit L und eine Kapazitit C
erscheinen (Abb. 1.11)7. Bei den iiblichen Drahtwiderstin-
den in ,unifilarer” Wicklung (Abb. 1.12) ist die Induktivitit
relativ grof} (GroBenordnung Mikrohenry). Die Anwendung
beschrinkt sich daher auf den Bereich unter 100 kHz, wobei
sich das elektrische Verhalten noch hinreichend genau durch
die Elemente R und L ohne Beriicksichtigung der Kapazitit
C beschreiben lésst. Es ergibt sich dazu eine Grenzfrequenz
nach Anhang A.8. Das zu erwartende Resonanzverhalten mit
L und C zeigt sich erst bei weit hoheren Frequenzen (MHz-
Bereich).

Zur Erzielung einer besonders kleinen Induktivitit kann
der Widerstand bifilar oder auch kreuzweise gewickelt wer-
den (Abb. 1.12). Die Kreuzwicklung — auch Ayrton-Perry-
Wicklung genannt — wird hiufig bei Préazisionswiderstinden
angewandt, ebenso die Wicklung nach Chaperon.

Auch Schichtwiderstinde unter 100 2 haben im Prinzip das glei-
che Frequenzverhalten (R und L), allerdings mit wesentlich hoherer
Grenzfrequenz und noch hoherer Resonanzfrequenz. Bei Schichtwider-
stianden tiber 1000 2 dominiert der kapazitive Einfluss, L ist vernachlas-
sigbar. Man kann die Kapazitit C grob zu 0,5 pF ansetzen und dann mit
R niherungsweise eine Grenzfrequenz nach Anhang A.8 berechnen.

Es ist heute weitgehend iiblich, die Widerstandswerte
unter Angabe der Toleranz mit Hilfe von Farbringen auf
dem Bauelement anzugeben. Den zugehorigen Code zeigt
Abb. 1.13, wihrend Abb. 1.14 die Normwerte der interna-
tionalen Reihen E 6, E 12 und E 24 angibt. Weitere Angaben
iiber den Temperaturkoeffizienten sowie das Alterungsver-
halten durch irreversible physikalische und chemische Vor-
ginge entnimmt man dem Datenblatt.

Literatur: [3, 1-4, 1-5, U1, U2]

DIN 41410 ff. und 44050 ff.

7 Fiir zylindrisch gewickelte Drahtwiderstinde kann man L und C be-
stimmen nach Abschn. 5.5.
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~ Widerstand
Leiter
Keramiksubstrat

1 Schutzlackierung 4 Keramikkorper
2 Widerstandsschicht 5 Anschlussdraht
3 Metallkappe

Abb. 1.10 Ausfiihrungsformen von Widerstinden. a Drahtwiderstand, b Schichtwiderstand, ¢ Dickschicht-

kombination
L unifilar bifilar Kreuz
L Induktivitit Weeise-
=— R Widerstand
c C Kapazitit P
R 11 x  Leitfiihigkeit nach
R=— — I Drahtlinge Chaperon
° kg q Drahtguerschnitt
Abb. 1.11 Ersatzschaltung Abb.1.12 Wicklungsarten
E6 E 12 E 24
m Toleranz | Toleranz | Toleranz
+20 % +10 % +5%
? I 1, 4 1,0 1,0 1,0
1,1
| | ] 12 1,2
1. Ring: | 2. Ring: | 3. Ring: 4. Ring: 13
Kenn- | 1. Wert-| 2. Wert-| Multiplikator Toleranz 1,5 L5 L5
farbe ziffer ziffer 16
1,8 1,8
farblos - - - +20 % 2,0
silber - - x102Q= 001 Q[|+10% 2,2 2,2 22
gold - - x10'Q= 01 Q| 5% 2,4
schwarz| (0) 0 x10° Q= 10 Q = 2,7 2,7
braun 1 1 x100 Q= 10 Q|+ 1% 3,0
rot 2 2 x102 Q= 100 Q|+ 2% 3.3 33 3.3
orange 3 3 x10° Q= 1 kQ - 36
gelb 4 4 x10* Q= 10 kQ| - 2 22
griin 5 5 x10° Q= 100 kQ |+ 05% 47 47 47
blau 6 6 x10° Q= 1 MQ| - 51
violett 7 7 x10 @= 10 MQ| - 5,6 5.6
grau 8 8 x108 Q= 100 MQ - 6.2
weil 9 9 x10° Q= 1000 MQ| - 68 6.8 g-g
i 8,2 8,2
Beispiel: ?raun ;()t 2?‘;&: E"Sld% 12x1kQ=12kQ+5% 9.1
Abb. 1.13 Standard-Farbcode mit 4 Ringen. (Siehe auch Abb. 1.14 Normreihen E 6/E 12/E 24. (Gebriuchlich sind auch fiir hoch-
Anhang A.3) genaue Widerstidnde die Normreihen E 48 und E 96 nach Anhang A.15, die

drei Ziffern fiir die Widerstandsangabe benétigen. Der Farbcode besteht
dazu nach der IEC-NORM (International Electrotechnical Commission)
aus drei Ziffernringen vor dem Multiplikatorring und Toleranzring.)
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1 Elektrische Leitung und Widerstande

1.5 Stellwiderstande mit Schleifkontakt

Stellwiderstinde mit Schleifkontakt werden als Schiebe-
oder Drehwiderstdnde entsprechend Abb. 1.15 und Abb. 1.16
ausgefiihrt. Man bezeichnet sie auch als ,,Potentiometer.
Diese etwas altertiimliche Bezeichnung geht zuriick auf ihre
messtechnische Anwendung als kalibrierte Spannungsteiler.

Es gibt heute zahlreiche Ausfiihrungsformen fiir Front-
plattenmontage sowie zum direkten Einldten in gedruckte
Schaltungen. Letztere Ausfiihrungen dienen im Allgemeinen
nur zum Einstellen irgendwelcher Betriebswerte und werden
Trimmpotentiometer genannt. Abb. 1.15 zeigt das offene
Kohleschichtpotentiometer mit einem Kohlestift als ,,Schlei-
fer* sowie das gekapselte Schraubentrimmpotentiometer in
der Ausfiihrung als ,,Drahttrimmer*. Der Schleifkontakt ist
jeweils mit dem mittleren Anschlussstift verbunden.

Abb. 1.16a zeigt die bekannte Ausfiihrung eines Draht-
potentiometers als Drehwiderstand fiir hohe Belastung (bei
entsprechender Baugrofie bis zu 100 W). Abb. 1.16b dage-
gen zeigt den Aufbau eines Wendelpotentiometers (Helipot)
mit einem Stellbereich von 10 x 360°. Der Schleifer bewegt
sich in mehrfachen Umdrehungen entlang einer feindréh-
tig gewickelten Widerstandswicklung, die wendelférmig am
Innenmantel des Gehduses angeordnet ist. Das Wendelpo-
tentiometer ist ein Prizisionsgerit und wird vorwiegend in
Messeinrichtungen verwendet.

Der jeweils angegebene Widerstandswert Ry und die
zuldssige Belastung P beziehen sich auf die gesamte Wi-
derstandsbahn. Bei nur teilweiser Ausnutzung reduziert sich
zwangsldufig auch die zuldssige Verlustleistung. Zweckma-
Big rechnet man aus der zuldssigen Gesamtverlustleistung
und dem Widerstandswert den zugehorigen Strom aus, der
in einem stationdren Betrieb nicht {iberschritten werden darf:

Prax = 2W, Ry = 10k

_ [Paw _ [2W
= o = |1 = | {grg = 14 1mA

Zuweilen geben auch die Hersteller einen maximalen Schlei-
ferstrom an wegen des besonders bei édlteren Konstruktionen
problematischen Ubergangswiderstandes zwischen Wider-
standsbahn und Schleifkontakt.

Ein wesentliches Merkmal jedes Potentiometers ist sei-
ne Stellcharakteristik (Stellkennlinie), d.h. die Abhédngig-

Beispiel:

keit des veridnderlichen Widerstandes R, vom Stellweg x.
Abb. 1.17a zeigt die meistgebrduchliche lineare Kennlinie.
Mit der eingeblendeten Vergroferung wird deutlich, dass
die Verinderung des Widerstandes zumindest bei Draht-
potentiometern aufgrund der Windungsstruktur nicht ste-
tig erfolgen kann. Das ,,Auflosungsvermogen™ ist begrenzt.
Diesem Nachteil begegnet man heute durch den Aufbau
stetiger Widerstandsbahnen (Metallfilm und Cermet), wo-
durch sich auch bessere Hochfrequenzeigenschaften ergeben
(kleine Induktivitit und kleine Kapazitit). Cermet-Trimmer
mit einem Metall-Keramik-Schichtwiderstand gibt es in
den oben gezeigten Ausfiihrungsformen. Weitere Varian-
ten sind das Leitplastik-Potentiometer sowie das Hybrid-
Potentiometer. Das Letztere ist ein Drahtpotentiometer mit
Leitplastik-Uberzug. Es wird auch LPH-Poti (Leitplastik-
Hybrid-Potentiometer) genannt. -

Die in Abb. 1.17b abgebildete logarithmische Kennlinie
hat groB3e Bedeutung fiir Lautstéirke-Potentiometer in Audio-
Geriten. Sie ergibt eine dem menschlichen Ohr angepasste
Einstellempfindlichkeit. Ublicherweise werden logarithmi-
sche Potentiometer als Kohleschicht-Potentiometer durch
eine entsprechende Formung der Widerstandsschicht herge-
stellt. Auf diese Weise lassen sich auch andere Funktionen
realisieren, z. B. die Sinus- und Cosinusfunktion fiir speziel-
le messtechnische Anwendungen®.

Abb. 1.18a zeigt die Anwendung eines linearen Poten-
tiometers als verinderbaren Vorwiderstand zu einem festen
Lastwiderstand Ry. Es ergibt sich der angegebene Strom I
mit einem Maximalwert .« bei der Einstellung x = 0.

Abb. 1.18b zeigt die oft verwendete Schaltung als Span-
nungsteiler. Fiir x = 1 wird U, = U; = Uy, unabhingig
vom jeweiligen Lastwiderstand Ry. Bezieht man die Aus-
gangsspannung auf den Maximalwert U;, so ergibt sich
Abb. 1.18c. Offenbar erhilt man nur bei Leerlauf (R, — oo
bzw. Ro/Ry, = 0) einen linearen Verlauf iiber dem Stellweg
x. Die Kurven biegen umso stdrker durch, je niederohmiger
die Last wird. Da sie die Ausgangsspannung mit Bezug auf
die Eingangsspannung darstellen (Normierung), sind sie fiir
beliebige Eingangsspannungen giiltig.

Literatur: [3, 1-4, 1-5]

DIN-Normen: 41450 ff., 44211 ff.

8 Vgl. Halbleiter-Potentiometer im Anhang B.1.
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Abb. 1.17 Gebriuchliche Stellkennlinien von Potentiometern (normiert). a linear, b logarith-
misch
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Abb. 1.18 Anwendung von Potentiometern. a stellbarer Vorwiderstand, b Spannungsteiler, ¢ Normierte
Kennlinien. (Zur Ermittlung der angeschriebenen Funktion stellt man zweckmiBig nach Abschn. 1.6 den Span-
nungsteiler durch eine Ersatzspannungsquelle dar: Uy = U; - X, Ry =Rg - x | Rg - (1 = X) = Rg - x (1 — x))
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1.6 Widerstandsnetzwerke, passive und
aktive Zweipole

Die Zusammenschaltung mehrerer Widerstinde bezeichnet
man als Widerstandsnetzwerk. Sobald noch Strom- oder
Spannungsquellen hinzutreten, kann man ein solches Netz-
werk in einen ,aktiven* und ,,passiven* Bereich entspre-
chend Abb. 1.19a und Abb. 1.19b unterteilen. Wird der
aktive als Generator bezeichnete Teil belastet, so sinkt die
Klemmenspannung U, mit zunehmendem Klemmenstrom I,
entsprechend der Generatorkennlinie ab, wie Abb. 1.19¢ am
Beispiel zeigt. Bei Leerlauf (I, = 0) stellt sich die ,,Leer-
laufspannung® U,y = 5V ein. Bei Kurzschluss (U, = 0)
ergibt sich der ,,Kurzschlussstrom* I,y = 10 mA. Mit der An-
nahme linearer Widerstinde fiir den Generator spannt sich
die Generatorkennlinie als eine Gerade zwischen dem Leer-
laufpunkt auf der U-Achse und dem Kurzschlusspunkt auf
der I-Achse. Der Schnittpunkt mit der I-U-Kennlinie des
Lastwiderstandes (Lastkennlinie) ergibt den Betriebspunkt
oder Arbeitspunkt A der Schaltung, im Beispiel mit den
Werten Usp, = 2V und I, = 6 mA. Die schraffierte Fli-
che stellt die vom Verbraucher aufgenommene Leistung dar.
Sie ist offensichtlich Null fiir die Grenzwerte R, = 0 und
R — oo. Sie durchlduft ein Maximum, wenn die Klem-
menspannung gerade gleich der halben Leerlaufspannung
ist. Diesen Betriebszustand bezeichnet man als Leistungs-
anpassung.

Ein aktives Netzwerk mit einer linearen Generatorkenn-
linie kann man ersatzweise darstellen durch die Reihen-
schaltung einer Spannungsquelle mit Quellenspannung Uy
und einem ,,Innenwiderstand*“ R;. Abb. 1.20a zeigt dies am
vorangegangenen Beispiel. Man findet Uy als Leerlaufspan-
nung an den Klemmen der gegebenen Schaltung und R;
als Quotient aus Leerlaufspannung und Kurzschlussstrom.
Andererseits ergibt sich R; auch als Widerstand zwischen
den offenen Klemmen, wenn man alle im Netzwerk tatsich-
lich wirkenden Spannungen zu Null setzt und durch einen
Kurzschluss ersetzt. Die Abnahme der Klemmenspannung
bei Belastung erklért sich nach dem Ersatzbild als ,,inne-
rer Spannungsabfall“ U; = I, - R;. Mit dieser Vorstellung
erhilt man fiir die Generatorkennlinie die Funktion U, =
Uy — L - R;. Fiir Leistungsanpassung folgt die Bedingung:
RL =R;.

Aquivalent zu der beschriebenen ,,Spannungsersatzschal-
tung® ist eine ,,Stromersatzschaltung®, bestehend aus der
Parallelschaltung einer Stromquelle mit Quellenstrom I
und dem Innenwiderstand R;. Abb. 1.20b zeigt dies am

Beispiel. Den Quellenstrom I findet man als Kurzschluss-
strom Iy °.

Bei einer Betrachtung der Mikrostruktur muss man streng
genommen auch jeden einzelnen Widerstand als aktiven
Zweipol ansehen. Die im Widerstand vorhandenen freien
Elektronen fiihren je nach Temperatur ungeordnete Schwin-
gungen aus, wobei sich in schneller und unregelmifiger Folge
eine ungleiche Ladungsverteilung im Widerstand und damit
eine ,,Rauschspannung* U, zwischen den Klemmen ergibt
(Abb. 1.21). Der zeitliche Mittelwert der Rauschspannung ist
Null. Obwohl an dem Rauschvorgang im Inneren des Wi-
derstandes Schwingungen hochster Frequenz beteiligt sind,
tritt an den Klemmen wegen der Eigenkapazitit (Tiefpasswir-
kung) nur ein begrenztes Frequenzband in Erscheinung.

Man kann den rauschenden Widerstand R (schraffiert)
nach Abb. 1.21 ersatzweise darstellen durch ein Spannungs-
oder Stromersatzbild mit den GroBen Uy und Iy und dem
rauschfreien Widerstand R. Fiir das oben beschriebene ,,Wir-
merauschen findet man nach Nygquist fiir den Effektivwert
der Quellenspannung U, den angegebenen Wert Uy. In der
Nyquistformel bedeuten T die absolute Temperatur und Af
ein ausschnittweise betrachtetes Frequenzband des regello-
sen Schwingungsgemisches.

Vorwiegend bei Kohleschicht- und Massewiderstinden
tritt jedoch zusitzlich zu dem Wirmerauschen noch ein
SStromrauschen® auf, das fiir sich betrachtet eine Rausch-

spannung Us verursacht. Man erhilt dann: Uy, = /U3, + U3
als Effektivwert des Schwingungsgemischs (siehe An-

hang A.11).

Das Stromrauschen hat seine Ursache in Leitfihigkeitsschwankungen
des Widerstandsmaterials und kann daher auch als Qualitdtsmaf3 dienen.
Es steigt mit der Betriebsspannung U an und wird deshalb iiblicher-
weise auf diese bezogen. Mit dem Messwert Ug = 1V bei U = 1V
ergibt sich beispielsweise ein ,,Stromrauschindex von 1 uV/V = 0dB
(Vgl. dazu Anhang A.12). Nach DIN 44049 bezieht sich diese Angabe
auf ein Frequenzband entsprechend einer beliebigen Frequenzdekade,
beispielsweise von 1 Hz bis 10 Hz oder 1 kHz bis 10 kHz. Der Effektiv-
wert der Spannung Ug hat trotz der ungleichen Bandbreite denselben
Wert, weil das Stromrauschen nach hoheren Frequenzen entsprechend
abnimmt. Im Gegensatz dazu ist das Wirmerauschen als sog. weiles
Rauschen unabhingig von der Frequenz.

Literatur: [1, 2, U1, U2]

° Der beschriebene Dualismus mit Spannungs- und Stromersatzschal-
tung hat grofle praktische Bedeutung und wird als ,,Satz von der
Zweipolquelle” bezeichnet. Die Spannungsersatzschaltung geht zuriick
auf Helmholtz (1853), die Stromersatzschaltung auf Mayer (1926). In
der englischsprachigen Literatur wird die erstere nach Thévenin und die
letztere nach Norton benannt.
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Abb. 1.19 Netzwerk mit linearen Widerstinden und Spannungsquelle. a Netzwerk, b Blockbild,
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Abb.1.20 Spannungsquellen- und Stromquellenersatzbild. a Spannungsersatzschaltung b Stromersatzschaltung

Ugr GroRenordnung vV Beispiel:
o lgr= ult) T=300K (27 °C)
R Tor R =1kQAf =10kHz
R U = = R U Uy ~ 22V 10000HZ
luq, Up: o3 VHz
\l'/ = 400nV
Uy 4nV (spektrale Rauschspannung) —f

R Af
Uy = V4K TR -Af ~ 4nV- ‘/—-— >
/ kQ Hz | oy Jar oz R=1kQ

k=1,38-10"23 Ws/K (Boltzmannkonstante)

Abb. 1.21 Rauschender Widerstand und dquivalente Ersatzbilder



Homogene Halbleiterbauelemente

2.1 Grundbegriffe der Halbleiter

Halbleiter sind in der Regel kristalline Werkstoffe, deren
Leitfdhigkeit niedriger ist als die Leitfdhigkeit der Metalle,
aber hoher als die Leitfidhigkeit der Nichtleiter. Dazu ge-
horen Germanium, Silizium, Selen sowie eine Reihe von
Verbindungshalbleitern wie Bleisulfid, Indiumantimonid und
Siliziumkarbid.

Die halbleitenden Stoffe konnen als Einkristall mit re-
gelméBiger Struktur (Monokristall) oder als Polykristall
mit unregelmifBiger Struktur aufgebaut sein. Ein reiner
Germanium- oder Siliziumeinkristall ist nach Abb. 2.1 auf-
gebaut. Jedes Atom besteht aus einem Atomrumpf (als grof3e
Kugeln dargestellt) und 4 Bindungselektronen in der dufleren
Schale (kleine Kugeln), die jeweils Bindungen zu Nachbar-
atomen herstellen. Da es beim ungestorten Kristallaufbau
(technisch nicht realisierbar) keine freien Elektronen gibt,
wire ein solcher Kristall ein idealer Isolator. Durch Ein-
wirkung von Wirme oder Licht kdnnen jedoch Bindungen
aufbrechen. Es kommt zur ,,Paarbildung®* von Ladungstra-
gern (Abb. 2.2), wobei jeweils ein freibewegliches Elektron
und eine Fehlstelle (Defektelektron, Loch) im Gitterverband
entstehen. Die Fehlstelle wirkt wie eine positive Elemen-
tarladung. Von Nachbarbindungen kénnen Elektronen in die
Fehlstelle einspringen (Rekombination). Die Fehlstelle oder
das Loch verlagert sich so an die Stelle der neu aufge-
brochenen Bindung. Locher sind also durch einen solchen
Platzwechsel mit Bindungselektronen beweglich, wobei ein
duBeres elektrisches Feld auf die Bewegung beschleunigend
wirkt.

Ohne FEinfluss eines elektrischen Feldes fiihren die freien
Elektronen und Locher nur wilde Schwirrbewegungen aus,
deren Stirke mit der Temperatur steigt. Unter dem Einfluss
eines dufleren elektrischen Feldes kommt es zu einer geord-
neten Ladungstrigerstromung, die sich im Halbleiter nach
Abb. 2.3 stets aus den beiden Komponenten Locherstrom
(p-Leitung) und Elektronenstrom (n-Leitung) zusammen-
setzt. Im metallischen Verbindungsdraht zwischen Quelle
und Halbleiter flieBen nur Elektronen.

Die Leitfdhigkeit des reinen Kristalls ist relativ gering und
stark abhingig von der Temperatur (Eigenleitung, Intrinsic-
Leitung). Betrédchtlich erhoht werden kann die Leitfahigkeit
eines Halbleiters durch ,,Dotieren® mit Fremdstoffen wie Ar-
sen und Indium (Storstellenleitung, Abb. 2.4). Arsen wirkt
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mit 5 Elektronen in der dufleren Schale als Elektronenspen-
der (Donator), wihrend Indium mit nur 3 Elektronen in
der duBleren Schale eine Bindungsliicke einbringt (Akzep-
tor). Durch geeignete Beimengungen in der Kristallschmelze
zum Beispiel ist es also moglich, die n- oder p-Leitfahigkeit
je nach Art der Dotierung gegeniiber der Eigenleitfihig-
keit des reinen Kristalls wesentlich zu steigern. Bei stark
iiberwiegender Locherleitung spricht man dann, wie durch
Abb. 2.5 erldutert wird, von einem p-leitenden Material, im
anderen Fall von einem n-leitenden Material. Die jeweils
iiberwiegenden Ladungstriger bezeichnet man als die Majo-
ritdtstriager. Zu Abb. 2.5 ist anzumerken, dass Materialstiicke
vom p- oder n-leitenden Typ insgesamt elektrisch neutral
sind, da den beweglichen Ladungstrigern an die Atome
gebundene Ladungen des anderen Vorzeichens gegeniiber-
stehen (siehe Abb. 2.4).

Gegeniiber Metallen weisen Halbleiter folgende Beson-
derheiten auf:

1. Starke Abhingigkeit der Leitfdhigkeit von der Tempera-
tur und Strahlungseinwirkungen.

2. Hohe Triagerbeweglichkeit und Trigergeschwindigkeit
im elektrischen Feld.

3. Leitfdhigkeit durch Elektronen (n-Leitung) und Locher
(p-Leitung).

Die erste Eigenschaft wird ausgenutzt, um temperaturemp-
findliche und lichtempfindliche Bauelemente herzustellen,
z. B. HeiBleiter und Fotowiderstinde. Die zweite Eigenschaft
wird bei den sog. galvanomagnetischen Bauelementen Feld-
platte und Hallgenerator genutzt. In diesen Beispielen ist der
Halbleiterkorper in sich homogen, einkristallin oder auch
polykristallin aufgebaut. Daneben gibt es Bauelemente, die
zwei- oder mehrschichtig aufgebaut sind mit abwechselnden
p- und n-Zonen, z. B. Dioden und Transistoren. Ihre Struk-
tur ist normalerweise einkristallin. Bevorzugtes Material ist
heute dafiir das Silizium. In den letzten Jahren ist allerdings
auch der Verbindungshalbleiter Galliumarsenid (GaAs) zu-
nehmend in Erscheinung getreten. Dieses Material zeichnet
sich durch eine besonders hohe Trigerbeweglichkeit aus und
eignet sich deshalb gleichermalien fiir die Herstellung von
Hallsonden, Dioden und Transistoren, vorzugsweise fiir den
Hochfrequenzbereich.

Literatur: [1, 4]

DIN-Normen: 41 852

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_2
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Abb. 2.5 Schematische Darstellung der Materialarten durch bewegliche Ladungen. Besonders stark dotierte
Kristallbereiche, die an relativ schwach dotierte Zonen des gleichen Leitungstyps grenzen, werden mit n+ bzw.
p+ gekennzeichnet.
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2.2 Mess- und Kompensationsheiflleiter

HeiBleiter sind elektrische Widerstinde mit stark negati-
vem Temperaturkoeffizienten (Firmenbezeichnung: NTC-
Widerstand, Thernewid). Sie zdhlen zur Gruppe der Ther-
mistoren (thermal sensitive resistor). Moderne HeilJleiter
bestehen aus keramischen Widerstandskorpern, die in einem
Sinterprozess bei hohen Temperaturen aus verschiedenen
Metalloxiden als Halbleitermaterialien hergestellt werden.
Ausgenutzt wird die starke Abhédngigkeit der Leitfahigkeit
von der Temperatur. Die Formen richten sich nach dem An-
wendungszweck. So gibt es stabformige, scheibenformige
und perlenformige Heif3leiter, wobei letztere als mechani-
schen Schutz oft eine Glasumhiillung erhalten. Abb. 2.6a
zeigt eine solche Ausfithrung sowie typische Widerstands-
Temperatur-Kennlinien, die sich angenéhert durch die an-
gegebene Gleichung darstellen lassen. Als Kennwerte fiir
einen bestimmten Typ (hier K 17) werden vom Hersteller
die Werte R,y (Rt bei 20 °C) und die Steuerkonstante B an-
gegeben, wodurch die Widerstands-Temperaturabhingigkeit
vollstindig bestimmt ist. Die Konstante A lisst sich iiber Ry
berechnen [U1, U2].

Im Gegensatz zu normalen linearen Widerstéinden ist der
Temperaturkoeffizient stark von der Temperatur abhidngig
(Abb. 2.6b). Er kann aus der Kennlinie ermittelt werden, lésst
sich jedoch auch wie angegeben iiber die Steuergleichung
analytisch bestimmen. HeiB3leiter werden oft zur Temperatur-
messung herangezogen. Dazu kann man sie in einen Zweig
einer Wheatstone-Briicke einbauen, in deren Diagonale das
Anzeigeinstrument geschaltet wird. Abb. 2.7 gibt das Schalt-
bild mit zugehorigem Ersatzbild an. Die Quellenspannung
Uy in der Ersatzschaltung ist gleich der Leerlaufspannung
Uy in der Briicke bei offenem Diagonalzweig. Bei R, - R3
= R, - Ry ist die Briicke abgeglichen. Bei nur geringer
Verstimmung infolge einer Widerstandsédnderung ARt des
HeiBleiters kann man mit der folgenden Nédherung rechnen:
40 A dUy

~ — AR~ — - TKr Ry - AT
Ry T T Rt

U
0 dRy

3
—Ug——— -TKt Rt - AT.
" (R; + Rp)? B

Fl'erB = 5V, R] = R2 = R3 = 2,5kQ = Rz(], TKT =
—0.,04 & und AT = 1K folgt:

1 Ug
4 2,5kQ

fiir T = 21°C.

1
Uo ~ (—0,04 E) 2,5kQ - 1K = +50mV

Eine wichtige Voraussetzung zur genauen Temperaturmessung besteht
darin, dass der HeiBleiter praktisch nur durch das umgebende Medi-
um und nicht etwa durch den Betriebsstrom Iy erwiarmt wird. Die
unerwiinschte Ubertemperatur AT ergibt sich mit dem thermischen Wi-
derstand Ry, des HeiBleiters wie folgt:!

AT =P-Ry, = I} -Rr Ry

Sie erreicht ein Maximum bei Leistungsanpassung (Rt = R3)?:

Ug)® 1
ATnax = Prax - R = (7) . R_3 ‘R
1 K

=@2,5V)* ——— -1,
( )2.5k52

Offenbar ist bei der Festlegung der Betriebsspannung darauf zu achten,
um den so verursachten Messfehler klein zu halten. Die hier getroffene
Wahl R3 ~ Ry (verinderlich) fiihrt zu einem Maximum der Messemp-
findlichkeit und hat daher besondere praktische Bedeutung [U1, U2].

HeiBleiter dienen auch zur Kompensation eines un-
erwiinschten Temperaturgangs. Bekanntes Beispiel: Man
schaltet in nichster Nidhe und in Reihe zur Ablenkspule
einer Fernsehbildrohre einen HeiBleiter, um so den Wi-
derstandsanstieg des Kupferdrahtes mit der Temperatur zu
kompensieren. Um den Temperaturgang moglichst genau
anzupassen und einer eventuellen Uberkompensation vor-
zubeugen, konnen Heifleiter mit linearen Festwiderstdnden
kombiniert werden (Abb. 2.8). Der resultierende Widerstand
wird im Folgenden einfach mit R bezeichnet, der zugehori-
ge Temperaturkoeffizient mit TK. Dieser ist immer kleiner
als der TK-Wert TKy des einzelnen HeiBleiters. Die ange-
gebenen Beziehungen fiir TK ergeben sich, wenn man die
allgemeine Definition fiir den Temperaturkoeffizienten auf
den Widerstand R anwendet. Dabei wird der vergleichsweise
geringe TK-Wert des Festwiderstandes vernachléssigt.

Besonders interessant ist die Parallelschaltung, die auf ei-
ne S-formige R-T-Kennlinie fiihrt mit einem Wendepunkt im
Kreuzungsbereich der urspriinglichen Kennlinien, wodurch
sich ein ndherungsweise gerades Kennlinienstiick ergibt.
Durch Vorschalten eines weiteren festen Widerstandes ldsst
sich die R-T-Kennlinie nach hoheren Widerstandswerten hin
verschieben, sieche Anhang B.2 und [U1, U2].

Literatur: [3, 2-2, 2-3, U1, U2]

DIN 44070 ft.

! Siehe dazu Abschn. 1.3.
2 Siehe dazu Abschn. 1.6.
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2.3 AnlassheiBlleiter

Bei Mess- und Kompensationshei3leitern arbeitet man mit
Fremderwidrmung. Bei den sog. Anlassheillleitern dagegen
nutzt man die Erwidrmung durch den eigenen Strom (Eigen-
erwdarmung). Dies geschieht infolge der Wirmetrdgheit mit
einer gewissen Zeitverzogerung, was die Anwendung in Ver-
zogerungsschaltungen ermoglicht, insbesondere auch zum
Zwecke der Einschaltstrombegrenzung.

Im Folgenden wird eine Schaltung zur Relaisanzugver-
zdgerung nach Abb. 2.9 behandelt. Zweckmifig betrachtet
man die Betriebsspannung Uy als Quellenspannung und den
Widerstand R des Relais als Innenwiderstand eines Genera-
tors, der mit dem HeiBleiter HL belastet wird. Die zugehorige
,.Generatorkennlinie* ist in Abb. 2.10 als sog. Widerstands-
gerade bzw. ,,Arbeitsgerade” eingetragen. Alle zu ihr geho-
rigen I-U-Werte erfiillen die Gleichung U = Ug — I - R. Thr
Schnittpunkt mit der Lastkennlinie (I-U-Kennlinie des Heil3-
leiters) ergibt den Arbeitspunkt.

Im kalten Zustand hat der HeiBleiter die in Abb. 2.10
gestrichelte ,,Kaltkennlinie* entsprechend einem Widerstand
Rrk. Unmittelbar nach dem Einschalten stellt sich der fliich-
tige Arbeitspunkt As in Abb. 2.10 ein. Dieser ist nicht stabil,
da aufgrund der jetzt zugefiihrten elektrischen Leistung der
HeiBleiter sich erwdrmt und sein Widerstand Rt kleiner
wird. Der Arbeitspunkt verschiebt sich entlang der Wider-
standsgeraden, wobei die aufgenommene Leistung sogar
noch steigt und bei U = 0,5 - Ug (R = Ry, Leistungs-
anpassung) ein Maximum durchliuft. Ein stabiler Betrieb
kommt erst im Arbeitspunkt A zustande, entsprechend der
Strom-Spannungs-Kennlinie fiir den stationidren Betrieb des
Heifleiters. Den Strom-Zeitverlauf zu dem beschriebenen
Vorgang zeigt Abb. 2.9b°.

Die dargestellte stark nichtlineare I-U-Kennlinie nach
Abb. 2.10 kann man messen, indem man dem HeiBleiter
einen bestimmten Strom I zufiihrt und die zugehorige Span-
nung U misst, nachdem sich ein stabiler Betrieb mit einer
bestimmten Endtemperatur eingestellt hat. Die Spannung U
durchlduft dabei offenbar ein Maximum, da mit steigender
Temperatur und sinkendem Widerstand der Spannungsbe-
darf trotz steigendem Strom féllt. Im Punkt A ergibt sich
entsprechend Abb. 2.10 eine Ubertemperatur AT ~ 130K.

3 Die Berechnung ist schwierig und nicht geschlossen durchfiihrbar.
Vgl. [U1, U2], 5. Auflage, Einschalten eines Kaltleiters.

Fiir das ,kiihlere* Spannungsmaximum findet man néhe-
rungsweise:

AT(Upax) ~ P/Gy &~ (4V -4mA)/0,4mW/K = 40K.

Entsprechend lassen sich entlang der gesamten Kennlinie aus
der jeweiligen Verlustleistung die zugehorigen Temperatur-
werte ermitteln.

Bei schnellen Anderungen von Strom und Spannung ver-
hilt sich der HeiBleiter wie ein linearer Widerstand. Der
Widerstandswert wird bestimmt durch die Temperatur im
jeweiligen stationiren Zustand, von dem die Anderung aus-
geht: Ry = Ua/Io (Abb. 2.11). Bei einer sprunghaften
Erhohung der Betriebsspannung Ug um AUy springt also der
Arbeitspunkt entlang der gestrichelten Geraden (Kennlinie
eines linearen Widerstandes Rp) von A nach Ay (fliichtiger
Arbeitspunkt). Mit der dann einsetzenden Temperaturerho-
hung verlagert sich der Arbeitspunkt entlang der Wider-
standsgeraden bis zum neuen stabilen Punkt A’. Bei einem
fortdauernden Schaltwechsel der Betriebsspannung durch-
lauft der Arbeitspunkt so eine viereckige Hystereseschleife,
die aber bei schneller Schaltfolge (> 10 Hz) wegen der Wiir-
metrigheit des Heil3leiters zu einem Geradenstiick zwischen
den gestrichelten ,,dynamischen® I-U-Kennlinien entartet.

Nach dem Abschalten sinkt die Temperatur T des Heil3-
leiters nach einer e-Funktion bis zur Umgebungstemperatur
Ty ab (Abb. 2.12). Die Analogie zum Entladevorgang eines
Kondensators erlaubt die Definition einer thermischen Zeit-
konstante ty, und erkldrt den Abkiihlvorgang als Entladung
der sog. Wirmekapazitit Cy, iiber den thermischen Wider-
stand Ry,.

Der Wiederanstieg der Temperatur nach erneutem Ein-
schalten verlduft nur bei konstanter Leistungsaufnahme nach
einer e-Funktion, was normalerweise nicht der Fall ist.
Trotzdem bietet die oben definierte ,,Abkiihlzeitkonstante*
auch einen groben Anhalt fiir die Verzdgerungszeit beim
Einschalten (vgl. Kondensatorladung und -entladung im Ab-
schn. 4.2).

Durch Reihenschaltung des Heifleiters mit einem geeigneten linearen
Festwiderstand ist es moglich, die resultierende I-U-Kennlinie fiir sta-
tioniren Betrieb beliebig zu versteilern (s. Anhang B.2 und [U1, U2]).
Man erhélt dann einen Bereich, in dem sich die Spannung iiber dem
Strom nur wenig dndert, was fiir Zwecke der Spannungsstabilisierung
genutzt werden kann. Das gilt auch fiir Wechselspannungen, da die
stationdre 1-U-Kennlinie nach Abb. 2.10 auch giiltig ist mit I und U
fiir beliebige Effektivwerte. Voraussetzung ist jedoch eine ausreichende
Frequenz (> 10 Hz), wobei sich aufgrund der Warmetrigheit praktisch
eine konstante Temperatur einstellt.
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Abb. 2,10 Graphische Analyse der Betriebsverhiltnisse. Fiir Uy, findet man angenihert
(empirisch): Upax &~ /50K - Gy, - Rrg. Der Punkt Ay wird erreicht, wenn der Heil3leiter kurz-
geschlossen wird, beispielsweise durch einen Hilfskontakt des Relais C.
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Abb. 2.11 Dynamisches Verhalten des HeiBleiters Abb. 2.12 Abkiihlvorgang
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2.4 Kaltleiter

Kaltleiter sind Widerstdnde, die wegen ihres stark posi-
tiven Temperaturkoeffizienten auch PTC-Widerstinde ge-
nannt werden. Diese Eigenschaft findet man besonders aus-
geprigt bei speziell dotierten Halbleitern, von denen die
meisten jedoch NTC-Verhalten aufweisen. Gelegentlich ha-
ben diese in einem bestimmten Temperaturintervall einen
positiven und in einem anderen einen negativen TK-Wert.
So ist es bei n-dotiertem Silizium, das im Temperaturbereich
von —100 °C bis 4200 °C PTC-Verhalten zeigt und dariiber
NTC-Verhalten.

Das PTC-Verhalten von Silizium nutzt man zur Herstel-
lung von Temperaturfiihlern, wie sie in Abb. 2.13a abgebildet
sind. Diese gibt es mit Nennwiderstinden Ry5 = 1000 2 oder
2000 2. Abb. 2.13b zeigt die charakteristische Kennlinie
eines derartigen 1000 2-Fiihlers mit einer leichten Kriim-
mung nach oben. In der Umgebung von 25°C weist sie
einen TK-Wert von etwa + 8 - 107> 1/K auf. Das ist etwa
der doppelte Wert von Kupfer oder auch Platin (vgl. An-
hang A.1). Wie das Bild zeigt, lasst sich die Kennlinie gut
linearisieren durch Parallelschaltung eines Festwiderstandes.
Dadurch ergibt sich genau genommen eine S-formige Kenn-
linie mit einem Wendepunkt in der Mitte eines relativ breiten
und fast linearen Kurvenstiickes. Mit zunehmendem Paral-
lelwiderstand verschiebt sich der Wendepunkt nach héheren
Temperaturen, so dass der Widerstand R, zweckmifig an
das zu messende Temperaturintervall angepasst wird. Dazu
machen die Hersteller entsprechende Vorschlige®.

Zur Messung der Temperatur kann man nach Abb. 2.13c
eine Stromquelle auf die Parallelschaltung wirken lassen, so
dass sich eine fast linear iiber der Temperatur ansteigende
Spannung ergibt. MaBigebend fiir die Temperaturerfassung
ist der angegebene Faktor c (T). Dieser tritt in gleicher Form
bei einer Spannungs-teilerschaltung auf, wenn man anstel-
le von R, einen gleichgroBen Reihenwiderstand R, einsetzt’.
Damit erweist sich die Spannungsteilerschaltung als gleich-
wertig.

Bei entsprechenden Temperaturfiihlern aus Platin, meist bekannt als Pt
100 mit Ry = 100 €2, kann man auf eine Linearisierung verzichten. Die-
se sind einsetzbar iiber einen wesentlich groeren Temperaturbereich,
aber auch teurer.

Grof3e praktische Bedeutung haben auch Kaltleiter aus ke-
ramischen Materialien, in der Hauptsache aus Bariumtitanat.
Es handelt sich um ein Material, das wegen seiner hohen

4Vgl. Abschn. 2.2 und Rechenbeispiel in [U1, U2].
3 Siehe Anhang B.2 und [U1, U2].

Dielektrizitidtszahl vor allem in der Kondensatorfertigung
Verwendung findet. Abb. 2.14 zeigt eine Ausfithrungsform
und die zugehorige Widerstands-Temperatur-Kennlinie. Dar-
in zeigt sich innerhalb eines relativ schmalen Temperaturbe-
reiches ein ausgeprigtes PTC-Verhalten, wihrend auflerhalb
NTC-Verhalten vorliegt. Der steile Widerstandsanstieg, be-
ginnend bei der sog. Bezugstemperatur Tg, erstreckt sich
iiber mehrere Dekaden und kann fiir Zwecke der Tempe-
raturiiberwachung (z. B. Notabschaltung, Liiftereinschaltung
usw.) genutzt werden.

Die stationdre Strom-Spannungs-Kennlinie zeigt analog
zum HeiBleiter einen stark nichtlinearen Verlauf (Abb. 2.15).
Bei kleinen Spannungen und Stromen liegt etwa ohmsches
Verhalten vor. Beim Uberschreiten der Bezugstemperatur
aufgrund der Eigenerwidrmung erhoht sich jedoch der Wi-
derstand in einem Male, dass trotz steigender Spannung
der Strom entlang hyperbeldhnlichen Kurven abnimmt. Der
Ubergang in den abfallenden Teil der Kennlinie, in dem
sich die starke Widerstandsidnderung vollzieht, kann je nach
Wirmeableitung zur Umgebung bei tieferen oder hohe-
ren Stromwerten erfolgen (Kurven fiir Luft und Ol). Die
Berechnung dieser Kurven ist anhand der Widerstands-
Temperaturkennlinie punktweise moglich, indem man be-
stimmte Temperaturen vorgibt und auf folgende Weise U und
I ermittelt:

T>Rr—>P=Gy (T-Ty) >U=P-Rr > 1= RE
T
mit Ty als Umgebungstemperatur [U1, U2].

Abb. 2.16 zeigt ein Anwendungsbeispiel fiir einen Kalt-
leiter, in dem dieser dazu benutzt wird, bei vollstandiger
Fiillung eines Behilters mit Ol (KL taucht ein), die Glithlam-
pe G einzuschalten. Die Funktion erklirt sich in Verbindung
mit Abb. 2.15. Dort ist anstelle einer Widerstandsgeraden fiir
einen konstanten Widerstand die Glithlampenkennlinie um-
gekehrt aufgetragen. Man fasst am besten die gestrichelte
Linie als Generatorkennlinie auf mit dem stromabhingi-
gen Widerstand des Gliihfadens als Innenwiderstand. Bei
abgesunkenem Fliissigkeitsstand stellt sich je nach Lufttem-
peratur ein Betriebspunkt zwischen 2 und 2’ ein (Lampe
dunkel). Bei vollem Behilter erhdlt man Betriebspunkt 1
(Lampe hell).

Der Kaltleiter wirkt bei schlechter Warmeableitung und
der dabei zwangsliufigen Uberhitzung als Strombegrenzer,
weshalb er auch als Uberstromsicherung einsetzbar ist (vgl.
Anhang B.2).

Literatur: [3, 4, 2-2, 2-3, U1, U2]

DIN 44080
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Siemens. b Kennlinien, ¢ Messschaltung

a b
n‘ T rrrrrrrrT
T T -
5
Bauform P430 Ry '0°T~ Ry, Minimalwiderstand
5 L :
Kennfarbe Rp Bezugswiderstand
055 -—|3 b __mih_ 2 =2'Rmin
: G}L 0k Ty Bezugstemperatur
Ft—30-1—s=l Mak 73 e | | ! Typ
£ el S H-11 P430-E1
. . |
Keramikperle im Glasgehiuse™) 2 }
10° /
Grenzdaten: 5 |
1
Betriebsspannung 20 V L4111 1Ry
° 2 o
Lagertemperatur 200 °C 102 1 Tt T F1Rmin
50 100 B 200°C
T—
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2.5 \Varistoren

Varistor (variable resistor) oder VDR (voltage dependent re-
sistor) ist die Bezeichnung fiir spezielle nichtlineare Wider-
stinde, deren Widerstandswert R mit steigender Spannung
abnimmt. Sie werden aus Silizium-Karbidpulver hergestellt,
das zusammen mit einem geeigneten Bindemittel in Stib-
chen oder Scheibenform gepresst und bei hohen Tempera-
turen gesintert wird (Abb. 2.17). Die an den Korngrenzen
sich sammelnden Ladungen behindern den Stromdurchgang
und verursachen so einen ,,Kontaktwiderstand“. Mit stei-
gender Spannung verringert sich dieser Kontaktwiderstand,
wodurch der Strom stérker als proportional mit der Spannung
ansteigt. Dieser ergibt sich rechnerisch mit guter Niherung
nach einer ,,zugeschnittenen Groengleichung® fiir I in Am-
pere und U in Volt wie folgt:

=)

Entsprechend gilt:

IR 1
U=B-[— mitf = —.
A n

Fir B = 250V und n = 5 ist die Kennlinie als Kurve
@ mit linearem MalBstab in Abb. 2.18a und mit doppelt-
logarithmischem Malstab in Abb. 2.18b aufgetragen. Die
Konstante B bezeichnet die Spannung, bei der ein Strom
von | A erreicht wird. Im Allgemeinen ist die Stromstirke
unabhiéngig von der Polaritit der Spannung. Die Kennlinie
ist symmetrisch entsprechend Abb. 2.18a. Durch Kombinati-
on mit linearen Widerstinden lésst sich diese variieren. Zur
Veranschaulichung ist die Kennlinie @ eines linearen Wi-
derstandes R = 400 Q2 aufgetragen. Im 3. Quadranten sind
gestrichelt die resultierenden Kennlinien angegeben, die sich
bei Parallelschaltung beziehungsweise Reihenschaltung die-
ses Widerstandes mit dem VDR ergeben. Die resultierende
Kennlinie der Parallelschaltung erhilt man, indem man zu
einer vorgegebenen Spannung U die Teilstrome I; und I, der
Einzelelemente ermittelt und zum Gesamtstrom I summiert.
Die resultierende Kennlinie der Reihenschaltung ergibt sich
analog durch Summation der Teilspannungen U; und U, zur
Gesamtspannung U fiir jeden Strom 1.

B, n Konstanten.

Parallelschaltung: 1=1, + I,

Reihenschaltung: U = U; 4 U,.

Prigt man aus einem geeigneten Stromgenerator dem Varis-
tor einen sinusférmigen Wechselstrom ein, so lidsst sich nach

Abb. 2.19 durch Spiegelung an der Kennlinie der Zeitver-
lauf fiir die Spannung am VDR konstruieren. Die Spannung
erscheint stark verzerrt, insbesondere die Spannungskuppe
wird gedampft. Da auch eine weitere Stromerhohung kei-
ne nennenswerte Spannungserhohung mehr bewirkt, zeigt
sich hiermit die spannungsbegrenzende Wirkung des Varis-
tors. Davon wird Gebrauch gemacht bei der Dampfung von
Abschaltiiberspannungen beim Schalten induktiver Verbrau-
cher.

Ein Betrieb an sinusformiger Spannung liefert einen
nichtsinusformigen Strom (Abb. 2.20). Die harmonische
Analyse liefert im Strom neben der Grundschwingung zahl-
reiche Oberschwingungen, von denen die 3-fache Grundfre-
quenz dominiert. Bei einer symmetrischen Kennlinie (Ra-
dialsymmetrie in Bezug auf den Nullpunkt) entstehen nur
ungeradzahlige Vielfache der Grundfrequenz. Die Schaltung
stellt also einen Oberschwingungsgenerator fiir das entspre-
chende Frequenzspektrum dar.

Das Hauptanwendungsgebiet liegt jedoch eindeutig bei
der schon erwéhnten Begrenzung von Storspannungen, wozu
man den Varistor parallel zum zu schiitzenden Bauteil schal-
tet. Fiir diesen Zweck eignen sich besonders I-U-Kennlinien
mit einem moglichst horizontalen Anfangsbereich, die nach
Uberschreiten einer gewissen Spannungsschwelle sehr steil
ansteigen. Neuere Varistoren auf der Basis von Zinkoxid be-
sitzen diese Eigenschaft. Man nennt sie Zinkoxid-Varistoren
oder auch Metalloxid-Varistoren, abgekiirzt MOV®,

Der die Kennliniensteigung bestimmende Exponent n besitzt bei die-
sem Varistortyp Werte > 20. Sein Kehrwert, der héufig benutzte f-Wert,
ist infolgedessen <0,05. Als wesentlicher Kennwert gilt die sog.
Schwellenspannung, auch Ansprechspannung genannt. Diese ist da-
durch definiert, dass bei ihr der Strom gerade 1mA erreicht. Eine
dauernd anliegende Gleichspannung ist nur zuldssig, wenn sie un-
terhalb dieses Wertes bleibt, ebenso der Scheitelwert einer dauernd
anliegenden Wechselspannung. In diesen Fillen bleibt der Varistor im
Normalbetrieb hochohmig und die Verlustleistung entsprechend gering.
Im Begrenzungsfall dagegen wird die 1mA-Schwelle iiberschritten.
Es konnen hohe Strome auftreten, womit die Uberspannung als Span-
nungsabfall an den Leitungswiderstinden und -induktivitdten abgebaut
wird. Zulédssig sind kurzzeitig — tiber einige Mikrosekunden — Strom-
stoBe von 100 A und dariiber, die der Varistor in Wirme umsetzt.

Zinkoxid-Varistoren werden in grofier Zahl am Eingang von Netzge-
riten zur Begrenzung von Storspitzen (Transienten) der Netzspannung
eingesetzt’. Andererseits stellt man auch spezielle Niederspannungs-
Varistoren her mit Schwellenspannungen um 5V, damit entsprechende
5 V-Verbraucher geschiitzt werden konnen. Das Spektrum der Schwel-
lenspannungen reicht von 5 V bis zu annihernd 500 V.

Literatur: [3, 4, 2-2, 2-3, 2-4, U1, U2]

6 Siehe Anhang B.2.
7 Siehe Anhang B.2.
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2.6 Feldplatten (MDR)®

Feldplatten sind magnetisch steuerbare Widerstinde. Sie
beruhen auf der als Thomson- oder GauB3-Effekt bezeich-
neten Erscheinung, dass ein stromdurchflossener Leiter in
einem geniigend starken Magnetfeld seinen Widerstand 4n-
dert. Ursache dafiir ist die Ablenkung bewegter Ladungs-
trager durch die magnetische Feldkraft (,,Lorentz-Kraft*)
und eine dadurch zwangsliufig eintretende Verldngerung der
Strombahn. Nutzbare Wirkungen dieser Art erhdlt man bei
bestimmten Verbindungshalbleitern mit einer hohen Triger-
beweglichkeit, vorzugsweise Indiumantimonid. Um diesen
Effekt noch zu verstirken, baut man durch ein besonde-
res Fertigungsverfahren in einen Indiumantimonidkristall in
Querrichtung zum Plittchen gut leitende Nickelantimonid-
nadeln ein. Ohne Magnetfeld verlaufen die Strombahnen
gerade und parallel. Bei Einwirkung eines Magnetfeldes er-
geben sich Zickzackverldufe, wie Abb. 2.21 zeigt.

Typische Kennlinien zeigt Abb. 2.22. Der Widerstand Ry
der Feldplatte folgt, ausgehend von einem Grundwert Ry ei-
ner Anderung der magnetischen Flussdichte B (Induktion)
nach der angegebenen nichtlinearen Funktion. Die Induk-
tion ist hier aufgetragen in der Einheit Tesla. Es ist dabei
angenommen, dass das Magnetfeld senkrecht zur Feldplat-
te einwirkt. Andernfalls ist nur die senkrechte Komponente
wirksam’.

Die Steuerung des Widerstandes durch das einwirkende
Magnetfeld geschieht praktisch trigheitslos. Die Feldplatte
vermag auch schnellen Feldwechseln mit Frequenzen von
mehreren Megahertz noch zu folgen. Einem bestimmten
Widerstandsgrundwert konnen also entsprechend schnelle
Widerstandsidnderungen ,,aufmoduliert* werden.

Fiir ein ausgefiihrtes Beispiel zeigt Abb. 2.23 die we-
sentlichen Daten und Kennlinien. Die Strom-Spannungs-
Kennlinien mit der Induktion als Parameter verlaufen linear.
In das Kennlinienfeld ist eine ,,Leistungshyperbel LH fiir ei-
ne Leistung von 100 mW eingetragen. Darunter versteht man
den geometrischen Ort aller Betriebspunkte mit einem be-
stimmten U-I-Produkt, hier also mit der Verlustleistung von
100 mW, die das Bauelement auf eine bestimmte Temperatur
T aufheizt. Fiir eine Montage frei in Luft mit Ty = 25°C

8 MDR = Magnectic Field Dependent Resistor.

% In diesem Buch wird noch — wie in der Praxis iiblich — die Bezeich-
nung Induktion fiir die magnetische Flussdichte verwendet. Fiir die
Zukunft sollte man stattdessen jedoch nur die Bezeichnung Flussdichte
verwenden.

ergibt sich:

1
T=P-— +Ty=100mW- ——— +25°C = 191 °C.
Ga W o emw T

th )
Das Halbleiterplédttchen wiirde damit zerstort, es braucht eine
Montageunterlage zur besseren Warmeableitung. Der Wir-
meleitwert Gy, erhoht sich wie angegeben auf etwa 6 mW/K,
wenn man die Feldplatte auf eine Metallunterlage klebt. Da-
mit ergibt sich nur eine Temperatur T &~ 41°C, wie eine
Nachrechnung zeigt.

Nachteilig bei den heute erhiltlichen Feldplatten ist
die Temperaturabhingigkeit des Widerstandes. Die Wider-
stands-Temperatur-Kennlinien in Abb. 2.23 lassen erken-
nen, dass der Temperaturkoeffizient sowohl von der Tem-
peratur als auch von der Induktion abhingig ist. Diese
Tatsache macht im Allgemeinen besondere Stabilisierungs-
malBnahmen beim Schaltungsaufbau erforderlich. Unter die-
sem Gesichtspunkt wird z.B. zur Messung kleiner Wege
eine Briickenanordnung mit 2 gleichen Feldplatten nach
Abb. 2.24 vorgeschlagen. Befinden sich zunéchst beide Feld-
platten zwischen den Magnetpolen, so werden sie von der
gleichen Flussdichte erregt. Die Platten erhalten eine ,,ma-
gnetische Vorspannung*. Die Arbeitspunkte liegen im steilen
Teil der Kennlinien nach Abb. 2.22. Die Widerstinde sind
gleich, und die Temperaturkoeffizienten ebenso, so dass der
bestehende Nullabgleich der Briicke temperaturstabil ist.
Eine kleine Lageverschiebung Ax fiihrt zu gegenldufigen
Felddnderungen an den Platten, so dass in der Briicke eine
Diagonalspannung auftritt, die je nach Bewegungsrichtung
das Vorzeichen wechselt. Bei kleinen Lagednderungen dn-
dert sich auch die Induktion B nur um kleine Betrige AB.
Dies bedeutet, dass sich auch der TK-Wert nur wenig dndert
und innerhalb eines gewissen Bereiches gute Temperatursta-
bilitit gewdhrleistet ist.

Das Prinzip der Briickenschaltung wird oft angewendet, um wie in
diesem Beispiel den Temperaturgang oder einen anderen Storeffekt ei-
nes Bauelementes zu kompensieren. Die Fiihleranordnung mit zwei
gleichen Fiihlerelementen nebeneinander bezeichnet man auch als Dif-
ferentialfiihler oder Differenzfiihler. Es ist dabei gleichgiiltig, ob man
beide Fiihler wie im Beispiel gegeniiber anordnet oder in Reihe schaltet
(Spannungsteilerschaltung)'®. Die Spannungsteilerschaltung wird oft
verwendet in Verbindung mit einem drehbaren Magnetsystem, befes-
tigt an einer Drehachse. Das so gebildete schleiferlose Potentiometer
(Feldplattenpotentiometer) dient hauptsidchlich als Winkelgeber in der
Messtechnik.

Literatur: [2-1, 2-2, 2-3, U1, U2]

10 Siehe dazu Differentialfiihlersystem im Anhang B.2.
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In der Ruhelage sei:

Rrp1 = Rpp2 = Rppo = R.

(Briickenabgleich bei gleichzeitig

maximaler Empfindlichkeit)

Fiir die verstimmte Briicke gilt dann:

|Uo|= %% “ARpp mit ARpp = Rpp; —Rppy
Ug Betriebsspannung

Uy Diagonalspannung (offene Klemmen)

R; Briickeninnenwiderstand ~ R

(vgl. Abschn. 2.2)

Abb. 2.24 Prinzipaufbau eines Weggebers fiir kleine Wege
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2.7 Fotowiderstinde (LDR)"

Fotowiderstinde sind durch auftreffendes Licht steuerbare
Widerstinde, die von der Polung der angelegten Spannung
ebenso wie die magnetisch steuerbaren Feldplatten unabhin-
gig sind. Sie bestehen aus einer geeigneten Halbleiterschicht
auf einem Keramiktriagerplittchen mit 2 Anschliissen. Als
Material dienen vor allem Cadmiumverbindungen. Ausge-
nutzt wird der ,,innere fotoelektrische Effekt”, der darin
besteht, dass durch Lichteinstrahlung Elektronen aus dem
Gitterverband gelost werden, wodurch die Leitfahigkeit des
Materials erhoht wird. Zum Schutz gegen duflere Einfliisse
wird das Bauelement in einen Glaskolben eingeschmolzen
oder auch in einem verschweiiten Metallgehduse montiert,
das fiir den Lichteintritt ein Glasfenster erhilt (Abb. 2.25a).
Das hier dargestellte Bauelement ist ausgelegt fiir eine zulds-
sige Verlustleistung von 50 mW bei einer Umgebungstempe-
ratur Ty = 25 °C. Mit einem Wirmeleitwert Gy, = 1 mW/K
erreicht das Halbleiterplittchen dabei gerade die maximal
zulissige Temperatur T = 75 °C. Ubersteigt die Umgebungs-
temperatur jedoch 25°C, so verringert sich die zuldssige
Leistung um 1 mW/K (Lastminderungskurve'?).

Eine Lichteinwirkung erniedrigt entsprechend Abb. 2.25b
den Widerstandswert, ausgehend vom sog. Dunkelwider-
stand, iiber mehrere Dekaden bis zu einem Restwiderstand
in der Groflenordnung 100 €2. Als Steuergrof3e ist hier aufge-
tragen die Beleuchtungsstirke E in der Einheit Lux.

Richtwerte: 1001x — schlecht beleuchteter Arbeitsplatz,

10001x — gut beleuchteter Arbeitsplatz.

In den Datenblittern wird die Beleuchtungsstirke iiblicher-
weise bezogen auf die sog. Normlichtquelle, eine Wolfram-
fadenlampe mit der ,,Farbtemperatur 2850 K. Ein solcher
Bezug ist fiir eine eindeutige Kennlinienangabe erforder-
lich, da die spektrale Zusammensetzung des Lichtes, wie
Abb. 2.25¢ zeigt, von erheblicher Bedeutung ist. So reagiert
der betrachtete Fotowiderstand bei gleicher Strahlungsleis-
tung auf Licht der Wellenlidnge A = 0,55 um doppelt so stark
wie auf Licht der Wellenlidnge 0,45 um.

Ein Fotowiderstand kann dazu dienen, in Abhédngigkeit
von der Beleuchtung ein Relais ein- und auszuschalten

LDR = Light Dependent Resistor.
12 Siehe Abschn. 1.3.

(Abb. 2.26a). Die hier zugrundegelegten Werte entsprechen
einem Miniaturrelais. Bei diesem Betrieb ist zu beachten,
dass die zulédssige Verlustleistung fiir den Fotowiderstand
nicht iiberschritten wird. Bei Dunkelheit (01x) fliet prak-
tisch kein Strom, die Verlustleistung ist Null. Mit steigender
Beleuchtung flieft mehr und mehr Strom, die Verlustleis-
tung steigt und geht dabei entsprechend Abb. 2.26b iiber ein
Maximum hinweg, wenn Leistungsanpassung auftritt (R, =
R). GI. (1) gibt den Maximalwert der Verlustleistung an. Zu
einem vorgegebenen Widerstand R erhélt man mit Gl. (2)
bei Vorgabe einer bestimmten Verlustleistung die maximal
zuldssige Betriebsspannung. Diese muss andererseits un-
ter dem zulédssigen Spannungsgrenzwert bleiben (50 V nach
Abb. 2.25). Falls die Betriebsspannung Ug vorgegeben ist,
kann man nach GIl. (3) den erforderlichen Mindestwert fiir
den Widerstand R ausrechnen [U1, U2].

Die in Abb. 2.26b angegebene Funktion ldsst sich punkt-
weise anhand der Kennlinien nach Abb. 2.27a ermitteln. Dort
ist die Widerstandsgerade fiir den beschriebenen Betriebsfall
eingetragen, auf der sich der Arbeitspunkt bewegt. Im Bei-
spiel tangiert die Widerstandsgerade die Leistungshyperbel,
d.h. die maximale Verlustleistung wird erreicht, aber nicht
iiberschritten.

Gelegentlich werden auch die I-U-Kennlinien nach
Abb. 2.27b logarithmisch dargestellt. Leistungshyperbeln
werden dabei zu Leistungsgeraden ,,LG*, und Widerstands-
geraden gehen tiber in gekriimmte Widerstandslinien ,,WL*.

Die Anwendung von Fotowiderstinden ist beschrinkt auf
solche Gebiete, bei denen die ihnen leider anhaftende Trag-
heit nicht stort (Ddmmerungsschalter, Flammenwichter). Sie
benotigen mehrere Millisekunden (eventuell sogar Sekun-
den), um sich nach einer Beleuchtungsinderung auf den
neuen Widerstandswert einzustellen.

Bringt man einen Fotowiderstand zusammen mit einer
Lichtquelle, z. B. einer Glithlampe oder einer Leuchtdiode,
in einem gemeinsamen Gehiuse unter, so erhilt man einen
Optokoppler. Dieser kann die Funktion eines elektrisch steu-
erbaren Widerstandes ausiiben und ist somit eine Alternative
zum mechanisch verstellbaren Widerstand'?.

Literatur: [3, 2-2, 2-3, 2-4, U1, U2]

13 Siehe dazu Anhang B.2.
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Abb. 2.25 Mafskizze und Eigenschaften des Fotowiderstandes RPY 63. Ausgelaufener Typ. Das Zei-
chen P, p bezieht sich auf die alte Schreibweise: Photowiderstand. a Malle und Daten, b Widerstand als
Funktion der Beleuchtungsstirke, ¢ Relative spektrale Empfindlichkeit Srel = f (\)
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Abb. 2.26 Fotowiderstand als lichtgesteuerter Ein-Aus-Schalter fiir Relais. a Schaltung, b Verlustleistung
und Bemessungsvorschriften
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Abb. 2.27 [-U-Kennlinien des Fotowiderstandes RPY 63 mit Leistungshyperbel LH fiir P = 50 mW und Wi-
derstandsgerade WG zum Schaltungsbeispiel. Die Widerstandsgerade (WG) kann auch nach Abschn. 1.6 als
Generatorkennlinie aufgefasst werden. Sie folgt der Beziehung U = U — I, - R. Man findet sie am schnells-
ten iiber den Leerlaufpunkt (I, = 0) und den Kurzschlusspunkt (U = 0). Der Erstere liefert den Schnittpunkt
mit der U-Achse, der Letztere mit der I-Achse. a linearer MaB3stab, b logarithmischer Mafistab
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2.8 Hallgeneratoren

Unter einem Hallgenerator versteht man ein Halbleiterplatt-
chen mit vier Anschliissen in der Anordnung nach Abb. 2.28.
Setzt man das von einem Strom I; durchflossene Pléttchen
einem Magnetfeld mit der Induktion B aus, so kommt es zu
einer Ablenkung der Strombahnen, verursacht durch die auf
bewegte Ladungstriger im magnetischen Feld einwirkende
,,Lorentz-Kraft*. Die den Strom I; bildenden Ladungstriger
werden zur Seite gedringt, so dass an zwei gegeniiberlie-
genden Anschliissen an den Lingsseiten des Plittchens die
,,Hallspannung* U, auftritt, die bei unbelastetem Hallgenera-
tor (I, = 0) als ,,Leerlauthallspannung* U,, bezeichnet wird.
Diese ist proportional dem ,,Steuerstrom* I; und einer senk-
recht zum Plittchen einwirkenden Induktion B. Es gilt also
Uy sim B - 1. Bei B = 0 miisste die Hallspannung Null
sein (Abb. 2.28a). Inhomogenititen im Plittchen und eine
geringe Versetzung der Anschliisse gegeneinander verursa-
chen jedoch in der Regel auch in diesem Fall eine kleine
-Nullspannung* (Nullpunktfehler des Hallgenerators).

Der Hall-Effekt (1879 von E. H. Hall entdeckt) ist beson-
ders ausgeprégt bei Halbleitern mit einer hohen Beweglich-
keit der Ladungstriger und demzufolge einer relativ groflen
Bewegungsgeschwindigkeit, was zu hohen Ablenkungskraf-
ten fiihrt. Er ist nachweisbar auch bei Metallen, dort aber
vernachléssigbar klein.

Bevorzugt werden n-Halbleiter mit ihrer gegeniiber p-
Halbleitern grofleren Trigerbeweglichkeit. Abb. 2.28b und
Abb. 2.28c zeigen jeweils den Wirkungsmechanismus. Die
eingetragenen Strompfeile fiir I, geben die konventionelle
Richtung des Laststromes bei einer hier nicht gezeichneten
Ausgangsbelastung an.

Abb. 2.29 zeigt als Ausfiihrungsbeispiel den Typ SV 210
aus Indium-Arsenid und seine Leerlaufkennlinien fiir ver-
schiedene Steuerstrome. Die in der Regel vorhandene Null-
spannung (/~ 1 mV) und eine ebenso vorhandene Linearitits-
abweichung der Kennlinien sind vernachldssigt.

Hallgeneratoren werden oft zur Messung von Magnet-
feldern verwendet. Nach Abb. 2.30 wird iiber das eine
Stromschiene umgebende Magnetfeld die Stromstirke Iy in
der Stromschiene gemessen. Die Ausgangsspannung U, ist
proportional dem Strom Iy;. Der Steuerstrom I; bestimmt die
Messempfindlichkeit. Derartige ,,Stromsensoren® gibt es in
vergossener Ausfithrung wie in Abb. 2.30b mit Durchsteck-
loch fiir den Stromleiter fiir Stromstérken ab 10 A.

In einer Anordnung nach Abb. 2.31 kann die Leistungs-
aufnahme des Verbrauchers Ry gemessen werden. Der Steu-
erstrom I; ist proportional der Verbraucherspannung, die auf
den Hallgenerator einwirkende magnetische Flussdichte ist
proportional dem Verbraucherstrom I, die Hallspannung
also wegen der Produktbildung B - I; proportional der aufge-
nommenen Leistung. Man verwendet zu diesem Zweck eine
als Hallmultiplikator HM bezeichnete Einrichtung, wobei
man den Hallgenerator im Feldbereich einer Spule anord-
net, die einen Strom (hier Iy ) in eine fiir den Hallgenerator
erfassbare magnetische Flussdichte umwandelt.

Der Hallgenerator SV 210 weist bei Belastung eine weit-
gehend lineare Strom-Spannungs-Kennlinie auf (Abb. 2.32).
Im Leerlauf (I, = 0, R — 00) ist U, = Uyy. Mit zuneh-
mender Strombelastung sinkt die Klemmenspannung ent-
sprechend dem Innenwiderstand R; ab. Dieses Verhalten
lasst sich ersatzweise beschreiben nach Abb. 2.33. Der In-
nenwiderstand einer entsprechenden Ersatzspannungsquelle
mit der Quellenspannung U, wird mit R, bezeichnet und
meistens Ausgangswiderstand genannt zur deutlichen Un-
terscheidung von dem steuerseitigen Innenwiderstand, dem
sog. Bingangswiderstand R;'*. Zum Ersatzbild findet man
die folgenden Funktionen:

U, 1 P, ( 1 )2
s = : —4.x-
U20 I+x P2max 1 +x

2

mit x = Ra und Pypax = L Uzo’
RL 4 R,

Die Leistung P,nqx tritt bei Leistungsanpassung (R, = R,
bzw. Ry/R;, = 1) auf.

In der Regel steuert man mit dem Hallgenerator einen Ver-
stiarker, wobei man fiir optimale Linearitit eine bestimmte
Belastung mit dem vom Hersteller angegebenen ,,Lineari-
sierungs-Lastwiderstand* vorsieht. Zu vielen Anwendungen
gibt es heute integrierte Hall-Bausteine mit speziellen Eigen-
schaften, z. B. mit integriertem Linear- oder Schaltverstirker
(sieche Anhang B.2).

Literatur: [2-1, 2-2]

DIN 41863

14 Beide Innenwiderstinde sind strenggenommen abhingig von der je-
weiligen Induktion B. Man kann mit einem Anstieg von einigen Prozent
pro Tesla rechnen. Innerhalb eines relativ kleinen Variationsbereichs
wie in Abb. 2.32 (0,2 T bis 0,5T) ist dieser Effekt meistens vernach-
ldssigbar.
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Halbleiterdioden

3.1 Grundlagen der Halbleiterdiode

Bringt man nach Abb. 3.1 neutrales n- und p-Silizium zu-
sammen, so diffundieren iiber den ,,pn-Ubergang* (junction)
Locher in die n-Zone und Elektronen in die p-Zone (Aus-
gleichsbestreben). Durch den Zufluss von Lochern bzw.
den Abfluss von Elektronen ergibt sich eine Potentialanhe-
bung der n-Zone gegeniiber der p-Zone. Die entstehende
,,Potentialschwelle® wirkt mit ihrem elektrischen Feld dem
Ausgleichsbestreben entgegen. Es bildet sich die Diffusi-
onsspannung Up iiber einem an freien Ladungstrigern ver-
armten Ubergangsgebiet, der sog. Sperrschicht. Versehen mit
beiderseitigen Metallkontakten entsteht eine Diode'.

Legt man geméf Abb. 3.2a eine Spannung mit der einge-
tragenen Polaritit an, so wird die innere Potentialschwelle
mit steigender Spannung zunehmend abgebaut. Dadurch
wird es den Elektronen der n-Seite und den Lochern der
p-Seite moglich, auf die andere Seite zu diffundieren. Die
Sperrschicht wird von Ladungstrigern iiberschwemmt. Es
kommt zu einem Stromfluss, der im konventionellen Sinn
von der p-Seite (Anode) zur n-Seite (Katode) gerichtet ist.
Der Strom steigt steil an, wenn entsprechend der inne-
ren Potentialschwelle eine gewisse Schwellenspannung oder
Schleusenspannung tiberschritten wird (Abb. 3.3, 1. Qua-
drant). Bei Germanium betrigt diese etwa 0,2V, bei Silizium
0,5 V. AuBerhalb des pn-Ubergangs findet der Strom ledig-
lich den ,,.Bahnwiderstand‘ des Materials vor.

Legt man dagegen eine Spannung an mit umgekehrter Po-
laritdt (Abb. 3.2b), so wird die innere Potentialschwelle noch
erhoht, die Sperrschicht verbreitert sich, indem die Ladun-
gen beiderseits des pn-Ubergangs auseinanderriicken. Die ge-
sperrte Diode stellt einen Kondensator dar, dessen Kapazitit
sich mit steigender Sperrspannung verringert (Anwendung
als Kapazititsdiode). Im Idealfall flieSt kein Strom. In Wirk-
lichkeit tritt jedoch ein kleiner Sperrstrom auf, der sich auf-
grund der unvermeidlichen Minoritétstrager auf jeder Sei-
te des pn-Ubergangs bilden kann. Diese werden, sobald sie
durch Diffusion in den Bereich der Potentialschwelle gelan-
gen, im Gegensatz zu den Majoritétstrdgern durch das elek-
trische Feld der Sperrschicht nicht gebremst, sondern iiber
die Schwelle zur anderen Seite gezogen. Der so entstehen-
de Strom wird noch verstiarkt, wenn sich durch Wirmeein-
wirkung zusitzlich Ladungstriagerpaare in der Sperrschicht

! Wegen gegenliufiger Potentialiibergiinge an den Anschlusskontakten
(Kontaktspannungen) ist die Diffusionsspannung an den Anschliissen
nicht messbar.

30 © Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH 2018

oder ihrer unmittelbaren Umgebung bilden konnen. Es ergibt
sich dadurch im Grunde genommen anstelle einer Sperrkenn-
linie (Abb. 3.3, 3. Quadrant) eine Sperrkennlinienschar mit
der Temperatur Ty als Steuergrofie. Eine Temperaturerho-
hung um ca. 10°C (10 K) fiihrt sowohl bei Silizium- wie bei
Germaniumdioden zu einer Verdopplung des Sperrstromes.
Dieser ist im Allgemeinen jedoch bei Silizium um den Faktor
1073 kleiner als bei Germanium. Im Durchlassbetrieb bewirkt
eine Temperaturerhohung eine Verringerung der Flussspan-
nung (Durchlassspannung) Ug um ca. 2mV/°C bzw. 2 mV/K.

Beim Uberschreiten einer gewissen Sperrspannung Ug,
der sog. Durchbruchspannung (engl. Break Voltage BV)
kommt es infolge der inneren Feldkrifte in Verbindung mit
einer lawinenartigen Triger-vermehrung zum sog. Durch-
bruch, oft auch Zenerdurchbruch genannt. Der Strom Ix
steigt tiber der Spannung steil an, ebenso die Verlustleistung
und damit die Temperatur, was zur Zerstorung des Kristalls
fiihren kann. Fiir Germanium ist eine Sperrschichttemperatur
T; von ca. 80 °C, fiir Silizium von ca. 200 °C zuldssig. Beim
Betrieb sind die vom Hersteller angegebenen Grenzwerte fiir
Sperrschichttemperatur, Verlustleistung, Durchlassstrom und
Sperrspannung zu beachten.

Die analytische Darstellung der Diodenkennlinie ist
schwierig. Als Niherung fiir die Umgebung des Nullpunktes
ist die in Abb. 3.3 angegebene Beziehung nach Shockley fiir
einen idealen pn-Ubergang brauchbar (Izg ,.Sperrsittigungs-
strom®, Ut ,,Temperaturspannung* ~ 26 mV bei Raumtem-
peratur?). Fiir eine reale Diode ersetzt man zweckmiBig
im Exponenten Ut durch m - Up mit m = 1...2, was
rechnerisch einer Erhohung der sog. Temperaturspannung
gleichkommt. Die Kennlinie lédsst sich damit auf3erhalb des
Durchbruchgebietes gut annzhern [U1, U2]. Im Anhang C.13
wird ein auf diesen Parametern basierendes Modell fiir die
Simulation von Dioden verwendet.

Abb. 3.4 zeigt die grundsitzlichen Bauformen Spitzendi-
ode und Flidchendiode. Erstere werden wegen ihrer geringen
Sperrschichtkapazitit vorwiegend als Hochfrequenzgleich-
richter verwendet. Hauptsédchlich werden heute Flidchendi-
oden nach Abb. 3.4b und Abb. 3.4c hergestellt. Diese haben
auch die fritheren Selengleichrichter (Plattengleichrichter)
fast vollstindig verdrangt.

Literatur: [3-1, 3-2, 3-3, 3-4, 3-5]

DIN 41781/41853/41855

2 Igo ist ein theoretischer Sperrstrom, der kleiner ist als der tatséchliche
Sperrstrom Ig.

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_3
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3.2 Silizium-Leistungsdioden

Dioden stellen elektrische Ventile dar. Eine ideale Diode
hitte in Durchlassrichtung den Widerstand Null und in Sper-
richtung einen unendlich groBlen Widerstand. Man konnte
sie also in Durchlassrichtung mit beliebigem Strom und
in Sperrichtung mit beliebiger Spannung betreiben, ohne
dass eine Verlustleistung und damit eine Erwédrmung auf-
treten wiirde. Bei realen Dioden sind jedoch entsprechende
Grenzwerte in bezug auf den Durchlassstrom und die Sperr-
spannung zu beachten, die den Datenblittern zu entnehmen
sind. Man findet dort den ,,Dauergrenzstrom*, worunter der
hochstzuldssige arithmetische Mittelwert des Stromes in ei-
ner Einwegschaltung nach Abb. 3.7a zu verstehen ist. Dioden
fiir Dauergrenzstrome > 1 A bezeichnet man als Leistungs-
dioden. Sie werden in groen Mengen fiir Gleichrichter-
schaltungen bendtigt und heute ausschlieBlich aus Silizium
hergestellt. Abb. 3.5 vermittelt einen Eindruck von den {ibli-
chen Bauformen. Die zuldssige Sperrspannung liegt je nach
Typ zwischen 50 V und 1000 V.

Abb. 3.6 zeigt die typische Form der Durchlasskennli-
nie einer Siliziumdiode fiir eine Sperrschichttemperatur T; =
25 °C, die man durch den gestrichelten geknickten Geraden-
zug anndhern kann. Die steil ansteigende Gerade bestimmt
man zweckmiBig als Sekante durch den 100 %- und 10 %-
Punkt der Kennlinie. Dazu wird der hochste vorkommende
Strom (Aussteuergrenze) mit 100 % bewertet. Auf diese
Weise erhidlt man eine eindeutige Festlegung der Schleu-
senspannung Ug und des differentiellen Widerstandes rg.
Mit diesen Kennwerten kann man die Siliziumdiode fiir alle
Spannungen U > Ug durch das angegebene Ersatzbild be-
schreiben.

Abb. 3.7a zeigt die einfachste Form eines Gleichrichters,
den sog. Einweggleichrichter. Er besteht aus einer einfa-
chen Diode, die dem angeschlossenen Lastwiderstand Ry nur
wihrend der positiven Halbschwingung der Generatorwech-
selspannung u.. Strom zufiihrt. Es entsteht ein pulsierender
Gleichstrom i und eine entsprechende pulsierende Gleich-
spannung u, {iber der Last. Bei idealer Diode hat der Strom
die Amplitude 0/R und einen arithmetischen Mittelwert vom
1/ -fachen dieses Wertes. In Wirklichkeit bleibt, wie ge-
strichelt angedeutet ist, der Strom etwas kleiner wegen des
Spannungsabfalls iiber der Diode. Die Abweichung vom
Idealfall ist jedoch umso weniger bedeutsam, je grofer die
Amplitude der Generatorspannung im Vergleich zur Durch-
lassspannung der Diode ist. In der negativen Halbschwin-
gung nimmt die sperrende Diode die Generatorspannung

praktisch vollstindig auf. Bei guten Siliziumdioden ist der
dann auftretende Sperrstrom vernachléssigbar klein (siehe
Richtwerte in Abb. 3.5).

Bei genauer zeitlicher Auflosung des Spannungs- und
Stromverlaufs, insbesondere bei einem Betrieb mit hoherer
Frequenz, beobachtet man bei den meisten Dioden eine ge-
wisse Sperrverzogerung, wie sie Abb. 3.7b veranschaulicht.
Aufgrund der in der Diode wihrend des Durchlasszustan-
des gespeicherten Ladung tritt nach dem Nullwerden des
Stromes bei dann negativer Generatorspannung ein ,,Aus-
rdaumstrom* i, in Sperrichtung auf, bis die Sperrschicht
von Ladungstrigern freigerdumt ist. Man bezeichnet diese
Tragheitserscheinung beim Sperrvorgang auch mit Tréiger-
staueffekt (TSE), die Ausrdumzeit t, wird auch als Riick-
wirtserholzeit (reverse recovery time) bezeichnet. Sie liegt
bei normalen Si-Dioden in der GroBenordnung 10 us, bei
,schnellen® Dioden (fast recovery diodes) ist sie kleiner
als 1ps. Extrem kurze Verzogerungszeiten haben die sog.
Schottky-Dioden?.

Grundsitzlich ist eine Gleichrichterschaltung nur brauchbar, wenn die
Verzogerungszeit t,, hinreichend klein ist gegeniiber der Periodendauer
der Generatorspannung. Die Sperrverzogerung ist aber immer proble-
matisch bei induktiven Stromkreisen. Das schnelle ,,Abreien” des
Ausrdumstromes nach dem Freiwerden der Sperrschicht fiihrt ndmlich
zu einer hohen Spannung an der Induktivitit, die zusitzlich zu der nega-
tiven Generatorspannung die Diode in Sperrrichtung beansprucht und
oft durch eine Schutzbeschaltung der Diode bedimpft werden muss®.
Um diesen zusitzlichen Aufwand zu vermeiden, sind sog. Avalanche-
Dioden entwickelt worden. Diese weisen im Gegensatz zu normalen
Si-Dioden bei einem Durchbruch eine gleichmiflige Stromverteilung
iiber der gesamten Sperrschicht auf. Gefihrliche Stromeinschniirun-
gen mit lokalen Uberhitzungen werden dadurch vermieden. Bestimmte
Grenzwerte sind aber dennoch zu beachten’.

Das Zusammenschalten von Einzeldioden nach Abb. 3.8
ist problematisch. Es fiihrt wegen der unvermeidlichen Kenn-
linienstreuungen zu einer ungleichen Stromaufteilung im
Fall a und einer ungleichen Sperrspannungsaufteilung im
Fall b. Durch Ausgleichswiderstinde R lassen sich die
Stromund Spannungsaufteilung jedoch verbessern. Abb. 3.8
macht dazu einen Dimensionierungsvorschlag.

3 Zum inneren Aufbau einer Schottky-Diode siehe Abschn. 15.5. Bei-
spiele sind im Anhang B.3.

4 Es finden iiberwiegend RC-Beschaltungen Anwendung, wie sie beim
Thyristor im Kap. 19 beschrieben werden.

3> Die Bezeichnung Avalanche-Diode ist abgeleitet vom Avalanche-
Effekt (Lawinen-Effekt). Darunter versteht man die durch StoBionisati-
on im Kiristall verursachte lawinenartige Trigervermehrung bei einem
Diodendurchbruch. Die meisten Z-Dioden basieren auf dem Avalanche-
Effekt.
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Abb. 3.6 Durchlasskennlinie und Diodener-

Der angegebene Widerstand Ry,jy bezieht sich auf den Wirmetibergang satzbild
zwischen Sperrschicht (Junction) und Umgebung, der Wirmewiderstand
Ry auf den Wirmeiibergang zwischen Sperrschicht und Gehéuse
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Abb. 3.7 Diode als Einweggleichrichter. a bei tiefer Frequenz, b bei hoherer Frequenz. Analog zur
Sperrverzogerung gibt es auch den Effekt der Durchlassverzogerung. Diese bewirkt, dass ein steil
ansteigender Durchlassstrom von einer kurzzeitig iiberhohten Flussspannung begleitet wird, was bei

hohen Schaltgeschwindigkeiten storend sein kann (s. Abschn. 18.3)
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Abb. 3.8 Zusammenschaltung von Dioden. a Parallelschaltung, b Reihenschaltung
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3.3 Dioden im Ladegleichrichter

Abb. 3.9 zeigt drei Schaltungsvarianten zur Ladung eines
Akkumulators, der eine starre Klemmenspannung U, haben
soll (Innenwiderstand vernachlissigt). Ein Transformator am
50 Hz-Netz liefert sekundéirseitig die Spannung u., die ge-
gen die Spannung des Akkus iiber den Widerstand R und die
Dioden den Ladestrom i treibt.

Im Abb. 3.10 wird der Zeitverlauf des Ladestromes er-
mittelt, wie er sich bei der Einwegschaltung einstellt, wenn
man die Amplitude der Wechselspannung G = 24 V und die
Akkuspannung Uy = 12V setzt. Dazu wird zunichst ein
ideales Ventil zugrundegelegt. Man betrachtet also die Diode
im Durchlassbetrieb als widerstandsfrei, die Ersatzgrofien Ug
und rr nach Abb. 3.9a werden zu Null angenommen. Als
wichtige Hilfsgrofe ist in Abb. 3.10 neben der Spannung u..
auch die Spannung upg aufgetragen, die sich als Differenz
zwischen der treibenden Wechselspannung u.. und der Ge-
gengleichspannung U, ergibt. Sofern upg > 0 ist, wird die
Diode leitend. Den augenblicklich flieBenden Strom i erhélt
man als Quotient aus der Spannung upg und dem Widerstand
R. Sein Zeitverlauf ist in Abb. 3.10 fiir R = 4 Q gestrichelt
eingetragen. Danach ergibt sich eine Stromamplitude i=
3 A bei einem ,,Stromflusswinkel“ von 120° im Intervall zwi-
schen 30° und 150°.

Nach dieser Betrachtung lassen sich auch die Verhiltnisse fiir die bei-
den anderen Schaltungsvarianten iibersehen. Die Wechselspannungen
u. seien gleich. Bei der Mittelpunktschaltung wird also ein Transfor-
mator mit der doppelten Sekunddrspannung benétigt, der zudem eine
Mittelanzapfung besitzen muss. Wihrend der negativen Halbschwin-
gung der Wechselspannung u. bleibt der Strom i nicht dauernd auf
Null. Symmetrisch zum negativen Spannungsscheitel tritt der gleiche
Stromimpuls wie in der positiven Halbschwingung auf, so dass sich der
Ladestrommittelwert gegeniiber der Einwegschaltung verdoppelt. Da
der Strom i iiber zwei verschiedene Diodenzweige flieBt, spricht man
von Zweiwegschaltungen.

Im Folgenden sollen die Verhiltnisse untersucht werden
fiir reale Dioden, zunichst wieder bei der Einwegschaltung
unter Zuhilfenahme der Abb. 3.9a mit den ErsatzgroBen
Us ~ 0,7V und g ~ 0,2 Q2. Die Bedingung fiir Stromfluss
lautet in diesem Fall upg > Ug im Gegensatz zu upr > 0 bei
idealer Diode. Man findet damit, dass der Strom 1 im Intervall
zwischen 32° und 148° flieBen kann, der Stromflusswinkel
schrumpft also auf 116° gegeniiber 180° im Idealfall, und
die Stromamplitude geht von 3 A auf 2,7 A zuriick. Fiir den
Stromverlauf findet man:

u. — UA — US .
R+ 1p B
~57A-sinwt—3A

24V - -sinwt— 12,7V
4,2 Q

fiir 32° < wt < 148°.

Nach Abb. 3.11 gehort dazu eine Gleichstromkomponen-
te Iy &~ 0,58 A als linearer Mittelwert und ein Effektivwert
I ~ 1,1 A, die sich offensichtlich stark unterscheiden. Man
kann diese Groflen unabhingig voneinander messen, den
Mittelwert mit einem Drehspulgeridt und den Effektivwert
mit einem echten Effektivwertmesser. Multipliziert mit der
Ladezeit ergibt der Mittelwert die dem Akku zugefiihrte La-
dung. Mit dem Effektivwert erhdlt man die Verlustleistung
im linearen Widerstand nach GIl. (3). Die (mittlere) Ver-
lustleistung fiir die Diode ergibt sich nach GIl. (4), wenn
man die reale Diode wie bisher als Reihenschaltung aus
einer Gleichspannungsquelle mit der Spannung Ug und ei-
nem linearen Widerstand rg darstellt. Damit erfasst man die
Durchlassverluste, die bei guten Dioden sehr viel grofer sind
als die Sperrverluste. Bei Verwendung einer 1 A-Diode mit
einem thermischen Widerstand Ry, = 100 K/W folgt dann
mit Gl. (5) auch die sich einstellende Sperrschichttempera-
tur®. Da die Datenblitter Grenzwerte von 150 °C bis 175 °C
ausweisen, gentiigt also die ausgewihlte Diode unter der Vor-
aussetzung, dass der Grenzwert der Sperrspannung nicht
iiberschritten wird. An der Diode tritt eine maximale Sperr-
spannung von 36 V auf, da im Sperrintervall up = upg ist.

Bei der Mittelpunktschaltung ist der Mittelwert des Ladestromes i ge-
geniiber der Einwegschaltung verdoppelt, die Strombeanspruchung fiir
das einzelne Ventil ist jedoch in beiden Schaltungen gleich. Die Sperr-
spannung steigt in der Mittelpunktschaltung auf den Wert 2 - G an.

Bei der Briickenschaltung wirken jeweils 2 Ventile in Reihe, so dass
sich der Flusswiderstand rg und die Schleusenspannung Ug verdoppeln.
Dadurch sinkt die Amplitude 1 des pulsierenden Ladestromes im Bei-
spiel nochmals von 2,7 A auf 2,4 A bei unverdnderter Spannung u...
Dieser Effekt ist besonders zu beachten, wenn die Spannung upg nur
wenig groBer als die doppelte Schleusenspannung ist, d. h. bei kleiner
Spannung u.. Die maximal auftretende Sperrspannung ist gleich dem
einfachen Scheitelwert 0.

Literatur: [3-1, 3-2, 3-4]

67um thermischen Widerstand sieche Abschn. 3.2, Abb. 3.5. Als
Standard-Dioden fiir den 1 A-Bereich gelten derzeit die Typen 1 N 4001
bis 1 N 4007, sieche Anhang B.3.

7 Zum kompakten Aufbau von Briickenschaltungen gibt es einbauferti-
ge Gleichrichterbriicken mit 4 Anschliissen (~, ~, +, —). Der Aufbau
mit Einzeldioden ist jedoch in der Regel preisgiinstiger.
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giiltig fiir up > U

Abb. 3.9 Gleichrichterschaltungen mit Gegengleichspannung. a Diodenersatzbild, b Einwegschaltung, ¢ Mit-
telpunktschaltung, d Briickenschaltung (Graetzschaltung)
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Abb. 3.10 Spannungs- und Stromverlauf der Einwegschaltung bei idealem Ventil
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Linearer Lo 1 . N %)
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Sperrschicht- _p . - ) o — 0 o
temperatur Tj=Pp-Rmn+Tu~0,65W - 100 K/W +25°C=90°C 5)

Abb. 3.11 Berechnung einiger Betriebswerte zur Einwegschaltung. *) Nach internationaler Norm als Igay
(average forward current) bezeichnet, gebriuchlich ist auch die Bezeichnung ,,Richtstrom*
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3.4 Z-Dioden (Zenerdioden)

Als Z-Dioden oder Zenerdioden bezeichnet man Halbleiter-
dioden mit einem moglichst scharfen ,,Zenerknick® in der
Sperrkennlinie. Diese Dioden sind speziell fiir einen Be-
trieb im Durchbruchgebiet der Kennlinie geeignet. Bewertet
man entgegen der bei Dioden sonst iiblichen Zahlweise den
Sperrstrom bzw. Durchbruchstrom und die zugehdrige Span-
nung als positiv, so liegt der entsprechende Kennlinienteil
des Sperr- und Durchbruchgebietes im ersten Quadranten der
I-U-Ebene (Abb. 3.12a). Der Typ BZX 55 wird mit den in
Abb. 3.12 dargestellten Kennlinien hergestellt, die nur bis
zum statisch zuldssigen Hochstwert des Stromes aufgezeich-
net sind. Die Grenze wird durch die Verlustleistungshyperbel
fiir die maximal zulédssige Verlustleistung, kurz ,,Verlusthy-
perbel” genannt, gegeben. Diese ist eingetragen fiir eine
Leistung von 400 mW, die bei einer Umgebungstemperatur
Ty = 25°C ohne besondere Kiihimanahmen noch gerade
zuléssig ist. Bei groferen Leistungs-Z-Dioden sind hohere
Verlustleistungen zulédssig, in Verbindung mit Kiihlblechen
oder Kiihlkorpern sogar mehrere Watt.

Die Bezeichnung Zenerdiode geht zuriick auf den von C.
Zener entdeckten Zener-Effekt. Darunter versteht man das
Herauslosen von Elektronen aus dem Gitterverband des Kris-
talls infolge einer hohen elektrischen Feldstirke (Feldemis-
sion). Tatsdchlich ist aber nach heutiger Erkenntnis dieser
Effekt nur maB3gebend bei Dioden mit einer Durchbruch-
spannung (Zenerspannung) unterhalb von 5V. Bei Dioden
mit hoherer ,,Zenerspannung* ist dagegen der Lawineneffekt
(Avalanche-Effekt) maBgebend.?

Die ideale Z-Diode hat eine Kennlinie, die bei der Span-
nung Uy, senkrecht abbiegt (Abb. 3.12b). Die Kennlinie der
realen Z-Diode weicht davon ab, ldsst sich aber gut annéhern
durch einen geknickten Geradenzug mit den Kennwerten
Uz und r, (differenticller Widerstand). Die reale Z-Diode
weist auch eine gewisse Abhingigkeit der Z-Spannung von
der Temperatur auf, die ausgedriickt wird durch den Tempe-
raturkoeffizienten TKy (Abb. 3.12c¢). Dieser ist negativ bei
Dioden mit Z-Spannungen unter 5 V, sonst positiv.

Abb. 3.13 zeigt als Anwendungsbeispiel eine einfache Be-
grenzerschaltung unter der Annahme einer idealen Z-Diode
mit Uzy = 10V. Der gegeniiber der Z-Spannung auftre-
tende Spannungsiiberschuss (punktiert) wird abgekappt und
fallt am Widerstand R ab. Die Schaltung eignet sich auch
fiir die Erzeugung einer stabilisierten Gleichspannung, die
moglichst unabhingig von Schwankungen der Eingangs-

8 Siehe dazu FuBnote 5 im Abschn. 3.2.

spannung sein soll. Die Stabilisierung ist umso besser, je
kleiner das Verhiltnis r,/R ist. Sie wire vollkommen fiir r,
= 0 und TKy = 0. Die letzte Bedingung wird bei tem-
peraturkompensierten Z-Dioden (Referenzdioden) dadurch
nidherungsweise erfiillt, dass man eine normale Diode in
Reihe schaltet (sieche Anhang B.3 mit dem Beispiel der Re-
ferenzdiode 1 N 821 ff.).

Im Allgemeinen wird die Schaltung durch einen Wider-
stand Ry, belastet (Abb. 3.14a). Eine analytische Behandlung
ist leicht moglich, wenn man die reale Z-Diode ZD er-
satzweise darstellt, wie in Abb. 3.14b angegeben wird. Die
Reihenschaltung der Spannungsquelle (Uzp) mit einem Wi-
derstand r, folgt unmittelbar aus der Ersatzkennlinie (Knick-
kennlinie) nach Abb. 3.12b. Sie ist nur giiltig fiir U, > Ug.

Besonders anschaulich ist die graphische Behandlung
nach Abb. 3.14c: Bei offenen Ausgangsklemmen (R, = o0)
ist I = Iz. Man erhilt den Arbeitspunkt Ay als Schnitt-
punkt der Zenerkennlinie mit der Widerstandsgeraden WG
entsprechend der Gleichung U, = U; — Iz - R. Fiir eine
herabgesetzte Eingangsspannung U; — AU, ergibt sich die
gestrichelte parallel verlaufende Widerstandsgerade und der
Arbeitspunkt Aj. Offenbar nimmt mit der Eingangsspannung
der Zenerstrom stark ab, die Zenerspannung dagegen nur ge-
ringfiigig.

Bei einer Belastung mit dem Widerstand Ry, kann man
die Widerstandsschaltung R — R, als Spannungsteiler auf-
fassen, der seinerseits durch die Z-Diode belastet wird. Man
erhilt dazu die strichpunktierte Widerstandsgerade und den
Arbeitspunkt Ay fiir Uy =40V, R = 1k und Ry, = 500 Q2.
Bei abnehmendem Lastwiderstand geht der Strom I schlief3-
lich gegen Null, und die Stabilisierung setzt aus.

Stets fiihrt eine stationidre Verlustleistung P, = Uy - I zu einer entspre-
chenden Erwiarmung der Z-Diode um AT = Uy - Iz - Ry,. Bei positivem
TK-Wert verschiebt sich dann ihre Kennlinie nach rechts, bei negativem
nach links. Damit wird:

Uz(T) = Uzo + TKy - Uz - AT + 17 -1,
=Uz + TKy- Uz -Uz-Iz-Rpn + 1z -1,

Mit Uy &~ Uy, folgt:

Uz(T) ~ Uz + Iz - (TKy - Uy - Ry +1,) = Uz + Iz - (tn + 1,).

Diese Rechnung fiihrt auf das Ersatzbild nach Abb. 3.14d. Danach
kann also der Einfluss einer vom Strom verursachten Temperaturin-
derung beriicksichtigt werden durch die Einfiihrung eines zusétzlichen
differentiellen Widerstandes r,q, in Reihe zu dem ,,inhédrenten® diffe-
rentiellen Widerstand r,. Bei kurzzeitigen Stroménderungen ohne eine
Temperaturdnderung ist der Letztere allein wirksam.

Literatur: [3-1, 3-2, 3-3, 3-5]



3.4 Z-Dioden (Zenerdioden) 37

a
mA Schaltzeichen:

0+ T T neu alt

soB2x55 N1 l :%lw* *
T 50 uN -+ Ta
] “00 E| [
z ~ . Verlusthyperbel

30 MY o fir P=400mW

| Ty
20 HH } 1 7oy
o1 JINRINENE ol
0 5 10 5__ 20V 0 Uy Up—=
Uz

Abb. 3.12 Kennlinien und Kennwerte von Z-Dioden. a Kennlinienschar, b Einzelkennlinien, ¢ Temperaturko-
effizient
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Abb. 3.13 Wirkungsweise einer Begrenzungs- und Stabilisierungsschaltung. Zur Erzielung einer passenden
Begrenzung ist es moglich, zwei oder mehrere Z-Dioden in Reihe zu schalten. Die Z-Spannungen addieren
sich. Die Verlustleistung teilt sich entsprechend den einzelnen Z-Spannungen auf.
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Abb. 3.14 Stabilisierungs- oder Begrenzerschaltung mit Belastung. Zu der graphischen Behandlung der
Schaltung vgl. Abschn. 1.6, Abb. 1.19c. Die Widerstandsgeraden konnen auch als Generatorkennlinien
aufgefasst werden. a Schaltbild, b Ersatzbild, ¢ graphische Betrachtung, d Diodenersatzbild mit tempera-
turbedingtem differentiellen Widerstand r,,
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3.5 Fotodioden und Fotoelemente

Fotodioden und Fotoelemente basieren auf dem gleichen
Wirkungsprinzip. Sie sind Halbleiterdioden mit einer licht-
empfindlichen Zone in der Umgebung der Sperrschicht.
Abb. 3.15 zeigt Ausfiihrungsformen. Im unbeleuchteten Zu-
stand verhalten sie sich wie gewohnliche Dioden, beispiels-
weise mit der Kennlinie @ nach Abb. 3.16. Diese verlduft
durch den Nullpunkt. Setzt man die Sperrschicht einer Licht-
strahlung aus, so verschiebt sich die Kennlinie in Richtung
der negativen Stromachse. Diese Verschiebung kommt da-
durch zustande, dass sich proportional zur Intensitdt des
einwirkenden Lichts freie Elektronen-Loch-Paare bilden, die
den urspriinglichen Sperrstrom, hier als Dunkelstrom be-
zeichnet, erhohen. Der zusitzlich durch Licht erzeugte Strom
wird als Fotostrom Ip bezeichnet. Dafiir kann man schrei-
ben: Ip = S - E mit S als Lichtempfindlichkeit und E als
Beleuchtungstirke. Den Kennlinien der Abb. 3.16 entnimmt
man beispielsweise: S &~ 10 pA/4001x = 25 nA/Ix.

Mit diesem Verstindnis kommt man zu den Ersatzschal-
tungen nach Abb. 3.17. Man stellt sich die lichtempfindliche
Diode einfach als eine normale Diode mit parallel ge-
schaltetem Fotostromgenerator vor. Bei offenen Klemmen
(Leerlauf) flieBt der Fotostrom Ip nur intern und erzeugt
nach auflen die Leerlaufspannung Uy . Bei kurzgeschlosse-
nen Klemmen (U = 0) fliel3t der Fotostrom vollstdndig nach
auflen und bildet den Kurzschlussstrom Ix. Die Abhingig-
keiten der GréBen Up und Ix von der Beleuchtungsstirke
E kann man Abb. 3.16 entnehmen. Dabei ist vor allem
die lineare Abhingigkeit des Kurzschlussstromes von der
Beleuchtungsstirke fiir Messzwecke interessant (s. auch An-
hang B.3).

Die Ersatzbilder beschreiben nur das Gleichstromverhalten. Das dy-
namische Verhalten wird vor allem bestimmt durch die Kapazitit der
Sperrschicht. Im Bereich U < 0 handelt es sich dabei um die sehr kleine
elektrostatische Kapazitit der Sperrschicht, im Bereich U > 0 dagegen
um die relativ groBle ,,Diffusionskapazitit®, die zu einer entsprechend
groBien Zeitkonstanten fiihrt, (vgl. Abschn. 20.6).

Abb. 3.18 zeigt drei Grundschaltungen in Verbindung mit
einem Reihenwiderstand R und verschiedenen Betriebsspan-
nungen Ug. Die eingetragenen Pfeile fiir die Spannungen U
und Ug sind Zihlpfeile fiir die Vorzeichenfestlegung, eben-
so der auf die Leitung gezeichnete Strompfeil. Damit gilt
fiir alle drei Fille die angegebene Spannungsbeziehung U
= Ug — I - R, die zu den drei in Abb. 3.16 eingetrage-
nen Widerstandsgeraden fiihrt. Im ersten Fall (WG1) ist die
Betriebsspannung in Sperrichtung wirksam. Die lichtemp-
findliche Diode arbeitet als ,,Fotodiode* mit lichtgesteuertem

Sperrstrom. Interessanterweise verschiebt sich bei grofer
Beleuchtungsstirke (E > 9001x) der Arbeitspunkt entlang
der Widerstandsgeraden aus dem dritten in den vierten Qua-
dranten. Die Polaritit der Spannung kehrt sich dabei unter
Beibehaltung der Stromrichtung um. Es wird U > 0. Die Fo-
todiode wird so zum ,,Fotoelement* und wandelt sich damit
vom Verbraucher zum Erzeuger.

Das zweite Beispiel mit Ug = 0 beschreibt den normalen
Betriebsfall als Fotoelement. Der Arbeitspunkt liegt stets im
vierten Quadranten, wobei am Fotoelement eine Spannung
von der Polaritit einer Durchlassspannung auftritt, wihrend
der duflere Strom I in Sperrichtung flief3t. Der oben schon be-
sprochene Leerlauf- und Kurzschlussbetrieb sind Grenzfille
fiir R - co bzw. R = 0.

Im dritten Beispiel wird eine positive Betriebsspannung
angesetzt, die als Gegenspannung zu der vom Fotostrom
erzeugten Spannung wirkt. Es liegt weiterhin Fotoelement-
betrieb vor, solange der Arbeitspunkt im vierten Quadranten
verbleibt. Abgesehen von sehr kleinen Beleuchtungsstiarken
ist dies im Beispiel der Fall. Beim Abschalten der Beleuch-
tung wechselt der Strom die Richtung.

Ein entsprechender Anwendungsfall ist der Ladegene-
rator nach Abb. 3.19a. Um eine ausreichende Klemmen-
spannung U zu erzeugen, miissen mehrere Elemente in
Reihe geschaltet werden. Auflerdem muss eine Diode D als
Riickstromsperre dafiir sorgen, dass keine Entladung statt-
findet, wenn die Beleuchtung ausfillt. Abb. 3.19b zeigt die
gleiche Schaltung mit genormten Schaltzeichen.

Abb. 3.19c stellt die Verhiltnisse dar fiir die eben bespro-
chene Schaltung, wenn Fotoelemente mit den Kennlinien
nach Abb. 3.16 verwendet werden. Wegen der Reihenschal-
tung von vier Elementen vervierfacht sich die Spannung bei
gleichem Strom. Aus praktischen Griinden wird dieser hier
in umgekehrter Richtung positiv gezihlt, so dass die ent-
sprechenden Kennlinien als Generatorkennlinien im ersten
Quadranten erscheinen. Die Schnittpunkte A, A,, A; mit
der Lastkennlinie fiir die Reihenschaltung Diode-Akku ge-
ben die Arbeitspunkte fiir verschiedene Beleuchtungsstirken
an. Dabei wird eine Akkuspannung U, von 1 V unterstellt.

Die in Abb. 3.19¢ ermittelten Stromstirken sind fiir die
Praxis jedoch vollig unbefriedigend. Sie beziehen sich auf
Fotoelemente kleiner Bauform, wie sie in der Mess- und
Steuerungstechnik verwendet werden. Fiir energietechnische
Anwendungen baut man dagegen moglichst grofflichige Fo-
toelemente auf Siliziumbasis mit hoher Stromergiebigkeit,
die man als Solarzellen bezeichnet (sieche Abschn. 20.6).

Literatur: [3-6]
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Abb. 3.18 Betriebsarten Fotodiode — Fotoelement. Fiir den Strom I gibt der auf die Leitung gezeichnete Zihl-
pfeil (Bezugspfeil) die positive Richtung vor. Mit diesem gilt: U = Ug — I - R. Der duflere entgegengesetzte
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3.6 Lumineszenz-Dioden (Leuchtdioden)

Lumineszenz-Dioden nutzen die Erscheinung der Elektro-
Lumineszenz, d.h. der Lichterzeugung durch elektrischen
Strom aufgrund einer direkten atomaren Anregung ohne not-
wendige Erwiarmung. In der Praxis nennt man sie meistens
Leuchtdioden, abgekiirzt LED (light emitting diode). Es han-
delt sich um Halbleiterdioden aus geeigneten Grundmateria-
lien, die beim Betrieb in Durchlassrichtung Licht aussenden.
Dies geschieht, wenn Elektronen in der Sperrschicht mit Lo-
chern rekombinieren. Die emittierte Strahlungsleistung ist
etwa dem Durchlassstrom proportional. Je nach Material
liegt das Maximum des Strahlungsspektrums im infraroten
oder sichtbaren Bereich. Galliumarsenid-Dioden sind In-
frarotstrahler, Galliumarsenidphosphid-Dioden senden rotes
Licht aus. Den Aufbau einer LED zeigt Abb. 3.20a. Die
Kennlinie nach Abb. 3.20b gleicht der einer normalen Diode
mit relativ hoher Durchlassspannung.

Der Diode ist zum Betrieb an einer niederohmigen
Spannungsquelle ein strombegrenzender Widerstand vor-
zuschalten, der gelegentlich auch innerhalb des Gehéauses
angeordnet wird. Die resultierende Kennlinie fiir die Rei-
henschaltung Diode-Widerstand kann man als ,,gescherte*
Diodenkennlinie auffassen (Abb. 3.20b). Fiir eine Betriebss-
pannung Ug = 2,6 V und Ry = 40 Q ergibt sich danach ein
Strom I = 25 mA (Arbeitspunkt A).

Die LED lisst sich praktisch trigheitsfrei ein- und ausschalten. Die
Lichtanstiegs- und Abfallzeit liegt unter einer Mikrosekunde. Im Ge-
gensatz dazu benotigt eine Glithlampe etwa 30 ms, um sich auf den
stationdren Betrieb einzustellen. Dabei liegt die Einschaltstromspitze
(Kaltleiter) etwa beim Zehnfachen des stationdren Stromwertes. Eine
derartige Stromiiberhchung gibt es bei der LED nicht.

Betreibt man eine LED nach Abb. 3.20c an Wechselspan-
nung, so sendet sie nur Lichtimpulse wihrend der Durch-
lasshalbschwingung aus, die bei geniigender Frequenz vom
Auge als kontinuierliches Licht empfunden werden. Eine in
Reihe geschaltete Diode schiitzt vor einem Durchbruch wih-
rend der Sperrhalbschwingung. Bei direktem Netzanschluss
(230 V~) und Vorgabe der Stromamplitude i gelten fiir den
Widerstand die angegebenen Formeln. Fiir i = 30mA und U
= 230V erhilt man: Ry ~ 10kS2, Py & 2,5W. Die Schutz-
diode muss eine Sperrspannung von mindestens +/2 - 230V
~ 350V aushalten konnen.

LEDs werden bisher hauptséchlich in den Standardfarben
Rot, Orange, Gelb und Griin hergestellt, neuerdings auch in
der Farbe Blau (sieche Anhang B.3). Durch Farbmischung
in einer Multi-Chip-LED lassen sich alle Farben — sogar

Weil} — erzeugen. Grofle Anstrengungen werden unternom-
men, um den Wirkungsgrad von LEDs so zu erhohen, dass
diese auch Glithlampen ersetzen konnen. Abb. 3.21a zeigt
eine neuartige superhelle LED. Im Ubrigen behilft man sich
mit Multi-Chip-Anordnungen entsprechend Abb. 3.21b. Mit
einer grofen Zahl von LED-Chips, gebondet auf einer Lei-
terplatte, ergeben sich Leuchtflichen nach Abb. 3.21c, die als
Hintergrundbeleuchtung (Backlight) fiir Anzeigen dienen’.

Anzeigen sind das Hauptanwendungsgebiet fiir LEDs.
Sie werden dazu in vielfaltiger Weise zu Anzeigeeinhei-
ten (Displays) kombiniert. In einfacher Aneinanderreihung
nach Abb. 3.22a ergeben sie eine Leuchtbalkenanzeige
(Bar graph), die als grobe Analogwertanzeige dienen kann.
Abb. 3.22b zeigt die bekannte Sieben-Segment-Anzeige mit
Dezimalpunkt. Jedes Segment wird in der Regel durch eine
LED gebildet, wobei entweder die einzelnen Anoden oder
Katoden zusammengeschaltet werden. Gréere Abmessun-
gen der Segmente konnen durch Reihenschaltung mehrerer
LEDs erzielt werden.

Abb. 3.22c zeigt eine Matrix-Anzeige im 5 x 7-Punkt-
raster. Jede Diode kann durch eine Zeilen- und eine Spal-
tenleitung angesteuert werden. In der Praxis steuert man die
Anzeige impulsweise in schneller Folge Zeile fiir Zeile an,
wobei die Spalten dann im gleichen Takt entsprechend dem
gewlinschten Zeichenbild eingeschaltet werden (Multiplex-
steuerung).

Allen LEDs gemeinsam ist die Eigenschaft der Degrada-
tion. Dabei handelt es sich um die allmihliche Abnahme der
Helligkeit aufgrund von Alterungsprozessen. LEDs ,kochen
aus‘. Mit diesem Ausdruck verbindet sich die Vorstellung,
dass die Degradation umso schneller ablduft, je hoher die
Betriebstemperatur ist. In der Tat wird die sog. Halbwerts-
zeit, innerhalb derer die Strahlungsintensitit bis zur Hilfte
des Neuwertes absinkt, betrdchtlich verringert, wenn man
den Betriebsstrom erhoht. Erreichbar sind Halbwertszeiten
in der GroBenordnung von 100.000h, d.h. von mehr als
10 Jahren. Die noch relativ jungen blauen LEDs bleiben in
ihrer Lebenserwartung darunter. Storend ist die noch nicht
ganz geklirte Erscheinung der Degradation vor allem bei
messtechnischen Anwendungen, die mit einem konstanten
Lichtstrom arbeiten. Ein Totalausfall, wie er bei Glithlampen
hiufig vorkommt, tritt bei LEDs selten auf.

Literatur [3-2, 3-6]

9 Seit 1999 gibt es auch weiBe LEDs als Single-Chip-Ausfiihrung mit
Ig =10... 20mA bei Ugp &~ 4 V.



3.6 Lumineszenz-Dioden (Leuchtdioden)
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Kondensatoren

4.1 Kondensatoren, Grundbegriffe
Kondensatoren bestehen in ihrer Grundform aus 2 gegen-
einander isolierten raumlich ausgedehnten Elektroden (z. B.
Platten, Zylinder entsprechend Abb. 4.1). Mit dem Anlegen
einer Spannung U nimmt der Kondensator die elektrische
Ladung Q auf und speichert in seinem elektrischen Feld die
Energie W. Es gilt:

und bei konstantem Faktor C

Die Proportionalititskonstante nennt man Kapazitit. Thre
Einheit ist 1 As/V = 1F (Farad). Besonders gebrduchlich
sind die Untereinheiten Mikrofarad, Nanofarad und Pikofa-
rad (siche Anhang A.15).

Die Kapazitit als wichtigste Kenngrof3e eines Konden-
sators ist abhidngig von der Geometrie des Kondensators
sowie vom Medium (Dielektrikum) zwischen den Platten.
Die Eigenschaften des Dielektrikums werden erfasst in der
relativen Dielektrizititskonstanten g, auch Dielektrizitéits-
zahl genannt. Sie hat den Wert 1 fiir Luft, bei den meisten
festen und fliissigen Stoffen liegt ihr Wert unter 10. Eine
Ausnahme bilden Wasser mit ¢, &~ 80 und die sogenann-
ten ferroelektrischen Stoffe wie Bariumtitanat mit ¢ =
500... 10.000. Die letzteren Stoffe sind Keramikmateriali-
en und werden wegen ihrer aulergewohnlich hohen e,-Werte
auch als ,,HDK-Massen* bezeichnet, die zu unterscheiden
sind von den NDK-Massen mit &,-Werten unter 500'. Die
klassischen Dielektrika Glas und Glimmer haben ¢.-Werte
zwischen 4 und 8, moderne Kunststoffe haben Werte zwi-
schen 2 und 6.

Legt man an einen Kondensator eine sinusformige Wech-
selspannung u = 1 sin wt, so ergibt sich nach Abb. 4.2a beim
verlustfreien Kondensator ein um 90° voreilender Strom i:

1 2
W=_C-1?|
2

. u ~ s
1=C-E =C-w-lGcoswt =1-coswt

A a 1 . .
miti =0-0wC = — X, = — Blindwiderstand | .
X wC

I NDK = Niedrige Dielektrizititskonstante (Keramik Typ 1), HDK =
Hohe Dielektrizititskonstante (Keramik Typ 2). Fiir eine neuere Sperr-
schichtkeramik (Typ 3) werden sogar e.-Werte bis zu 100 000 genannt.
Dabei handelt es sich jedoch nur um eine Variante der HDK-Keramik,
bei der durch die Bildung sehr diinner Sperrschichten durch Oxidation
an den Korngrenzen die Dielektrizititszahl scheinbar stark erhoht wird.
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Beispiel (Abb. 4.2a mit U als Effektivwert):

) 1 A
1 =20V-42-2 -50—-10*67S — 98mA.
S

w=2 f,
Da wegen der nicht vollkommenen Isolierung der Elek-
troden und der stindig wechselnden Polarisierung des Di-
elektrikums auch eine Verlustleistung auftritt, ist der Strom
im realen Fall kein reiner Blindstrom (90°-Lage), sondern
er ist gegen die 90°-Lage um den ,,Verlustwinkel” § ver-
setzt (gestrichelt). Man ordnet dann dem realen Kondensator
zweckmalBig ein Ersatzbild nach Abb. 4.2b zu, aus dem sich
der Tangens des Verlustwinkels, auch Verlustfaktor genannt,
wie angegeben berechnen lésst. Der Verlustwiderstand R,
ist in der Regel frequenzabhingig. In den meisten prakti-
schen Fillen ist der Verlustfaktor kleiner als 1072, d. h. der
Verlustwiderstand R, ist mindestens 100mal groBer als der
kapazitive Widerstand X.. Der Strom I wird dann praktisch
nur durch den kapazitiven Widerstand bestimmt. Die kleine
Wirkkomponente im Strom fiihrt aber zu einer Erwidrmung
des Kondensators beim Betrieb an Wechselspannung. Es gilt
fiir die Verlustleistung: Py = U*/R, = U? - oC - tans.

Man bezeichnet den Kehrwert des Verlustfaktors tan § als
Giitefaktor Q, kurz Giite genannt. Fiir geniigend hohe Giite
bzw. kleinen Verlustfaktor lisst sich leicht das Parallelersatz-
bild gemi Anhang A.9 in ein dquivalentes Reihenersatzbild
umwandeln (Abb. 4.2¢).

Fiir die Zusammenschaltung von Kondensatoren erhilt
man die resultierenden Werte nach Abb. 4.3. Dort wird auch
der resultierende Temperaturkoeffizient angegeben (vgl. Ab-
schn. 4.3).

Bei einem Betrieb im Hochfrequenzbereich ist zu beach-
ten, dass sich die Zuleitung und auch teilweise die Platten
mit einem magnetischen Feld umgeben. Jedem Konden-
sator kann man also eine ,,Eigeninduktivitit“ L zuordnen
(Abb. 4.4). Aufgrund dieser Induktivitit nimmt der Schein-
widerstand mit der Frequenz nicht stetig ab, sondern steigt
meist nach Durchlaufen eines Minimums im MHz-Bereich
wieder an.

Literatur: [1, 4-1, 4-2, 4-3]

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_4
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4 Kondensatoren

4.2 Laden und Entladen eines Kondensators

Ist ein Kondensator mit der elektrischen Ladung Q aufgela-
den, so liegt zwischen seinen Platten (Beldgen) die Spannung
u. Es gilt:

u=

Q
C

mit C als Kapazitit, z. B.:

_ImAs _ 107As 6y

IWF  106As/V

Unter der Voraussetzung, dass ein Kondensator mit der Ka-
pazitit C = 1pF eine ausreichende Spannungsfestigkeit
besitzt, 14dt er sich also auf 1000 V auf, wenn man ihn iiber
die Dauer einer Sekunde mit einem Strom von 1 mA aufladt.
Er besitzt dann in dem elektrischen Feld die Energie

1 A 1
210022 100V = - s,

1 2
W=_-C-u =
2 2 \Y 2

In den meisten Fillen wird ein Kondensator iiber einen
Vorwiderstand R von einer Spannungsquelle aus aufgela-
den (Abb. 4.5a). Wie die Losung der zugehodrigen Diffe-
rentialgleichung zeigt, steigt dann die Spannung nach der
angegebenen Exponentialfunktion bis auf den Wert der Quel-
lenspannung an. Ihr Zeitverlauf ist aufgezeichnet. Wie man
sich leicht iiberzeugt, hat die eingetragene Anfangstangente
die Steigung U/t (hier 10 V/ms), wobei mit U die Quel-
lenspannung und mit t die ,,Zeitkonstante* der Schaltung
bezeichnet wird. Indem man fiir die Zeit t jeweils ganze
Vielfache der Zeitkonstante einsetzt, erkennt man, dass zu
den eingetragenen Zeitpunkten die angegebenen Prozentwer-
te der Spannung vom Endwert erreicht werden. Im gleichen
Malle, wie die Spannung steigt, fillt der Strom nach der an-
gegebenen Exponentialfunktion ab.

Verbindet man die Pole eines aufgeladenen Kondensa-
tors gemal Abb. 4.5b iiber einen Widerstand, so entlddt er
sich. Dabei nimmt die Spannung wie dargestellt exponentiell
ab. Es flie3t ein abklingender Entladestrom in umgekehrter
Richtung wie bei der Aufladung. Durch diesen Entladestrom-
stofl wird die vorher gespeicherte Energie im Widerstand in
Wirme umgesetzt. Ein Vergleich mit dem Ladestrom zeigt,
dass die Verlustarbeiten beim Laden und Entladen gleich
sind. Beim Laden wird also genausoviel Energie in Wirme
umgesetzt wie im elektrischen Feld gespeichert wird.

Ein offener Kondensator entlddt sich iiber seinen Iso-
lationswiderstand. Bei homogenem Dielektrikum gilt die
folgende Proportion, wie sich am Plattenkondensator leicht
nachweisen ldsst:

Kapazitit C gy -¢;

- = = R;s - C =, Eigenzeitkonstante* g |,
Leitwert Gjg K ' & E

G, Isolationsleitwert, R;s Isolationswiderstand, k Leitfdhig-
keit.?

Fiir Polystyrol als Dielektrikum sowie fiir das ebenso
hochwertige neuere Polypropylen erhidlt man eine Eigen-
zeitkonstante von mehreren Tagen. R;s erreicht die GréBen-
ordnung von 10° MQ! Beide Werkstoffe ergeben besonders
verlustarme Kondensatoren mit tan8-Werten von etwa 0,2 -
1073,

Von besonderer Bedeutung ist das Laden und Entladen ei-
nes Kondensators mit konstantem Strom. Beim verlustfreien
Kondensator steigt bzw. fdllt dann die Spannung am Kon-
densator linear iiber der Zeit (Abb. 4.6a). Sofern parallel
zum Kondensator eine Ableitung durch einen Nebenwider-
stand R, stattfindet, strebt die Spannung einem Endwert zu
(gestrichelt). Betrachtet man den Widerstand R, als Innenwi-
derstand und den Konstantstrom Ix als Quellenstrom einer
Stromquelle, so ldsst die Umformung in eine &dquivalente
Spannungsersatzquelle die Gleichwertigkeit mit der Lade-
schaltung nach Abb. 4.5 erkennen?.

Abb. 4.6b stellt die Verhiltnisse dar fiir den Fall, dass
der eingeprigte Strom mit einer bestimmten Frequenz seine
Richtung wechselt. Die Spannung am verlustfreien Konden-
sator mit konstanter Kapazitit hat dann einen dreieckformi-
gen linearen Verlauf. Bei Keramikkondensatoren vom Typ 2
(HDK-Keramik) mit spannungsabhingiger Kapazitit dage-
gen wird der Zeitverlauf nichtlinear verzerrt (gestrichelt).

Ein grofler Strom wird stets begleitet von einem steilen
Spannungsanstieg. Umgekehrt bedeutet ein steiler Span-
nungsanstieg einen groffen Strom. Abb. 4.7 stellt diesen
Zusammenhang besonders heraus.

Literatur: [2, U1, U2]

2 Offenbar ist die Eigenzeitkonstante fiir die Selbstentladung eines Kon-
densators nur abhéngig von den Eigenschaften des Dielektrikums, wenn
man die Kriechstrome iiber den Auflenmantel aufler Acht lésst.

3 Siehe dazu ,,Widerstandsnetzwerke, passive und aktive Zweipole*,
Abschn. 1.6.
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4 Kondensatoren

4.3 Bauformen und Eigenschaften

Stellbare Kondensatoren konnen als Plattenkondensator her-
gestellt werden, wobei ein drehbares Plattenpaket (Rotor)
in ein feststehendes Plattenpaket (Stator) kammartig einge-
dreht werden kann (Abb. 4.8). Das Dielektrikum besteht aus
Luft. Je nach Plattenschnitt (Kreisplatte, Sichelplatte usw.)
wichst die Kapazitit, ausgehend von einem bestimmten Mi-
nimalwert, linear oder auch nichtlinear mit dem Drehwinkel.
Der Stellbereich liegt je nach BaugroBe zwischen 50 pF und
500 pF.

Frither wurden derartige ,,.Drehkos™ haufig zur Schwingkreisabstim-
mung in Rundfunkempfingern verwendet, was heute mit Kapazitits-
dioden geschieht. Ein moderner Nachfahre dieser ,,Abstimmkondensa-
toren* ist der in Abb. 4.8 dargestellte ,,Luft-Trimmer* als Miniaturaus-
fiihrung eines Drehkondensators.

Trimmkondensatoren dienen der Einstellung fester Be-
triebswerte. Eine bekannte Ausfiihrung idlterer Bauart ist
der Keramikscheibentrimmer mit seitlichen Létfahnen nach
Abb. 4.9. Mittels einer Stellschraube wird der in Form
einer Halbkreisscheibe auf dem Rotor befindliche Metall-
belag gegen den entsprechenden Statorbelag verdreht. Der
Stellbereich liegt zwischen 10 pF und 50 pF. Moderne Aus-
fiihrungen mit Keramik- bzw. Kunststoffdielektrikum sind
daneben abgebildet.

Unter Ausnutzung der schon beschriebenen HDK-Massen
werden Keramikfestkondensatoren vorzugsweise in Schei-
benform nach Abb. 4.10 mit Kapazitdtswerten bis zu 100 nF
hergestellt. Kleinere Kapazititswerte im Bereich 1pF bis
1 nF werden in den gleichen Bauformen mit ,,NDK-Massen*
als Dielektrikum realisiert. Ihr Vorteil gegeniiber dem HDK-
Dielektrikum liegt in der hoheren Stabilitdt der Betriebs-
werte. Je nach Material haben sie unterschiedliche durch
Farbpunkte gekennzeichnete Temperaturkoeffizienten®.

GroBere Kapazititswerte erzielt man mit Keramik-
Vielschichtkondensatoren nach Abb. 4.10c. Diese bestehen
aus mehreren metallbelegten Keramikplattchen, die zu einem
festen Block gesintert sind. Man fertigt sie mit Anschluss-
drihten entsprechend der Abbildung oder nur als Chip fiir
die SMD-Technik®.

Die klassische Bauform des Kondensators fiir hohere
Kapazititswerte ist der Wickelkondensator (Abb. 4.11a).
Er wird aus einer oder mehreren Lagen Isolierfolie und
Metallfolie hergestellt. Als Isolierfolie diente frither fast
ausschlieBlich imprigniertes Papier, heute dagegen werden

# Siehe Anhang A.3.
3 Siehe Anhang A.6 und B.4.

iiberwiegend Kunststoffe verwendet wie Polystyrol (Sty-
roflex), Polypropylen, Polycarbonat und Polyester®. Bei ei-
nem neueren Verfahren werden Kondensatoren durch Auf-
schichten mehrerer metallisierter Kunststoffbahnen und an-
schlieBendes Zerteilen (Zersidgen) hergestellt. So entstehen
Folien-Schichtkondensatoren (Abb. 4.11b).

Je diinner die Isolierfolie gemacht wird, desto hoher wird bei gleichem
Volumen die erzielbare Kapazitit. Damit sinkt jedoch die Spannungs-
festigkeit. Beim Uberschreiten einer gewissen Grenzspannung kommt
es zu einem Durchschlag zwischen den Beldgen und damit mogli-
cherweise zur Zerstorung. Die aufgedruckte Nennspannung ist jedoch
dauernd zuldssig. Kondensatoren mit einem auf Papier oder Kunst-
stofffolie aufgedampften Metallbelag (MP- bzw. MK-Kondensatoren)
besitzen die Eigenschaft der ,Selbstheilung®”. Bei einem etwaigen
Durchschlag verdampft der sehr diinne Belag an der Durchschlagstel-
le, ohne dass der Kondensator dadurch zerstort wird. Harzimprégnierte
MP-Kondensatoren gelten in dieser Hinsicht als besonders robust und
zudem als brandsicher. Sie eignen sich als Netzkondensatoren (Funk-
entstorkondensatoren).

Eine meist unerwiinschte aber wichtige Eigenschaft ei-
nes jeden Kondensators ist seine Kapazititsinderung in
Abhingigkeit von der Temperatur. Abb. 4.12 zeigt die-
se, bezogen auf den Grundwert C,y. Keramische Konden-
satoren mit NDK-Dielektrikum weisen einen engtolerier-
ten Temperaturgang auf. Die gebriduchlichen HDK-Massen
vom Typ X7R und Z5U (Kurzbezeichnung) ergeben da-
gegen einen vergleichsweise starken Temperaturgang. Bei
den Folien-Kondensatoren ist die Temperaturabhéngigkeit —
abgesehen vom Polyester — relativ gering, besonders beim
Polycarbonat-Kondensator.

Fiir viele Anwendungen ist auch der Frequenzgang des
Scheinwiderstandes von Bedeutung. Entsprechend dem be-
reits erwidhnten Hochfrequenz-Ersatzbild ergibt sich der ty-
pische Verlauf nach Abb. 4.13 mit Resonanzwiderstand Rg.
Die dargestellten Kurven gelten gleichermalf3en fiir Keramik-
und Folienkondensatoren mit geringer Eigeninduktivitit.
Voraussetzung dafiir sind eine ganzseitige Stirnkontaktie-
rung (Schoopierung) und sehr kurze Anschlussdrihte, wo-
durch die Induktivitét unter 20 nH bleibt.

Als besonderes Qualitidtsmerkmal gilt eine niedrige Impedanz Z bei
hoher Frequenz. Dies ist wichtig fiir die einwandfreie Funktion als
Abblock- oder Entkoppelkondensator. Man versteht darunter Konden-
satoren, die man an die Betriebsspannungsanschliisse eines Bausteins
oder einer Baugruppe schaltet, um eine moglichst glatte und ungestorte
Betriebsspannung sicherzustellen.

Literatur: [4-1, 4-2, 4-3]

DIN 41140 ft.

6 Reihenfolge mit ansteigendem Verlustfaktor.
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4.4 Elektrolytkondensatoren

Kapazititswerte bis zu mehreren Tausend Mikrofarad lassen
sich mit modernen Elektrolytkondensatoren (Elkos) reali-
sieren. Der Aluminiumelko (Abb. 4.14a) besteht aus einem
Aluminiumbehilter (Gehduse) mit einem Wickel aus einer
mit einem Elektrolyten durchtrinkten Papierfolie sowie zwei
Aluminiumfolien. Das Dielektrikum wird gebildet durch ei-
ne sehr diinne Schicht Aluminiumoxid, die sich durch einen
elektrolytischen Prozess (Formierung) auf der Anodenfolie
bildet. Zur Erzielung einer groferen Oberfliche ist diese
meistens geraut. Die Katodenfolie dient nur als groBflachi-
ge Stromzufiihrung fiir den Elektrolyten, der die eigentliche
Gegenelektrode zur Anodenfolie bildet.

Alternativen zum Alu-Elko sind der Tantal-Elko und
in Zukunft auch der Niob-Elko, bei denen an die Stelle
des Aluminiums das Metall Tantal bzw. Niob tritt. Tantal-
Wickelelkos mit einem Aufbau entsprechend Abb. 4.14a sind
selten und teuer. Die meistgebriuchliche Bauform mit ei-
nem pordsen Tantalsinterkodrper als Anode und einem festen
Elektrolyten zeigt Abb. 4.14b. Als Dielektrikum dient eine
sehr diinne Tantaloxidschicht, die aber ebenso wie die ent-
sprechende Oxidschicht beim Alu-Elko keine vollkommene
Isolation bewirkt. Beim Betrieb unter Gleichspannung flief3t
daher stets noch ein kleiner Reststrom (10 nA... 10pA),
auch Leckstrom genannt. Dieser Reststrom ist zur Aufrecht-
erhaltung des Dielektrikums wesentlich und muss stets in
derselben Richtung flieBen. Elkos diirfen daher nur mit der
vorgeschriebenen Polaritit betrieben werden. Falsch gepolte
Elkos konnen explodieren! In gewissen Grenzen ist jedoch
eine Umpolung meistens zulissig’.

Abb. 4.15a zeigt die gebrduchlichen Schaltzeichen fiir El-
kos mit der besonderen Kennzeichnung der Polaritit. Die
Betriebseigenschaften fiir den Gleichspannungs- und Nie-
derfrequenzbetrieb lassen sich nach Abb. 4.15b darstellen.
Der Serienwiderstand Rg erfasst den Leitungswiderstand
des Elektrolyten (0,01...1£2). Der Parallelwiderstand R,
berticksichtigt die unvollkommene Isolation bzw. den Rest-
strom (10kS2 ... 10 M€2). Fiir hohe Frequenzen ergidnzt man
nach Abb. 4.15c noch die Eigeninduktivitit L und fasst die
Einzelwiderstinde zusammen zu einem resultierenden Wi-
derstand Rg bzw. ESR (Equivalent Series Resistor).

Die weiteren Eigenschaften der Elkos werden in
Abb. 4.16 dargestellt. Die Kapazitit C ist relativ stark tem-
peraturabhingig, besonders aber der Reststrom I.. Seine
GroBenordnung kann man fiir mittlere Kapézititswerte nach
der in Abb. 4.16b angegebenen Faustformel bestimmen. Er
ist bei Tantal-Elkos in der Regel kleiner als bei Alu-Elkos
gleicher Kapazitit.

7 Siehe Anhang B.4.

Abb. 4.16¢ beschreibt die nach dem HF-Ersatzbild zu er-
wartende Abhingigkeit des Scheinwiderstandes Z von der
Frequenz. In Bezug auf den ESR-Wert gibt es typabhingige
Unterschiede. Grundsitzlich vergroBert sich dieser Wert mit
sinkender Temperatur, wodurch sich die Wirkung als Sieb-
kondensator beispielsweise verschlechtert. Andererseits ist
eine niedrigere Temperatur giinstiger in Bezug auf die Le-
bensdauer, zumindest bei Elkos mit fliissigem oder pastosem
Elektrolyt. Bei hoheren Temperaturen kann dieser leichter
verdunsten. Um dies moglichst zu vermeiden und damit die
Lebensdauer zu erhohen, sind in den letzten Jahren grofle
Anstrengungen unternommen worden. Ein Ergebnis ist der
SAL-Elko, ein Alu-Elko mit festem Elektrolyt (SAL = Solid
Aluminium)®. Das jiingste Beispiel ist der SP-Kondensator,
ein Alu-Elko mit einem Spezial-Polymer als Elektrolyt (PA-
NASONIC, 1990)°.

Neben den beschriebenen herkommlichen Elektrolytkon-
densatoren gibt es noch eine neuere Variante, den sog.
Doppelschicht-Elko!?. Dieser wurde in den 70er-Jahren in
Japan entwickelt und enthilt nicht einmal eine diinne Oxid-
schicht als Dielektrikum. Die Kapazitit bildet sich vielmehr
an der Grenzfliche zweier verschiedener Materialien, be-
stehend aus Aktivkohle einerseits und einem geeigneten
Elektrolyten andererseits. Abb. 4.17a zeigt stark schemati-
siert den Aufbau eines Knopfkondensators mit zwei in Reihe
angeordneten ,,.Doppelschichten’ dieser Art, die jeweils ei-
ne Spannung von 1,25V aufnehmen konnen. Insgesamt ist
ein derartiger Kondensator demnach geeignet fiir eine Span-
nung von 2,5V. Realisierbar sind so Kapazititswerte von
0,1F... 1F Eine weitere Erhohung der zuldssigen Span-
nung erzielt man durch die Stapeltechnik nach Abb. 4.17b
und eine VergroBerung der Kapazitit durch die Wickel-
technik nach Abb. 4.17¢!!. Die Entwicklung ist noch im
Fluss.

Das elektrische Verhalten lésst sich stark vereinfacht beschreiben mit
einer Ersatzschaltung nach Abb. 4.17d. Im Unterschied zu herkomm-
lichen Elkos ist der Widerstand Rg jedoch relativ grof3, was eine
Anwendung als Siebkondensator ausschliefit. Der den Reststrom fiih-
rende Widerstand R, steigt mit der Dauer der angelegten Spannung,
d.h. der Reststrom nimmt ab ([4-4, 4-6]). Nach Berichten aus dem
Jahr 2000 ist es moglich, durch geeignete Modulbauweise Kapazititen
von 100 F zu realisieren und den Widerstand Rg auf einige mS2 abzusen-
ken. Dadurch konnen hohe Entladestrome wie mit einem Akku erzeugt
werden. Versuchsweise Anwendung: Anlassen von Verbrennungsmoto-
ren.

Literatur: [4-1,4-2, 4-3, 4-4, 4-6]

8 Siehe Anhang B.4.

9 Zu alternativen Entwicklungen siehe auch Abschn. 20.9 unten.

10 Weitere Bezeichnungen: Goldkondensator, Supercap, UltraCap usw.
' Siche Anhang B.4.
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45 RC-Ubertragungsglieder

Mit einfachen Kombinationen aus Widerstinden und Kon-
densatoren lassen sich Ubertragungsglieder aufbauen, die
man als Vierpole (2 Eingangsklemmen und 2 Ausgangs-
klemmen) oder frequenzabhiingige Spannungsteiler auffas-
sen kann. Thre wesentlichen Eigenschaften werden erfasst in
dem Amplitudenfaktor A —auch Ubertragungsfaktor genannt
— und dem Phasenwinkel ¢, die beide fiir jedes Ubertra-
gungsglied einen charakteristischen Frequenzgang aufwei-
sen. Diese Groflen beschreiben die Beziehung zwischen
einer sinusformigen Eingangsspannung und einer daraus fol-
genden sinusformigen Ausgangsspannung. Es ist definiert:
Amplitudenfaktor

V20, Uy
ﬁ - Uy U,
U Scheitelwert, U Effektivwert.

Phasenwinkel ¢ = Phasenverschiebung zwischen Ein-
gangs- und Ausgangsspannung.

A =

s:>| >
—_ N~

¢ > 0: u; eilt vor gegeniiber u,
¢ < 0: uy eilt nach gegentiber u;.

Man gewinnt diese Groflen als Betrag und Winkel aus dem
komplexen Spannungs-Ubertragungsfaktor A. Im Abb. 4.18
sind die Ergebnisse zu vier verschiedenen RC-Gliedern mit
direkter Spannungsspeisung und offenen Ausgangsklemmen
(Leerlauf) angeschrieben. Fiir die Werte R = 1k, C =
0,1 uF wurden die Frequenzginge jeweils aufgezeichnet.

a) Ein RC-Glied mit dem angegebenen Aufbau bildet einen
Tiefpass. Bis zur sog. ,,Grenzfrequenz® w, bzw. f, wer-
den Sinusschwingungen vom Eingang zum Ausgang gut
iibertragen, oberhalb der Grenzfrequenz jedoch mit stei-
gender Frequenz zunehmend geddmpft. Bei der Grenz-
frequenz ist der Amplitudenfaktor bereits auf den Wert
1/ V2 = 0,707 abgesunken, und es findet eine Phasen-
drehung von 45° statt, die sich mit steigender Frequenz
bis zu 90° erhoht. Man kann den Frequenzgang des
Amplitudenfaktors in der doppeltlogarithmischen Dar-
stellung sehr gut durch einen geknickten Geradenzug an-
nihern mit der Steigung Null bis zur Grenzfrequenz und
anschlieBendem Abfall um eine Zehnerpotenz pro Fre-
quenzdekade'?. Aus dieser Darstellung folgt die Bezeich-

12 Entspricht einem Abfall von 20 dB/Dekade, siche Anhang A.12.

nung ,.Eckfrequenz® fiir die Grenzfrequenz, die man
nach dem Phasenwinkelverlauf auch als 45°-Frequenz
bezeichnet.

Hauptanwendung: Glittung von welligen Gleichspan-
nungen.

b) Ein RC-Glied mit gegeniiber dem Tiefpass vertauschten
Elementen R und C bildet einen Hochpass. Im Vergleich
zur Grenzfrequenz tiefe Frequenzen werden schlecht
iibertragen, Gleichspannungen werden gesperrt. Im Ge-
gensatz zum Tiefpass eilt die Ausgangsspannung stets
der Eingangsspannung voraus.

Hauptanwendung: Koppelglied fiir Wechselspannungs-
verstirker.

¢) Eine Kombination aus Tiefpass und Hochpass fiihrt zum
Bandpass. Seine wesentliche Eigenschaft besteht darin,
dass er Schwingungen mit Frequenzen in der Umgebung
der Bandmittenfrequenz f, relativ gut iibertréigt, tiefere
und hohere Frequenzen jedoch mehr und mehr dampft.
Kennzeichnend fiir den RC-Bandpass ist die Phasen-
gleichheit zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung
in Bandmitte.

Hauptanwendung: Riickkopplungsteiler fiir RC-Oszilla-
toren (speziell Wien-Briickenoszillator).

Das gleiche Ubertragungsverhalten hat die Reihenschal-
tung (Kettenschaltung) aus einem RC-Tiefpass und ei-
nem RC-Hochpass. Die Reihenfolge ist dabei beliebig.

d) Die ,Phasenbriicke” stellt einen Allpass dar, der kei-
ne Didmpfung irgendeines Frequenzbereiches aufweist.
Allerdings erzeugt sie eine Phasenverschiebung bis zu
180° mit zunehmender Frequenz. Hélt man die Frequenz
konstant, so kann man die Briickenschaltung als Phasen-
schieber verwenden. Dabei verstellt man die Elemente R
oder die Elemente C und erhilt eine variable Phasenver-
schiebung der Ausgangs- gegen die Eingangsspannung.
Zur gleichmifBigen Verstellung eignen sich ,,Tandempo-
tentiometer” oder ,,Tandemkondensatoren (2 Systeme
auf einer Achse).

Hauptanwendung: ,,Phasenschieber* in der Messtechnik.

Anmerkung

Bei den Eck- und Mittenfrequenzen gilt offenbar X¢ = R. Demnach
kann man zu gegebenen Elementen R und C die Frequenzwerte aus dem
Diagramm im Anhang A.7 ablesen. Umgekehrt kann man zu einem vor-
gegebenen Frequenzwert und bekanntem R oder C aus dem Diagramm
das fehlende zweite Element bestimmen.

Literatur: [U1, U2]
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4.6 Impulsiibertragung durch RC-Glieder
Bei der Ubertragung sinusférmiger Signale durch RC-
Glieder erscheint die Ausgangsspannung in der Amplitude
entsprechend dem Amplitudenfaktor A und in der Pha-
senlage entsprechend dem Phasenwinkel ¢ gegeniiber der
Eingangsspannung verédndert. Die Sinusform bleibt bei der
Ubertragung erhalten. Nichtsinusformige Signale erleiden
dagegen im Allgemeinen eine Forminderung.
Nebenstehend wird die Ubertragung eines Rechteckpul-
ses, worunter man eine Folge von Rechteckimpulsen ver-
steht, bei verschiedenen RC-Gliedern dargestellt. Der als
Eingangssignal wirkende Puls kann als periodisches Si-
gnal zerlegt werden in eine Gleichspannung Uy, der sich
eine rechteckformige Wechselspannung iiberlagert (schraf-
fierte Spannungszeitflichen). Die rechteckformige Wechsel-
spannung lisst sich ihrerseits zerlegen in eine Vielzahl si-
nusformiger Schwingungen, deren Frequenzen ganzzahlige
Vielfache der Pulsfrequenz sind. Da bei linearen Ubertra-
gungsgliedern das Uberlagerungsgesetz gilt, kann man die
Ubertragung jeder Teilschwingung fiir sich betrachten und
die sich am Ausgang ergebenden Teilschwingungen zum re-
sultierenden Ausgangssignal addieren. Im Falle einer Recht-
eckschwingung ist es jedoch viel einfacher, diese als eine
Folge von Spannungsspriingen darzustellen. Im Folgenden
wird so verfahren.

a) Bei einem als ohmscher Spannungsteiler ausgebildeten
Ubertragungsglied erscheint am Ausgang die gleiche Im-
pulsform wie am Eingang. Wegen der stets vorhandenen
Schaltkapazititen ist jedoch ein rein ohmscher Teiler im
strengen Sinn mit zwei Widerstinden nicht herstellbar.

b) Die Schaltung hat Tiefpasscharakter. Man kann C, als
Last ansehen und fiir den iibrigen Schaltungsteil eine Er-
satzschaltung angeben mit dem Innenwiderstand R; =
R; || R, und einer Quellenspannung, die fiir den Fall R
= R, gleich der halben Eingangsspannung ist (Metho-
de der Ersatzspannungsquelle). Man kommt dann iiber
die Zeitkonstante t zu der aufgetragenen Kurvenform mit
verschliffenen Flanken (Laden und Entladen von C,).

c) Der unter b) ermittelte Spannungsverlauf tritt {iber dem
Glied R; || C; auf. Die Ausgangsspannung u, ergibt
sich als Differenz aus der Eingangsspannung und dieser
Spannung. Die Flanken der Ausgangsimpulse haben die
gleiche Hohe wie das Eingangssignal.

Sofern zusitzlich eine Kapazitit C, zwischen den Aus-
gangsklemmen vorhanden ist, tritt im Fall R;C; > R,C,
weiterhin die unter c) dargestellte Impulsform auf, im

Fall R|C; < R,C, dagegen die Form nach Abb. 4.19b.
Ein nach der Bedingung R;C; = R,C, abgeglichener
RC-Spannungsteiler ist frequenzunabhéngig und verhélt
sich wie ein ohmscher Teiler nach Abb. 4.19a. Von der
Moglichkeit dieses Abgleichs macht man in der Mess-
technik oft Gebrauch, z. B. beim Tastteiler eines Oszil-
loskops: Man kompensiert mit einem Trimmer C; die
Wirkung einer Lastkapazitit C, und spricht dann von ei-
nem kompensierten Spannungsteiler'>.

d) Bei einem Tiefpass mit hinreichend grofler Zeitkon-
stante wird aus der Impulsfolge ein Einzelimpuls. Man
bezeichnet einen solchen Tiefpass auch als ,Integrier-
glied”“. Nach einem ,,Einschwingvorgang* pendelt die
Ausgangsspannung im stationdren Zustand um den Wert
Ugo. Bei einer lingeren Impulspause sinkt die Spannung
wieder auf Null'*.

e) Beim folgenden RC-Hochpass tritt die zuvor dargestellte
Ausgangsspannung iiber dem Kondensator C; auf. Dieser
nimmt nach dem Einschwingen die Gleichspannung Uy
auf, so dass der Ausgang gleichspannungsfrei wird. Dann
sind die positiven und negativen Spannungszeitflichen
(schraffiert) gleich groB3. Die dargestellte Dachschrige
verschwindet mehr und mehr mit zunehmender Zeitkon-
stante. Bei sehr kleiner Zeitkonstante dagegen entstehen
nur positive und negative Nadelimpulse. Der Hochpass
wird zu einem ,,Differenzierglied”, das nur die Flanken
iibertragt.

f) Schaltet man eine Diode wie dargestellt parallel zum
Ausgang, so kann die Ausgangsspannung nur um den Be-
trag der Flussspannung Ug der Diode in den negativen
Bereich schwingen. Da die Ausgangsspannung praktisch
an die Nulllinie geklemmt erscheint, spricht man von ei-
ner Klemmschaltung und einer Klemmdiode, zuweilen
auch von einer Klammerdiode (clamping diode). Der ge-
zeichnete Impulsverlauf ohne erkennbare Dachschrige
ergibt sich bei sehr grofler Zeitkonstante t. Bei umge-
polter Diode wird das obere Impulsdach an die Nulllinie
geklemmt. Je nach Polung der Diode entsteht also im
Ausgangssignal eine positive oder negative Gleichspan-
nungskomponente.

Literatur: [U1, U2]

13 Eine genaue Betrachtung zeigt, dass die positive Flanke am Ausgang
immer mit einem Sprung beginnt entsprechend dem kapazitiven Tei-
lungsfaktor C1/(C1+C2), vgl. auch Anhang C.8.

14Bei einer Integration im mathematisch strengen Sinne miisste die
Spannung u, wihrend der Impulszeiten mit gleichbleibender Steigung
weiter ansteigen und wihrend der Impulspausen konstant bleiben.
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Begriffe und Werte zu nebenstehendem Diagramm:
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T Pulsperiode
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Abb. 4.19 RC-Glieder und typische Impulsformen
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4.7 Spannungsgldttung mit Kondensatoren

Die pulsierende Gleichspannung am Ausgang eines Gleich-
richters enthélt im Allgemeinen noch eine unzuléssig hohe
Welligkeit“. Sie ist eine ,,Mischspannung®, bestehend aus
einer Gleichspannungskomponente mit tiberlagertem Wech-
selanteil. Als geeignetes Gléttungsmittel dient ein ,,Lade-
kondensator” C;, den man dem Gleichrichter nachschaltet.
Abb. 4.20 zeigt Beispiele.

Wirkt am Eingang des Gleichrichters eine Wechselspan-
nungsquelle mit der Quellenspannung u.., so flie3t der Strom
i aus dem Gleichrichter nur stofweise wegen der sich am La-
dekondensator ausbildenden Gegenspannung. Wihrend der
Sperrzeiten der Ventile liefert der Ladekondensator aus sei-
nem Ladungsvorrat den Strom i, fiir den Lastwiderstand Ry .
Die Spannung u, nimmt dabei exponentiell entsprechend der
Zeitkonstanten 1, = Ry - Cp ab. Sobald die Quellenspan-
nung die als Gegenspannung wirksame Spannung u, wieder
iiberschreitet, fiihrt der Gleichrichter erneut Strom, der sich
auf den Ladekondensator (Strom i.) und den Lastwiderstand
(Strom i) aufteilt. Wihrend dieser ,,Nachladezeit” im Zeitin-
tervall AT steigt die Spannung u, wieder an. Abb. 4.21 zeigt
dieses Verhalten fiir die in Abb. 4.20 dargestellten Schaltun-
gen, wobei dem verwendeten Zeitmalf3stab eine Frequenz von
50Hz fiir die Wechselspannung u.. zugrundegelegt wurde.
Die Spannung u, pendelt mit der ,,.Brummfrequenz® um den
arithmetischen Mittelwert Uy (mittlere Gleichspannung).
Der Strom i, verlduft bei ohmschem Widerstand Ry, wie die
Spannung u, und pendelt dabei um den arithmetischen Mit-
telwert Igo = Ugo/RL.

Die Spannung u, am Verbraucher verlduft umso glatter, je
grofer die Zeitkonstante 1y, = Ry, - C, im Verhiltnis zur Pe-
riodendauer T der Wechselspannung ist. Das 2 -fache dieses
Verhiltnisses bezeichnet man als ,,Glédttungsfaktor* G. Damit
wirdG =2 f:-Cp Ry = wCy - Ry mit w als Kreisfrequenz
der Wechselspannung u....

Fiir eine iiberschldgige Betrachtung der Vorgidnge kann
man die Diagramme nach Abb. 4.22 verwenden. In Ab-
hingigkeit vom Glittungsfaktor G werden die wesentlichen
Eigenschaften als Spannungs- und Stromverhiltnisse A, und
A in 2 Kurvenscharen dargestellt. Es ist hier:

_ Gleichspannungskomponente Uy

Scheitelwert 0 der Spannung u..
_ Scheitelwert i
~ Gleichstromkomponente Iy’

i

Die Kurven fiir A, gelten fiir ideale Ventile (Schleusenspan-
nung Null). Sie liefern also einen etwas zu hohen Wert fiir die
erreichbare Spannung Uy. Der tatséchliche Wert ist bei der
Einweg- und Mittelpunktschaltung um die einfache und bei
der Briickenschaltung (2 Dioden in Reihe) um die doppelte
Schleusenspannung niedriger anzusetzen. Der als Parameter
auftretende Wert R, — hier bezogen auf den Lastwider-
stand Ry — umfasst alle Widerstidnde, die in der Zuleitung
zum Gleichrichter in Reihe wirken: Ausgangswiderstand (In-
nenwiderstand) des Generators bzw. des speisenden Trans-
formators sowie eventuelle Schutzwiderstinde zur Strom-
begrenzung. Hinzu kommt der differentielle Widerstand der
Dioden, der in diesem Zusammenhang aber normalerweise
vernachléssigbar ist. Die gestrichelten Kurvenscharen gestat-
ten eine Ablesung der jeweiligen Spannungswelligkeit AU in
Relation zur mittleren Gleichspannung Ug. In grober Néhe-
rung folgen daraus auch die eingetragenen Faustformeln fiir
AU.

Die Kurvenscharen fiir das Stromverhiltnis A; machen
deutlich, in welcher Weise der Scheitelwert i des Dioden-
stroms vom Vorwiderstand R, und dem Glittungsfaktor G
abhingt. Bei der Auswahl der Dioden ist auf den Schei-
telwert 1 zu achten, ferner auf den beim Einschalten unter
Umstidnden besonders hohen Ladestrom fiir den dann unge-
ladenen Kondensator C. Schaltet man ndmlich gerade im
Maximum der Generatorspannung ein, so kann der folgende
StoBstrom auftreten:

u
R, + Rgsr

1t =

mit Rggg als Ersatzserienwiderstand des Kondensators.

Bei einem Kleintransformator (< 50 VA) als Generator
wirkt dessen Kupferwiderstand ausreichend strombegren-
zend.

Baut man den Gleichrichter aus einzelnen Dioden auf,
so sind die maximal auftretende Sperrspannung und der
mittlere Diodenstrom nach Abb. 4.22 (Kasten) zu beachten.
Den Stromeffektivwert erhilt man ndherungsweise als Qua-
dratwurzel aus dem Produkt des Scheitelwertes 1 und des
Mittelwertes'>. Am einfachsten ist die Dimensionierung ei-
nes fertigen Briickengleichrichters (siche Anhang B.3).

Literatur: [4-5, U1, U2]

15 Man nimmt die Stromimpulse vereinfachend als rechteckformig an
und rechnet nach Anhang A.11, letzte Spalte.
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Abb. 4.20 Gleichrichterschaltungen mit Ladekondensator. a Einwegschaltung, b Mittelpunktschal-
tung, ¢ Briickenschaltung. Die Spannungsquellen werden in der Regel durch einen Transformator
gebildet, vgl. Abschn. 3.3
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Abb. 4.21 Zeitabhingigkeit von Spannung und Strom. a Einwegschaltung, b Mittelpunkt- und
Briickenschaltung
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Abb. 4.22 Wirkungen des Ladekondensators. a Einwegschaltung, b Mittelpunkt- und Briickenschaltung



Spulen und Schwingkreise

5.1 Spulen, Grundbegriffe

Unter Spule versteht man eine schraubenférmig aufgewi-
ckelte Draht- oder Bandleitung. Wird eine Spule von einem
Strom I durchflossen, so entsteht ein magnetisches Feld mit
dem Energieinhalt W. Das Spuleninnere wird von dem Biin-
delfluss ® durchdrungen. Bei einer offenen Zylinderspule
nach Abb. 5.1a streuen die Feldlinien stark in den Raum aus.
Mit der Annahme, dass sie alle N Windungen durchsetzen,
definiert man den verketteten Fluss W = N - ®. In Verbin-
dung mit dem felderzeugenden Strom I gilt:

1

und bei konstantem Faktor L | W = ELI2 .

Den Proportionalititsfaktor L nennt man Induktivitiit. Thre
Einheit ist 1 2s = 1 H (Henry).

Fiir die geometrisch einfache Ringspule nach Abb. 5.1b
lasst sich die Induktivitét leicht berechnen. Zunichst gelten
die angeschriebenen Beziehungen beziiglich der Flussdichte
(Induktion) B und der Feldstiarke H, verkniipft durch die Per-
meabilitéit p. Diese kann aufgefasst werden als ,,magnetische
Leitfahigkeit™ und fiihrt zum magnetischen Leitwert A. Die
Permeabilitit stellt sich dar als Produkt aus der Feldkonstan-
ten |Lo und der relativen Permeabilitit (Permeabilitdtszahl)
|- Die Letztere gibt die flussverstirkende Wirkung des Ker-
nes gegeniiber Luft an. Fiir den Biindelfluss ® gilt:

_L‘I_
==

P I-N-A.

Damit folgt:

L=N"-AmitA = M-ﬁ.
lg

In diesem Zusammenhang nennt man den magnetischen
Leitwert A auch héufig Induktivitédtsfaktor mit dem Kurzzei-
chen Ap. Man setzt A = A und spricht vom A -Wert.

Bei einer zeitlichen Anderung des Flusses bildet sich ei-
ne ,,induktive* Spannung, deren Grofle bestimmt wird durch
die Anderungsgeschwindigkeit des Flusses. Diese als In-
duktionsgesetz bekannte Erscheinung ist in Abb. 5.1 auch
mit Bezug auf den Spulenstrom angeschrieben. Unter der
Annahme einer widerstandsfreien Spule ist die induktive
Spannung gleich der dufleren Klemmenspannung. Anders
betrachtet: Eine auflen angelegte Spannung verlangt eine
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durch das Induktionsgesetz bestimmte zeitliche Anderung
des Flusses und des Stromes. Fiir u = @ - sinwt erhilt man:

il

1 U N o
<I>:—/udt=— 4 -coswt=—o -cos wt mit & =
N N-w o)

und fiir die Induktion

A

u

B=_———.
N-w- AE
Bei konstanter Induktivitit gilt entsprechend fiir den Strom:

il
XL

.1 a : .
i=— /udt:——-coswt:—l-coswtmltlz —

L L-w oL
(Xy = oL, indukt. Widerstand).

Der Fluss und auch der Strom eilen gegeniiber der Span-
nung um 90° nach (— induktiver Blindstrom).

Im Abb. 5.2a wird der Strom in einer verlustfreien
Ringspule mit vorgegebenen Daten zu der angegebenen
Spannung berechnet und dargestellt. Gestrichelt eingetra-
gen ist der Verlauf, wie er sich unter dem FEinfluss des
unvermeidlichen Drahtwiderstandes (Kupferwiderstand) tat-
sdchlich ergibt. Analog zur verlustbehafteten Kapazitit tritt
ein Verlustwinkel § auf. Abb. 5.2b gibt das zugehorige Er-
satzbild an, den entsprechenden Verlustfaktor tan §, den
Giitefaktor Q und eine korrigierte Stromamplitude i.

Abb. 5.3 stellt die magnetischen Feldgrofen dar. Eine
lineare Magnetisierungskennlinie (BH-Kennlinie) liefert zu
der sinusformigen Flussdichte B auch einen sinusférmigen
Feldstirkeverlauf in Ubereinstimmung mit dem oben ermit-
telten Strom. Eine nichtlineare BH-Kennlinie fiihrt jedoch
zu einem verzerrten Feldstiarkeverlauf und damit zu einem
entsprechend verzerrten Strom. Diese Erscheinung ist umso
ausgeprigter, je weiter die magnetische Kennlinie ausgesteu-
ert wird, was bei einem Eisenkern bis zur sog. Sittigung
moglich ist. Die iibliche Hysterese — hier nicht beachtet —
verstirkt diesen Effekt.

Die zunehmende Abflachung der Magnetisierungskennlinie iiber der
Feldstiarke H bedeutet eine Abnahme der relativen Permeabilitiit. Be-
rechnet man diese nach Abb. 5.3 aus zueinander gehorigen Amplitu-
denwerten B und H, so bezeichnet man sie als Amplitudenpermeabilitit
ILa, auch als Wechselfeldpermeabilitit ... Die niedrigere Permeabili-
tét ergibt einen niedrigeren A -Wert und eine entsprechend verringerte
Induktivitdt. Fiir kleine Aussteuerung geht die Amplitudenpermeabi-
litdt iiber in die sog. Anfangspermeabilitdt p; (initial permeability,
friiher: ). Diese ist eine wichtige Materialgrofe (siche Anhang A.1).

Literatur: [1, 2, 3]

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_5
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5.2 Spulenkenngrof3en und Schaltvorgidnge

Spulen fiir groBere Induktivititswerte werden hiufig entspre-
chend Abb. 5.4 mit einem aus Eisenblechen geschichteten
Kern hergestellt, der von der Spulenwicklung umfasst wird
und den magnetischen Fluss fiihrt. Die Kernschichtung dient
der Dampfung von Wirbelstromen, die von einem zeitlich
verianderlichen Fluss induziert werden. Die Wicklung wird in
der Regel mit lackisoliertem Kupferdraht (CuLDraht) ausge-
fiihrt mit genormten Drahtdurchmessern d. In der in Abb. 5.4
auszugsweise wiedergegebenen Drahttabelle entnimmt man
dazu den lingenbezogenen Widerstand R’, den Kupferfiill-
faktor K¢, sowie die flichenbezogene Windungszahl N’. Den
Drahtwiderstand R¢, erhdlt man danach iiber die Drahtlinge
N -/, zu Ry = N - [, - R, Andererseits gilt auch mit der
Leitfahigkeit k:

1 N-I 1 N-I
RCUZ_' m=_‘A'Km=AR‘N2
K q K WNCu
. Im
mltARZ—'4
K Aw'KCu

als Widerstandsfaktor (Ag-Wert).

Mit dem Ag-Wert kann man also den Kupferwiderstand
einer Spule in gleicher Weise wie ihre Induktivitéit berech-
nen, nimlich als Produkt eines von der Spulengréfe abhin-
gigen Faktors mit dem Quadrat der Windungszahl. Fiir den
Quotienten aus der Induktivitit und dem Kupferwiderstand
erhilt man demnach:

L Ap - N? AL
Rey  AR-N2 0 Ag
mit der Einheit
1Qs
= ——=1s.
[t] o s

Der Zeitwert t wird als Eigenzeitkonstante bezeichnet, die
somit bei vorgegebener Spulengrof3e und voller Ausnutzung
der Wickelfliche Ay als unabhéngig von der Windungszahl
N erscheint.

Diese Unabhingigkeit besteht jedoch nur ndherungsweise, da der Kup-
ferfiillfaktor strenggenommen nicht konstant ist, sondern geméf3 der
Drahttabelle um einen Mittelwert von 0,5 drahtabhingig schwankt.
Die Hersteller von Spulenbauteilen geben iiblicherweise einen mitt-
leren Ag-Wert fiir K¢y = 0,5 an, giiltig fiir einen Drahtdurchmesser
d &~ 0,2 mm. Fiir andere Drahtstirken kann man dann proportional um-
rechnen.

Abb. 5.5 beschreibt das Ein- und Abschalten einer Spu-
le, die ersatzweise als Reihenschaltung aus ihrer Induk-
tivitit und ihrem Kupferwiderstand dargestellt wird'. Bei
geschlossenem Schalter ist die eingetragene ,,Freilaufdiode*
D wirkungslos, da sie sperrt. Der Strom wichst nach einer
Exponentialfunktion mit der Zeitkonstante t bis zu einem
Endwert, der nur durch die treibende Spannung und den
Gleichstromwiderstand des Kreises bestimmt ist. Bei klei-
nem Widerstand R¢, wird die Zeitkonstante grof3. Der Strom
steigt dann iiber einen groBeren Zeitbereich praktisch line-
ar entlang der gezeichneten Anfangstangente mit der Stei-
gung U/L.

Beim Offnen des Schalters wirkt die Spule als Genera-
tor und treibt den Strom in zunidchst unveridnderter Stéirke
iiber die dann leitende Freilaufdiode, wobei sich die ma-
gnetische Energie des Magnetfeldes in Wiarme umsetzt. Der
Strom klingt dabei nach der angegebenen Funktion ab, eben-
so die beim Offnen des Schalters induzierte Spannung uy .
Wesentlich ist dazu die Feststellung, dass der Strom bei fes-
ter Induktivitit aus Griinden der Stetigkeit der Feldenergie
nicht springen kann. Er verhilt sich damit analog zur Span-
nung am Kondensator.

Die Verhiltnisse sind in Abb. 5.5 dargestellt fiir eine ideale Diode.
Eine reale Diode bringt fiir den Abschaltvorgang jedoch in den Strom-
kreis einen zusitzlichen Widerstand ein, der das Abklingen von Strom
und Spannung etwas beschleunigt. Wegen der Nichtlinearitit der Di-
odenkennlinie wird der Zeitverlauf gegeniiber einer reinen Exponen-
tialfunktion geringfiigig verformt (hier vernachldssigt). Eine stirkere
Verformung tritt bei allen Vorgidngen auf, wenn ein vorhandener Ei-
senkern bis in die Sattigung magnetisiert wurde, wobei die Induktivitét
abnimmt.

Im Folgenden soll die Schalterspannung ug beim Ab-
schaltvorgang an der obigen Spule untersucht werden
(Abb. 5.6). Der Schalter S werde zum Zeitpunkt t = 0 ge-
oftnet. Der Spulenstrom habe zu diesem Zeitpunkt den Wert
I, = 24 mA. Beim Offnen des Schalters schwenkt der Strom
in voller Hohe auf den Freilaufzweig iiber und klingt dann
nach einer e-Funktion ab. Dazu ergibt sich die in Abb. 5.6¢c
dargestellte Schalterspannung ug fiir einen Widerstand Rp =
500 2. Mit wachsendem Widerstand nimmt die Zeitkonstan-
te T ab, und der Anfangswert ugn,x wird groer — theoretisch
unendlich fiir Rp — oo. Tatsédchlich wird dies jedoch ver-
hindert durch eine Funkenbildung iiber dem sich 6ffnenden
Kontakt, wenn die Spannung ug eine gewisse Grenzspan-
nung iiberschreitet (vgl. Abschn. 7.3).

! Diese Ersatzschaltung vernachlissigt die verzogernde Wirkung der
Wirbelstrome, die bei einer Flussdnderung im Kern auftreten und durch
einen Parallelwiderstand zur Induktivitét erfasst werden konnen (vgl.
Abschn. 5.4).
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Spulenkarper

mit Wicklung
d
Im
N

Drahtdurchmesser
mtl. Windungslinge
Windungszahl

Aw Wickelfliche

Drahtquerschnitt

q
Kcu Kupferfiillfaktor*)

Aw -Kcu=q-N
o
=24

d 4

d R' , Wdg.
Gl mm | Q/m Kew | N cm?
0,10 2,23 | 0,44 5800
0,15 0,99 | 0,48 2800
0,18 0,69 | 0,51 2000
0,20 0,56 | 0,52 1650
0,25 0,36 | 0,53 1050
0,30 0,25 | 0,54 750
0,40 0,14 | 0,56 450
0,50 0,09 | 0,58 300
0,60 0,062 | 0,6 200

Abb. 5.4 Bezeichnungen und Drahttabelle. *) Unter dem Kupferfiillfaktor versteht man den Ausnutzungsgrad
des verfiigbaren Wickelquerschnitts Ay
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Abb. 5.6 Abschalten einer Spule mit widerstandsbehaftetem Freilaufzweig. a Ersatzbild, b Beziehungen,
¢ Zeitverlauf der Schalterspannung
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5.3 Drosselspulen mit Eisenkern oder
Eisenpulver-Kern

Aufgrund ihres frequenzabhingigen Widerstandes X; = wL
konnen Spulen hoherfrequente Stromkomponenten damp-
fen. In diesem Zusammenhang spricht man von einer Dros-
selspule oder kurz von einer Drossel. Die klassische ,,Eisen-
drossel* wird aufgebaut mit einem geschichteten Eisenkern
in der Form des sog. Mantelkerns (M-Kern) entsprechend
Abb. 5.7. Die Wicklung mit ihren N Windungen wird auf
einem besonderen Wickelkorper (Spulenkorper) so angeord-
net, dass sie den mittleren Schenkel mit Eisenquerschnitt Ag
umfasst. Der magnetische Fluss, als ein Biindel im Mittel-
schenkel verlaufend, teilt sich je zur Hilfte auf die beiden
AuBenschenkel bei etwa gleichbleibender Flussdichte B auf.

In einem Kern ohne Luftspalt (s = 0) hat man entlang
einer mittleren Feldlinie mit der Lidnge /g bei einer Durchflu-
tung I - N praktisch an jeder Stelle die Feldstirke H = IN//g.
Die zugehorige Flussdichte B ergibt sich aus der Magneti-
sierungskennlinie, die in Abb. 5.8 grob fiir ein Elektroblech
(Si-Eisen) eingetragen ist. Unter der Annahme eines reinen
Wechselstroms in der Wicklung werde die Schleife Sy um
den Nullpunkt herum durchlaufen. Man schreibt mit der Am-
plitudenpermeabilitit ., (anstelle ,):

o>

— = oMy Mt [y A ;.

T

Es folgt:
A
AL = Moua-l—E—>L=N2-AL—>XL=wL.
E

Mit zunehmender Amplitude . steigt |L, — beginnend mit
der Anfangspermeabilitit |1; — zunédchst an, um beim Errei-
chen der Sattigung wieder abzunehmen. Die Amplitudenper-
meabilitit durchlduft also ein Maximum (fLamax &~ 2. .. Siui).
Sie ist eine dynamisch gemessene Permeabilitdtszahl und
gestattet die Berechnung der aussteuerungsabhingigen In-
duktivitit sowie des zugehorigen induktiven Widerstandes.

Durch einen Gleichstrom und eine entsprechende Gleich-
feldstirke H_ wird der Kern ,,vormagnetisiert™ bis zur Fluss-
dichte B_. Man erhilt dann bei gleicher Wechselfeldstirke
H. z.B. die flachere Hystereseschleife tiber B_ mit ei-
ner kleineren Amplitudenpermeabilitit, die hier wegen der
Vormagnetisierung auch Uberlagerungspermeabilitiit ju o ge-
nannt wird. Bei sehr kleiner Aussteuerung (ﬁN — 0) be-
zeichnet man die Uberlagerungspermeabilitéit als ,,reversible
Permeabilitit” [L.y. Ihr Grenzwert bei H_ = 0 ist die An-
fangspermeabilitdt ;.

Offenbar nimmt die Uberlagerungspermeabilitit mit zu-
nehmender Vormagnetisierung ab, entsprechend auch die

wirksame Induktivitit. Als Gegenmalinahme versieht man
den Kern mit einem Luftspalt s. Damit gilt die in Abb. 5.8b
angeschriebene Durchflutungsgleichung. Mit dem hier ein-
gefiihrten ,.effektiven Luftspalt™ s, < s beriicksichtigt man
den Einfluss der Feldstreuung am Luftspalt, die sich wie
eine Verkiirzung desselben auswirkt. Eine Umformung der
Durchflutungsgleichung liefert:

Hp + — - = ;

B s. I-N I-N
= ~ :He
o Ig lg ¢

mit [, = [g + s, ~ [g als effektive Feldlinienlidnge.

Man erhilt so zu jedem Induktionswert B ndherungsweise
eine ,.effektive Feldstirke H. und somit eine neue ,,ge-
scherte Magnetisierungskennlinie* B = f (H,) entsprechend
Abb. 5.8b. Die effektive Feldstirke H. wird auch als ,,duf3ere
Feldstirke bezeichnet. Sie kann aufgefasst werden als Feld-
stirke in einem homogenen Ersatzkern gleicher Groie, zu
dem man, ausgehend von der urspriinglichen Permeabilitéts-
zahl |, eine ,effektive Permeabilitit™ . berechnen kann:

B 1
Hg=— - —
o Mr
I'N B 1 B s B 1
—-H~x———F— == — —
lg Mo Wr Mo [ Mo e
= —
T

Die effektive Permeabilitdt — frither auch als ,,gescherte*
Permeabilitit |, bezeichnet — gibt im Produkt mit der Feld-
konstanten |1 die Steigung der gescherten Kennlinie an. Sie
ist kleiner als die urspriingliche Permeabilititszahl ., was
sich geometrisch in einer geringeren Steigung und einer ver-
besserten Linearitit der gescherten Kennlinie ausdriickt. Fiir
den Anfangsbereich und auch fiir den Betrieb mit Vorma-
gnetisierung setzt man nidherungsweise zur Berechnung der
effektiven Permeabilitét u, = |L;. Abb. 5.9 zeigt ein Rechen-
beispiel.

Die bisher betrachteten Drosselspulen mit iiblichen Blechkernen sind
nur im NF-Bereich einsetzbar wegen der bei hoheren Frequenzen
ungeniigenden Wirbelstromdédmpfung. Eine Alternative bilden dann Ei-
senpulverkerne (Metallpulverkerne). Diese bestehen aus Eisen- oder
Nickel-Eisen-Pulver, das mit einem isolierenden Bindemittel vorzugs-
weise zu Ringkernen zusammengepresst wird. Durch die Isolation der
Pulverteilchen gegeneinander erhilt man eine hervorragende Wirbel-
stromunterdriickung und automatisch eine Scherung, weil die Isolier-
schichten wie ein gleichmiBig verteilter Luftspalt wirken. Die tiblichen
Werte der effektiven Permeabilitit . liegen zwischen 50 und 200. Fiir
den sog. Scherungsfaktor S = |L./j1; erhélt man also Werte im Bereich
0,05... 0,2 fiir p; = 1000.

Literatur: [5-1, 5-2, 5-3, 5-4, 5-5]
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a b
Bezeichnung M20 | M30 |[M42 | M55 |M65 | M74
Kantenlidnge b in mm 20 30 42 55 65 74
Pakethohe h in mm 5 7 15 20 27 32
Eisenquerschnitt Ag in cm? 0,25 0,5 1,62 | 3,06| 4,86| 6,62
Eisenweglinge /g in cm 4,7 7,2 10,2 13,1 |154 |17,2
Luftspalt s in mm 0,3 0,3 0,5 0,5 1,0 1,0
Effektiver Luftspalt se in mm 0,18 0,2 0,32 0,35| 0,65| 0,7
mittl. Wdg.-Lénge /m in cm 3,6 5,0 8,9 | 11,6 (13,8 |16,2
Wickelquerschn. Ay in cm? 0,20 0,65| 1,6 2,5 3,6 4.8
zul. Stromdichte S inA/mm? | 6 6 5 4 35 | 32
Abb. 5.7 Aufbau und Daten von Mantelkernen (Richtwerte). a Aufbau, b Kerntabelle
[
a b =5
Durchflutungsgleichung: s<s ii:N :
; ) 2
T l\.n!mlereMagngl[_- T HE'lE+E"Se =1-N IEE il
151 sierungskennlinie T.Ls Ko E
. flekti fl
8 ursprongliche s effektiver Luftspalt
Kennlinie

gescherte Kennlinie:

Selle ~ 0,0027 (M55)
05
°3 254
N =

Abb. 5.8 Magnetisierungskennlinien und -schleifen fiir Silizium-Eisen. Siehe auch Abschn. 6.3 und An-
hang A.1. a ungescherte Kennlinie, b Konstruktion der gescherten Kennlinie

Gefordert: Induktivitit L = 5 H mit Mantelkern, Strombelastbarkeit I = 0,1 A

1. Kernwahl:

2. Permeabilitit:

3. Ar-Wert:

4. Windungszahl:

5. Drahtdurchmesser:

6. Kupferwiderstand:

7. Stromdichte:

8.
Vormagnetisierung:

MS55 mit s = 0,5 mm nach nebenstehender Kerntafel

W 1000
= ~ ~270 ~
M = s/l 1710000357131~ 20 (He Hae)
4 2
AL:uoue.ﬁ:1,26.10*6&.270.Mz0,8ugs
Iy m 0,131 m ==
N= | B2 39S _hs0
Ap 08uQs ——
N= N 25002 =1000 12 —>d=025mm ")
Ay 2,5cm cm I

Ry =R'N -7y, =0,3652.2500-0,116 m ~ 105 Q")
- 1059

ok
)
S= 3 ! = 0’11; z2—A2 <SZU]:4—A2
d“-n/4 0,0625 mm~ - 0,785 mm mm
_I-N _0]1A-2500

e =

Ig 0131m

H " 1 1
=N
‘ y
e
2 W r—
8 a\?;;
g \
N AY
¥ o 5
\
2 \
N[N
00 2 4 6 102mA

Kerntafel

(Auswahlhilfe)

=" = 1900i = 19i — B_ =08 T laut Kennlinie (Punkt A).
m cm

Mit I=0,1 A wird der Kern bis zum Punkt A in Abb. 5.8b vormagnetisiert. Abstand zur Sittigung gewahrt!

Abb. 5.9 Entwurfs- und Berechnungsbeispiel zu einer Drosselspule mit M-Kern. *) Siehe Drahttabelle im
Abschn. 5.2 und Kerntabelle oben, **) siche Kerntabelle oben
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5.4 Ferritkernspulen

Abb. 5.10 zeigt den Aufbau des vielbenutzten Schalenkerns
mit zwei gleichen Kernhilften. Ein Luftspalt s im Mittelzap-
fen bestimmt die effektive Permeabilitit und gestattet iiber
eine Abgleichschraube, die den Luftspalt mehr oder weniger
iiberbriicken kann, die Feineinstellung der Induktivitit.

Als Kernwerkstoff stehen verschiedene Ferrite mit unter-
schiedlicher Anfangspermeabilitiit j1; zur Verfiigung. Ferrite
sind keramische Werkstoffe (,,schwarze Keramik®), die aus
Oxiden der Metalle Eisen, Zink, Nickel und Mangan in viel-
faltigen Formen gepresst und gesintert werden. Ihre besonde-
re Eigenschaft besteht in ihrer meistens hohen Permeabilitit
bei gleichzeitig sehr schlechter elektrischer Leitfdahigkeit,
wodurch unerwiinschte Wirbelstrome stark unterdriickt wer-
den. Sie verhalten sich damit @hnlich wie Eisenpulver und
sind daher fiir Hochfrequenzanwendungen besonders ge-
eignet. Die Sittigungsinduktion ist bei Ferriten mit 0,3 T
bis 0,5T jedoch vergleichsweise niedrig. Sie verlieren ihre
magnetischen Eigenschaften beim Uberschreiten der Curie-
Temperatur (150... 250°C).

Als Kriterium fiir die Auswahl des Kernwerkstoffes dient
der bezogene Kernverlustfaktor, der in Abb. 5.11a fiir drei
Ferritarten aufgezeichnet ist. Dieser sollte moglichst niedrig
sein, was aber nur in einem gewissen Frequenzbereich der
Fall ist. So eignet sich der hochpermeable Ferrit I nur fiir den
Frequenzbereich unterhalb 300 kHz (zum Kernverlustfaktor
sieche auch Anhang A2).

Ublicherweise werden Schalenkerne mit unterschiedli-
chen Luftspalten gefertigt, um definierte und engtolerierte
Ay -Werte zu erhalten. Entsprechend Abb. 5.11b sinken der
Ap-Wert und die effektive Permeabilitiit L. mit zunehmen-
dem Luftspalt s. Ebenso sinkt der Scherungsfaktor S, mit
dem auch der effektive Kernverlustfaktor und der Tempera-
turkoeffizient des Kernes abnehmen (siehe Rechenbeispiele).
Die Scherung hat insgesamt eine stabilisierende Wirkung
und schiitzt in bekannter Weise gegen zu starke Vormagneti-
sierung durch einen iiberlagerten Gleichstrom.

Im Interesse geringer Kupferverluste wihlt man die
Drahtstérke so grof3, wie es die zur Verfiigung stehende Wi-
ckelflache zulédsst. Abb. 5.11c zeigt die maximal mogliche
Windungszahl zum Kern 14/8 bei normaler Einkammerwick-
lung in Abhéngigkeit vom Drahtdurchmesser d.

Beispiel: Zu berechnen sei eine Spule mit Kern P 14/8, s = 0,1 mm,
Ferrit I (p; = 2300). Der Spulenkorper sei voll bewickelt mit Kupfer-
lackdraht CuL (d = 0,15 mm).

1. Ap ~ 320nH und p. &~ 180 nach Abb. 5.11b (s. Markierung).
2. N = Npax & 250 nach Abb. 5.11c (s. Markierung).

3. L=Ar-N?~320nH-250° ~ 20mH,
Rey = Ag - N2 & 11502 - 2502 ~ 7,2 Q.

4. Effektiver Temperaturkoeffizient (unter Bertiicksichtigung der Sche-
rung):

dpe 1
TK. = dT ';%am'S:(XF'Me

1 1
<1,5-100°=.180=270-10"% =
K K

(S = e/ Scherungsfaktor).

Dazu sei erklart:

o, ist der TK-Wert der Anfangspermeabilitit.

aF = A/ ist der ,,bezogene Temperaturbeiwert* laut Datenbuch.

Die Verluste werden erfasst mit dem Kupferwider-
stand R¢, und dem Kernverlustwiderstand Rg entsprechend
Abb. 5.12a. Der parallel zur Induktivitit anzusetzende Wi-
derstand Rx kann nach Abb. 5.12b in einen Reihenver-
lustwiderstand Rk, umgerechnet werden. Man kommt so
zum bevorzugten Reihenersatzbild, das wiederum in eine
Parallelersatzschaltung umgeformt werden kann (siehe An-
hang A.9). Bei kleinen tan8-Werten dndert sich dabei der
Induktivititswert praktisch nicht.

Abb. 5.13 nutzt das Reihenersatzschaltbild zur Berech-
nung der Spulengiite Q in Fortsetzung zu obigem Rechen-
beispiel. Da hier ein Kern mit Luftspalt vorliegt, ist anstelle
des ansonsten giiltigen Verlustfaktors tandk ein entsprechend
dem Scherungsfaktor S reduzierter ,,effektiver Verlustfaktor*
tandg. zu setzen.

Die Q-Berechnung liefert nur einen rohen Anhaltswert. Bei tiefen Fre-
quenzen (Kernverluste vernachldssigbar) steigt die Giite linear iiber der
Frequenz. Der Verlustfaktor tan8c, ist dort allein bestimmend. Die Gii-
te durchlduft mit steigender Frequenz ein Maximum, wenn die mit
der Frequenz zunehmenden Kernverluste und zusitzliche dielektrische
Verluste in der Drahtisolation die Kupferverluste schliellich iiberstei-
gen. Wirksam werden dann auch Wirbelstromverluste in der Wicklung,
die durch das am Luftspalt austretende und die Wicklung teilweise
durchdringende Streufeld verursacht werden. Ein wirksames Gegenmit-
tel dazu ist die Verwendung von Litzendraht mit mehreren isolierten
Adern anstelle von Massivdraht. Typische Giitekurven sind im Bauteile-
Katalog (Anhang B.5) abgebildet.

Ferrite sind die meist gebriuchlichen Kernmaterialien fiir den Fre-
quenzbereich > 1kHz. Wegen ihrer vergleichsweise niedrigen Sitti-
gungsinduktion konnten sie jedoch die Eisenpulverkerne bzw. Metall-
pulverkerne nicht verdrangen. Diese sind besonders verbreitet in der
Leistungselektronik unter Bezeichnungen wie Kool My, High Flux usw.
Dazu gehort auch das verlustarme Molybdén-Permalloy-Pulver (MPP)
mit 81 % Ni, 17 % Fe und 2 % Mo, das aber relativ teuer ist.

Literatur: [5-1, 5-2, 5-6, 5-7, 5-8, U1, U2]

DIN 41 280 ff.
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Gewindeflansch Abgleichschraube le =20 mm 3{::::;\:% & Ay =9 mm2

f'

%w#-&\ mtl. Windungslange
Ae=25mmZ - Im = 28 mm

7/ / \\ e'fek"“’er_ Widerstandsfaktor
Querschnitt A =115 uQ

}'— b5 —4

n halenkern .
Senatenter ‘ 0 Schnittbild Schnittbild
Spulenkérper Kern Spulenkorper

Abb. 5.10 Aufbau und Mafbilder zum Schalenkern (P-Kern) 14/8. P-Kern = Pot Core, Montageteile und
andere Bauformen siehe im Anhang B.5

a 103 b c
1 500 TRy " g 5000
T S ern 14/8 Kern 14/8
A A = a8 opad
T 107 nH ™ L g.He 2000 d Drahtstirke
tand, Wi =120 e \ M ] 1000 3¢ ~O=-d i
tand;, I i = 3
i Me 500
s I/ [ w0 x Nmex [HEEN
# i = 750 Ha 200 (N
Ferrit/ 50 ) 100 \
10°6 _ N
50
| wi <2300 20 Ferrit 1
M <2300 20
107 | LTI N
103 10¢ 105 105 107 Hz %05 @ o0z 05 imm o
: 005 01 02 05 mm
f—> E—

d—

Abb. 5.11 Diagramme zur Spulenauslegung. a bezogener Verlustfaktor, b Ap -Wert und Permeabilitit, ¢ Win-
dungszahlen

a b c
R L
cu Rew Riea L L
o+
Rk
RK * Rp{ Re
up
R L L 1
tan 8¢y :%; tan Sy :;)— Q= (l: P ; Ry ~tan? 8y -Rg Q:R_P: 1 S Regp = Reu
® K s fan oL tand tan? 8¢y

Abb.5.12 Spulenersatzbilder mit Kupfer- und Kernverlustwiderstinden. a physikalisches Ersatzbild, b Rei-
henersatzbild, ¢ Parallelersatzbild

tand = é = R—i = RCLLRKS = L% + R—lis =tan d¢, + tan Oy, (additives Gesetz fiir tan 3-Werte).
® ® ® 0]
7280 10

f =100 kHz: oL =12560 Q — tan 8, * ————
12560 ©

>

tan Sy

tan S, = tan d -S = e ~4:1070.180=7,20-107*
i
(nach Abb. 5.11a)
Damit wird: tan d~ 13,2 - 104 — Q = 750

Abb. 5.13 Verlustfaktor- und Giiteberechnung am Beispiel
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5.5 Spulen bei hoheren Frequenzen

Bei hoheren Frequenzen ist die Eigenkapazitit einer Spu-
le zu beachten. Diese kommt dadurch zustande, dass jede
Windung gegeniiber ihren Nachbarwindungen eine gewis-
se Kapazitit besitzt, deren Wirkung man resultierend in der
-Wicklungskapazitit” oder ,Eigenkapazitit® C,,, darstellt.
Diese parasitidre Grof3e erscheint im Ersatzbild entsprechend
Abb. 5.14 parallel zur Induktivitit und bildet mit der Letz-
teren einen Parallelschwingkreis?. Fiir den komplexen Leit-
wert ohne Beriicksichtigung des Verlustwiderstandes R;, gilt:

1. 1 o\? 1
Y=—+joCy=—|1—-| — =z
joL joL [OR joLeg

. L
T T ey
1
und w, = \/L—T = 2 f; als Resonanzkreisfrequenz.
w

Offenbar kann man die Wirkung der Wicklungskapazitit Cy,
durch die Einfiihrung der ,.effektiven Induktivitdt” Ly er-
fassen, die nach tiefen Frequenzen hin in die Induktivitéit L
iibergeht. Mit zunehmender Annéherung an die Resonanz-
frequenz w, bzw. f; wird Leg > L.

In der Regel setzt man eine Spule nur bei Frequenzen weit
unterhalb ihrer Resonanzfrequenz ein, was umso schwieri-
ger wird, je hoher die Arbeitsfrequenz ist. Welche Kapazitit
C, sich bei Spulen mit dem tiiblichen Wicklungsautbau er-
gibt, ldsst sich nach Abb. 5.15 {iiberschligig bestimmen.
Die Kammerwicklung nach Abb. 5.15c¢ weist aufgrund der
Reihenschaltung von Teilkapazititen die geringste Wick-
lungskapazitit auf. Sie ist in dieser Beziehung giinstiger als
die Flachwicklung und diese wiederum hat eine kleinere Ka-
pazitit als eine gestreckte mehrlagige Spule nach Abb. 5.15a.

Die geringsten Kapazititswerte lassen sich mit der Kreuz-
wicklung nach Abb. 5.16 erzielen, bei der parallel laufende
Drihte vermieden werden. Eine Kapazititsberechnung dazu
ist nicht bekannt. Moglich ist aber — wie bei allen ande-
ren Spulen auch — eine messtechnische Bestimmung. Zu
diesem Zweck legt man ein Diagramm mit linearer Ach-
senteilung an entsprechend Abb. 5.17. Dann schaltet man
verschiedene Kapazititen Cy;, Cz, usw. parallel zur gege-
benen Spule und misst jeweils die Resonanzfrequenz f;. Die
GroBe (1/f,)? ergibt in Abhingigkeit von der Zusatzkapazitiit
C; eine Gerade, deren riickwértige Verldngerung (gestri-
chelt) die Kapazitit C,, liefert.

Storend ist auch die Stromverdringung in Richtung zur
Leiteroberfliche (Skin-Effekt), die je nach Drahtdurchmes-
ser eine erhebliche Widerstandszunahme mit steigender Fre-
quenz bewirkt, wie dies in Abb. 5.18 zum Ausdruck kommt.

2 Siehe auch Abschn. 5.7.

Die Folge ist eine Erhohung des Verlustfaktors. Ein wirksa-
mes Gegenmittel gibt es fiir den Frequenzbereich von etwa
50kHz bis 5SMHz in Form der Hochfrequenzlitze, in der
mehrere voneinander isolierte Adern so miteinander verdrillt
sind, dass jede der Adern durch jede Stelle des Gesamt-
querschnittes hindurchlduft. Ab 5MHz wird jedoch ihre
Wirkung aufgehoben durch kapazitive Uberginge zwischen
den Adern. Man verwendet dann wieder massive Drihte,
hiufig mit versilberter Oberfliche, so z. B. bei Zylinderspu-
len fiir relativ kleine Induktivitdtswerte. Abb. 5.19a zeigt
dazu die Wickelanordnung auf einem Tragkorper, der bei ge-
niigend dickem Draht auch entfallen kann. Die Induktivitat
Ly einer solchen Spule ohne magnetisch wirksamen Kern
berechnet sich wie angegeben. Abb. 5.19b liefert dazu den
Ay -Wert, bezogen auf den Spulendurchmesser D. Abb. 5.19¢
ermoglicht zusitzlich die Bestimmung der Kapazitiit.

Beispiel: Eine Zylinderspule hat die Daten N = 16, [ = 3,2cm, D =
1,6cm,d = 1 mm

AL

H
L=Lo=AL-N>= 2L .D.N2~ 42 . 1 6em-256 = 1,6 uH
D cm

nach Abb. 5.19b (/D = 2).
Mit

[ 32
= ——=2und D =1,6cm
N-d 16-1

folgt Cy, &~ 1,1 pF nach Abb. 5.19c,

a
d

1
2 JIC,

~ 120 MHz.

Fiir f < 10 kHz wird:
, Q
Rey=R'-D- Nx~0,02—-0,0l6m- -16=~ 16mSQ
m

nach Abb. 5.18.
Fiir f = 10 MHz wird:

Q
Ree =R -D- N~ 025=.0,016m- -16~ 200mS
m
(Skin-Effekt).

Als Tragkorper kann auch ein Stabkern aus Ferritmateri-
al oder Pulvereisen (Massekern) dienen, der gleichzeitig die
Induktivitdt erhoht. Man baut so HF-Drosselspulen. Mit ei-
nem eindrehbaren Schraubkern erhélt man eine abgleichbare
Induktivitdt. Bei voll eingedrehtem Kern ergibt sich diese
als Lg nach Abb. 5.19d mit der dort angegebenen effekti-
ven (wirksamen) Permeabilitit .. Durch einen Kern mit ;
> 50 wiirde die Induktivitdt im vorliegenden Fall etwa ver-
siebenfacht?.

Literatur [5-1, 5-2, 5-6, 5-7]

3 Vgl. auch Anhang B.5.
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Abb. 5.19 Zylinderspulen. a Aufbau, b A -Wert *) Die Beziehung gilt auch fiir mehrlagige Zylinderspulen mit gerin-
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5.6 Spulen mit nanokristallinem Kern

Bei vielen Anwendungen von Spulen in der Leistungselek-
tronik ist es vorteilhaft, die Betriebsfrequenz moglichst hoch
zu withlen*. Eine gewiinschte Impedanz X; = oL (Scheinwi-
derstand) ldsst sich dann mit einem kleinen Induktivitdtswert
L erzielen. Dies spart Bauvolumen, Gewicht und Kosten. Ein
hoher Wert fiir die Induktion (Flussdichte) B ergibt fiir einen
erforderlichen Biindelflul ® ebenfalls ein kleineres Bauvo-
lumen. Neue nanokristalline Magnetmaterialien ermdéglichen
im besonderen Maf3e, die hohe Aussteuerbarkeit (grofles B)
von Siliziumeisen mit den geringen Kernverlusten von Fer-
riten bei hohen Frequenzen zu vereinen. Dieses Material ist
eine rasch erstarrte Eisenbasislegierung mit sehr feinkorni-
ger kristalliner Struktur (mittlere Korngrofle 10 nm). Es wird
als Metallband mit ca. 20 um Dicke hergestellt. Durch die ge-
ringe Dicke werden die Wirbelstromverluste als Bestandteil
der Kernverluste auch bei hohen Frequenzen klein gehal-
ten. Ein Toroidspulenkorper mit nanokristallinem Kern ist in
Abb. 5.20a gezeigt. Das gewickelte Magnetband wird zur Fi-
xierung in ein Epoxidharz eingebettet. In Abb. 5.20b wird
das Material NANOPERM der Fa. Magnetec, das mit ver-
schiedenen Permeabilititswerten angeboten wird, mit zwei
bekannten Ferritsorten verglichen.

Abb. 5.21 zeigt die Magnetisierungskurven von NANO-
PERM im Vergleich zum Ferrit T38. Erkennbar ist die um
den Faktor 3 grofere Sittigungsinduktion. Bemerkenswert
ist auch der fast lineare Verlauf im mittleren Bereich fiir .
= 30.000 ohne erkennbare Hysterese. Das besonders kleine
Hysteresefenster (schmale Hystereseschleife) ldsst die Um-
magnetisierungsverluste, auch als Hysteresverluste bekannt,
sehr klein werden. Bemerkenswert ist auch die hohe Curie-
Temperatur von 600 °C.

NANOPERM eignet sich hervorragend als Kernmateri-
al fiir Speicherdrosseln in Schaltnetzteilen, die hadufig mit
Luftspalt ausgefiihrt werden’. Die Drosseln werden mit ho-
her Taktfrequenz mit magnetischer Energie geladen und
wieder entladen, wobei es auf geringe Verluste und hohe ma-
gnetische Aussteuerbarkeit ankommt. Fiir die magnetische
Energie gilt nach Abschn. 5.1:

1 , 1
W=-L-I"==-®-N-I
2 2
mit N als Windungszahl und ® = B - Ag.
Fiir einen Kern mit Luftspalt s gilt nach Abschn. 5.3, wenn
man vereinfachend s, = s setzt:

B B
g4+ —-s.
Moo lbr Mo

N-I=

4 Siehe Abschn. 20.8 bis 20.13.
5 Siehe Abschn. 20.8 bis 20.13.

Damit folgt:

1 B Ao L B2 A

_E.uour. E- E+§‘@‘ E-S.

Der erste Term stellt die Energie im Kern dar und der zwei-
te die Energie im Luftspalt, wobei die jeweiligen Volumina
Ag - Iz und Ag - s als Faktor auftreten. Die Ausdriicke davor
stellen die Energiedichte im Kern und im Luftspalt dar. Da
bei hochpermeablen Kernen in der Regel /g/j1, < s ist, wird
die magnetische Energie hauptsichlich (fast ausschlieBlich)
im Luftspalt gespeichert.

Die neuen Materialien werden auch fiir den Bau
von stromkompensierten Drosseln zur Didmpfung von
Gleichtaktstorstromen in  Versorgungsleitungen einge-
setzt’. Abb. 5.22a zeigt ein Ausfiihrungsbeispiel. GemiB
Abb. 5.22b erzeugt der Geritelaststrom in den beiden
Wicklungen gegensinnig wirkende Feldstirken Hj,y. Die
Summenfeldstirke und damit der magnetische Fluss im
Ringkern, hervorgerufen durch den Geritestrom, wird zu
Null. Bezogen auf den Laststrom wirkt nur eine kleine
Streuinduktivitidt. Ein von der Last erzeugter hochfrequenter
Gleichtaktstorstrom, als HF-Strom bezeichnet, fiihrt hinge-
gen zu einer Summenfeldstirke Hy # 0. Der HF-Strom
wird also durch die jeweilige Induktivitidt gedimpft. Damit
im Frequenzbereich f = 100 kHz bis 30 MHz eine moglichst
hohe Impedanz Z(f) = 2 fL(f) ereicht wird, muss die Per-
meabilitéit pL.(f) in diesem Frequenzbereich moglichst grof3
bleiben.

Entsprechende Entstordrosseln mit drei Wicklungen auf
einem Kern werden auch im Drehstromnetz eingesetzt. Da-
bei wird ausgenutzt, dass sich die einzelnen Phasenstrome
in der Summe zu Null ergénzen. Von dieser Gesetzmalig-
keit macht man auch bei Fehlerstromschutzschaltern Ge-
brauch, die man ebenso wie Prizisions-Stromtransformato-
ren (Stromwandler) mit den neuen Materialien baut.

In groBer Zahl werden Fehlerstromschutzschalter (FI-Schalter) in der
Hausinstallation verwendet. Dazu fiihrt man die drei Phasenleiter zu-
sammen mit dem Neutralleiter (friiher Nullleiter bzw. Mittelpunktleiter)
durch einen Ringkern. Im Fehlerfall wird die Stromsumme ungleich
Null, wodurch im Kern ein Wechselfluss entsteht. Dieser induziert in
einer aufgewickelten Spule eine Spannung, die iiber ein nachgeschalte-
tes Schaltglied die Stromversorgung unterbricht.

Weitere Anwendungen sind EMV-Aufsteckkerne, die als
rohrférmige Kerne auf eine Leitung geschoben werden und
somit eine Spule mit der Windungszahl N = 1 bilden. Trotz
ihrer geringen Induktivitit (GroBenordnung 1 uH) bilden sie
fiir hochfrequente Storstrome bereits eine wirksame Impe-
danz zu deren Dimpfung’.

Literatur: [5-12]

6 Siehe Anhang B.5.
7Zur EMV siehe auch Anhang A.14.
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Werkstoff Permeabilitat Sattigungsinduktion | Max. Anwendungs-
Hr 10 kHz / 100kHz Bs [T125°C/100°C | temperatur [°C ]

NANOPERM 100.000/20.000 1,2/1,18 180
80.000/28.000 1,2/1,18 180
30.000/20.000 12/1,18 180

Ferrit E37 15.000/12.000 0,38/0,21 95

Ferrit T38 10.000/10.000 0,38/0,23 95

Abb. 5.20 Nanokristalline Magnetmaterialien. a Toroidspulenkorper, b Kenngrofen

1,5
T

1,0

NANOPERM
1= 80.000—_|
1= 30.000 —]

p

-500

Ferrit
T38
= 10.000
500 1000 mA/cm

H—>

Abb. 5.21 Magnetisierungskurven nach Fa. Magnetec. Die Angabe der Messfrequenz (hier
1 Hz) ist wichtig, weil die Hystereseschleifen sich mit zunehmender Frequenz verbreitern
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Abb. 5.22 Stromkompensierte Drossel (Stérschutzdrossel). a Aufbau, b Strome und Feldstirken
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5.7 Schwingkreise, Grundbegriffe

Schaltet man eine Spule und einen Kondensator zu einem
elektrischen Stromkreis zusammen, so entsteht ein Schwing-
kreis. In Abb. 5.23 geschieht dies iiber den Schalter S, der
zum Zeitpunkt t = 0 geschlossen werde. Mit der Annahme,
dass der Kondensator zu diesem Zeitpunkt mit der Spannung
Uco = —10V geladen sei, entsteht der abgebildete Schwin-
gungsvorgang mit der Eigenfrequenz f. durch den Energie-
austausch zwischen Spule und Kondensator. Die Schwin-
gung klingt aufgrund der Ddmpfung durch den angenomme-
nen Widerstand Ry (Ddmpfungswiderstand) mit der Zeit ab.
Man kann diesen Widerstand als Reihen-Verlustwiderstand
der Spule auffassen. Zur Beschreibung des Vorgangs defi-
niert man zweckmifig die folgenden Kenngrofen:

1. Kennfrequenz

1
wy = — bzw. fj = ———,
°T VIC T2 VIC
2. Kennwiderstand
L
Zy = 67
3. Kreisgiite
Q ZO _ (x)oL
K = R, R,
4. Abklingkonstante
Rs
8= —.
2L

Im Abb. 5.23 werden diese KenngroBen berechnet, fer-
ner auch der Kreis-Verlustfaktor (Ddmpfungsfaktor) dgx als
Kehrwert der Kreisgiite sowie die Eigenfrequenz w, bzw. f,
des Schwingkreises. Diese geht im dampfungsfreien Fall (R
— 0) in die Kennfrequenz tiber. Bei starker Dampfung (Qkx <
0,5 bzw. 8 > wg) wird der Vorgang aperiodisch (gestrichelt)®.

Wird der Schwingkreis nach Abb. 5.24 mit einem Ge-
nerator zusammengeschaltet, so sind die beiden Fille Rei-
henschwingkreis und Parallelschwingkreis zu unterscheiden.
Der Schwingkreis kann nicht mehr frei schwingen, sondern
es werden vom Generator ,,erzwungene Schwingungen‘ mit
der jeweiligen Generatorfrequenz ausgefiihrt. Ublicherwei-
se wihlt man beim Reihenschwingkreis eine niederohmige,
beim Parallelschwingkreis eine hochohmige Speisung. Da-
her sind als Quellen ein Spannungs- bzw. Stromgenerator
angenommen. Das elektrische Verhalten wird im stationdren
Zustand durch den komplexen Widerstand Z beschrieben,
dessen Frequenzgang zu den oben angegebenen Werten
durch Ortskurven wiedergegeben wird. Darin sind die ,,Reso-
nanzfrequenz” f; und der zugehorige ,,Resonanzwiderstand*

8 Der ,,aperiodische Grenzfall“ ist gegeben fiir § = wy — Rg = 2\/%
bzw. Rg - C = 4%.

Z. besonders angegeben, gekennzeichnet durch das Ver-
schwinden des Blindwiderstandes X.

Triagt man den Scheinwiderstand Z iiber der Frequenz
auf, so erhdlt man dessen Frequenzgang nach Abb. 5.25.
Typisch ist die ,,V-Kurve* beim Reihenschwingkreis mit ei-
nem Widerstandsminimum an der Stelle f,;, = f; und die
,.Glockenkurve* beim Parallelschwingkreis mit einem Wi-
derstandsmaximum an der Stelle f;,x ~ fy. Entsprechend
dem Bild werden eine obere und eine untere Grenzfrequenz
foo und fy, definiert, die leicht unsymmetrisch zu den Fre-
quenzen fy;, und fi,, liegen. Den Frequenzbereich Afg,
= fg, — fg bezeichnet man als ,,Bandbreite” und mit Be-
zug auf f;, bzw. f.x als relative Bandbreite. Die Letztere
ist beim Reihenschwingkreis exakt gleich und beim Paral-
lelschwingkreis nidherungsweise gleich dem Kehrwert der
Kreisgiite. Die Ungenauigkeit dieser Ndherung verschwin-
det jedoch mit zunehmender Giite. Damit fallen auch beim
Parallelschwingkreis die charakteristischen Frequenzen f,
fimax und fy praktisch zusammen. Es wird Z, &~ Z,.x. Die in
Abb. 5.24 gezeichnete Ortskurve nihert sich einer Kreislinie
symmetrisch zur R-Achse.

In der Umgebung der Resonanz bilden sich besondere Effekte aus.
Bei Spannungsspeisung fiihrt das Widerstandsminimum im Reihen-
schwingkreis zu einem Strommaximum. Die zueinander gegenphasigen
Spannungen u, und uy, kénnen viel groler werden als die Quellenspan-
nung uq. Bei f = f; = f; gilt fiir die Effektivwerte:

Rs Zy

1
_)Uc:Ir'wO_C:Ir'ZOZUq'QKund

UL=Ir'(D0L=Ir'Z()=Uq'QK~

Entsprechend erhilt man bei Stromspeisung am Parallelschwingkreis
ein Maximum fiir die Klemmenspannung u. Die zueinander gegen-
phasigen Strome ic und ip, konnen viel groler werden als der duflere
Quellenstrom iy. Bei f = f, ~ f gilt:

L

U:U[:Iq'a
S

=14-Qk-Zo

U;
—)IC%Ur'w()C:—:Iq'QKUHd
Zy ——

U, U,
=1, Qk.

I ~ = —
T el 7

Die damit berechneten Spannungs- und Stromiiberhhungen um den
Faktor Q fiihren allesamt zu entsprechenden Glockenkurven, deren re-
lative Bandbreite durch den Kehrwert der Giite bestimmt wird.

Die hier gewihlte Darstellungsweise fiir den Parallelschwingkreis
entspricht dem Realfall einer Spule mit dem unvermeidlichen Kupfer-
widerstand. Mit zunehmender Giite unterscheidet sich diese Schaltung
— vor allem in Resonanznihe — praktisch nicht von der reinen Parallel-
formL || R, || Cmit R, = L/(C - R,) = Z,, die man als Ersatzschaltung
verwenden kann’. Bei dieser fallen die charakteristischen Frequenzen
fo und f; wie beim Reihenschwingkreis stets zusammen.

Literatur: [1, 2, 3, 5-9, U1, U2],

Vgl. Anhang A.10.
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Abb. 5.23 Freier Schwingkreis mit L = 5 mH, C = 5 uF, Ry = 10 Q. Ausfiihrliche theoretische Darstellung

des Schwingkreises in [5-11] (siehe auch Anhang C6, C7 und C12)
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Abb.5.24 Ortskurven der komplexen Widerstinde. a Reihenschwingkreis, b Parallelschwingkreis

a
s 'MQQ__L_U relative *!
g fmin QK K| Bandbreite
absolute
“V-Kurve” -~ Bandbreite
-
1
AT, z—.fo
Lo
zL~]kHz
16
0 ~320 Hz
500 1000, 1500 Hz w2 und 0

fg\.| frn'mfgo f—e

: -]}—5 Zrmax

“Glockenkurve

1500 Hz

o f—e

Abb. 5.25 Frequenzgang des Scheinwiderstandes Z. a Reihenschwingkreis *) Bei mehreren Verlustquellen
addieren sich die einzelnen Verlustfaktoren (siche dazu Anhang A.9)., b Bandbreite, ¢ Parallelschwingkreis
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5.8 Schwingkreise mit Tiefpassfunktion

Mit Hilfe von Schwingkreisen lassen sich Siebschaltun-
gen (Filterschaltungen) realisieren: Abb. 5.26 zeigt zwei
Tiefpassschaltungen. Im linken Bild wirkt ein mit dem In-
nenwiderstand R; versehener Spannungsgenerator auf einen
verlustfreien Reihenschwingkreis. Im rechten Bild wirkt ein
idealer Stromgenerator auf einen Parallelschwingkreis, in
den der Lastwiderstand Ry, eingefiigt ist. Offenbar handelt es
sich um die im vorigen Abschnitt beschriebenen Grundschal-
tungen, wobei nur den Widerstinden eine andere Bedeutung
zukommt. Aufgrund dieser Widerstinde kann man dem
linken System einen generatorbedingten Dampfungsfaktor
dg zuordnen und dem rechten System einen lastbedingten
Dampfungsfaktor d; .

Bei sehr tiefen Frequenzen ist links u, = uq und rechts i,
= iy. Mit ansteigender Frequenz erhoht sich der im Léngs-
zweig wirkende induktive Widerstand, wihrend gleichzeitig
der kapazitive Widerstand im Querzweig abnimmt. Dies
fiihrt zum Verschwinden der Spannung u, und des Stromes
i, bei hohen Frequenzen.

Eine genaue Beschreibung der Vorgidnge erhdlt man durch die
Berechnung des komplexen Ubertragungsfaktors, und zwar links
als Spannungs-Ubertragungsfaktor A, und rechts als Strom-
Ubertragungsfaktor A;. Um eine allgemeingiiltige Formulierung zu
gewinnen, wird eine ,,Frequenznormierung™ mit der Bezugsfrequenz
wy durchgefiihrt. Dann wird formal A, =A; = A (eingerahmte Funk-
tion), wenn man jeweils die angegebenen Parameter verwendet. Die
Zihlerkonstante At bezeichnet den Ubertragungsfaktor fiir die Fre-
quenz Null — ndherungsweise auch fiir tiefe Frequenzen — und hat bei
diesen einfachen Beispielen den Wert Eins. Der Parameter Q stellt die
,Filtergiite* dar, die bei verlustfreien Elementen L und C nur durch die
duBere Beschaltung bestimmt wird.

Abb. 5.27a stellt den Betrag A = |A| des Ubertragungs-
faktors in seiner Frequenzabhingigkeit dar mit Q als Parame-
ter. Eine gute Tiefpasscharakteristik erhdlt man nur fiir Q < 1
mit einem Optimum bei Q = 1/4/2 = 0,707. Dazu wird
A = 1/«/5 bei w = wy. Oberhalb dieser ,,Grenzfrequenz‘
sinkt der Ubertragungsfaktor um 2 Zehnerpotenzen pro Fre-
quenzdekade ab. Das ist die doppelte ,Flankensteilheit*
gegeniiber dem einfachen RC-Tiefpass und entspricht damit
40 dB/Dekade'”. Bei Q > 0,707 tritt in der Nihe der Bezugs-
frequenz eine gewisse Spannungsiiberhdhung ein, die sich
mit steigender Giite Q immer starker ausprigt. Gestrichelt ist
der Fall Q = 3,16, der auf die Werte des vorigen Abschnittes
Bezug nimmt und die Spannungs- bzw. Stromiiberhohung als

10 Siehe Abschn. 4.5.

Resonanzeffekt erkennen lidsst. Bei hohen Frequenzen fol-
gen die Kurven gemeinsam der angegebenen Niherung. Thr
Kehrwert ergibt den bei einfachen LC-Tiefpdssen gebriuch-
lichen Siebfaktor: S = Ug/U, a (w/w)* = »’LC.

Interessant ist auch das Zeitverhalten der Schaltungen,
insbesondere die sog. Sprungantwort, d. h. die Reaktion auf
einen Sprung der Spannung uq bzw. des Stromes iy. Geht
man von einem vorher energiefreien System aus, so erhilt
man zu einem Eingangssprung U, am Reihenschwingkreis
die Differentialgleichung:

d?u, du,
Uq = LC . dt2 + RIC . F + Uy bZW.
du, Ty du
T2 . ay N, =AU
Ve T TT AT

(At = 1, zu Abb. 5.26).

Fiir den Parallelschwingkreis ergibt sich zu einem Strom-
sprung I, formal die gleiche Differentialgleichung. Dies
fiihrt zu einer gemeinsamen Losung, die in Abb. 5.27b darge-
stellt ist. Die Spannung und der Strom sind normiert auf die
Werte At - Uy bzw. At - 1, die Zeit ist normiert auf den Zeit-
wert Ty. Man erkennt ein Uberschwingen fiir Q > 0,5, das
mit steigender Gilite immer stirker wird. Fiir Q < 0,5 verlduft
der Vorgang dagegen aperiodisch.

Abb. 5.28 nimmt eine weitere Verallgemeinerung der
Schaltungen vor, indem der Reihenschwingkreis noch einen
Lastwiderstand Ry, erhilt und der Parallelschwingkreis einen
Innenwiderstand fiir den Stromgenerator. Dadurch kommt
dem linken System zusitzlich ein lastbedingter und dem
rechten ein generatorbedingter Ddmpfungsfaktor (Verlust-
faktor) zu. Da es sich dabei jeweils um Parallelwiderstinde
handelt, gilt dazu das umgekehrte Widerstandsverhéltnis!!.

Wieder beschreibt die in Abb. 5.26 eingerahmte Funkti-
on einheitlich das Frequenzverhalten, sofern man jetzt die in
Abb. 5.28 angegebenen Parameter verwendet. Es gelten da-
mit auch wieder die Diagramme der Abb. 5.27.

Der Ubertragungsfaktor Ar fiir tiefe Frequenzen ist jetzt < 1. Es wird
At = 1, sobald nur ein Widerstand vorhanden ist (Ry, oder R;). Mit dem
Parameter Q gelten die Diagramme dank der Frequenz- und Zeitnor-
mierung fiir beliebige Dimensionierungen. Tatsédchlich beschreiben sie
das Verhalten aller linearen Tiefpasssysteme zweiter Ordnung mit dem
aperiodischen Grenzfall bei Q = 0,5. Typisch ist auch die ,,Filterflanke*
mit einer Steigung von 40 dB/Dekade'?.

1'Vgl. Anhang A.9.
12 Sjehe dazu auch die Abschn. 11.9, 11.10 und 12.7.
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Abb. 5.26 Tiefpassschaltungen mit Schwingkreisen (LC-Tiefpisse). a mit Reihenschwingkreis, b mit Par-
allelschwingkreis
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Abb. 5.27 Ubertragungsverhalten von LC-Tiefpissen. Zur Ermittlung des Frequenz- und Zeitverhaltens mit-
tels Simulation siehe Anhang C.10. a Ubertragungsfaktor, b Sprungantwort
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Abb.5.28 Erweiterte Tiefpassschaltungen. a mit Reihenschwingkreis, b mit Parallelschwingkreis
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5.9 Resonanzschaltungen

Die Resonanzeigenschaften von Schwingkreisen eignen sich
in besonderem Mafe fiir frequenzselektive Schaltungen. Sol-
len von einem Generator nur Schwingungen innerhalb eines
bestimmten schmalen Frequenzbandes Af auf einen Ver-
braucher mit dem Widerstand Ry iibertragen werden, so kann
man diesen Verbraucher in einen Reihenschwingkreis oder
Parallelschwingkreis einsetzen (Abb. 5.29a, b). Unter Ein-
beziehung des Generatorwiderstandes R; erhidlt man dazu
einen Gesamtscheinwiderstand Z, bzw. einen Gesamtschein-
leitwert Y,. Der Frequenzgang dieser GroBen hat die Form
einer ,,V-Kurve“!3. Das Minimum liegt bei der Resonanzfre-
quenz f; bzw. w,, bei der die Lastschaltung insgesamt einen
reellen Widerstand annimmt. Strom und Spannung am Last-
widerstand Ry, durchlaufen tiber der Frequenz bei konstanter
Generatoramplitude eine ,,Glockenkurve®. Die zugehorige
relative Bandbreite ist gleich dem Kehrwert der Betriebsgiite
Qg. Darunter versteht man in einem umfassenden Sinne die
resultierende Kreisgiite, wie sie unter dem Einfluss aller in-
neren und dufleren Widerstidnde zustande kommt. Da hier die
einzelnen Widerstinde jeweils in Reihe oder parallel wirken,
kann man die Betriebsgiite direkt anschreiben:

e Reihenschaltung

Zy Zy
e
R R; + Ry
e Kennwiderstand
7 L
*“Vc
e Parallelschaltung
R R;-R 1
Q== -

~Z Ri+RL 7

Die angegebenen Beziehungen vernachldssigen die Eigenverluste von
Spule und Kondensator und unterstellen damit eine hohe ,,Eigengiite*
des Schwingkreises, die grof} ist gegeniiber der Betriebsgiite. Erfah-
rungsgemif lédsst sich mit den iiblichen Spulenbauformen und guten
Kondensatoren eine hohe Eigengiite realisieren, wenn die Elemen-
te L und C so gewidhlt werden, dass sich ein Kennwiderstand Z; in
der GroBenordnung 1k ergibt. Danach ist also fiir eine gute Selek-
tionswirkung ein Reihenschwingkreis sinnvoll, wenn die Bedingung
R; + Ry « 1k erfiillt ist. Andererseits ist ein Parallelschwingkreis
zweckmiBig, wenn R; || Ry > 1k ist.

Sofern die Eigengiite des Schwingkreises nicht hinreichend grof3 ist
gegeniiber der verlangten Betriebsgiite, kann man die Verluste der Ele-
mente L und C durch entsprechende Widerstinde beriicksichtigen'*.

13 Siehe Abschn. 5.7 und Anhang A.10.
14 Siehe Anhang A.9.

Bei Verwendung hochwertiger Keramik- oder Kunstfolienkondensato-
ren geniigt erfahrungsgemif die Beriicksichtigung des Spulenverlust-
widerstandes. Die Eigengiite des Schwingkreises ist dann gleich der
Spulengiite bei der Resonanzfrequenz des Kreises.

Als schmalbandige Ubertragungsschaltungen kann man
auch die LC-Tiefpisse des vorigen Abschnitts nutzen, wenn
man sie mit hohen Filtergiiten Q >> 1 betreibt und dabei
toleriert, dass sie auch tiefe Frequenzen mit dem Ubertra-
gungsfaktor Ay iibertragen. Die dann auftretende und hier
gewollte Resonanziiberhohung steht im Zusammenhang mit
einer Widerstandstransformation, die in Abb. 5.30 geson-
dert behandelt wird. Dort findet man die bekannten Tiefpédsse
und darunter entsprechende Hochpisse. Uberraschenderwei-
se ergeben sie alle bei der jeweils angegebenen Resonanz-
frequenz o, formal den gleichen Eingangswiderstand R| —
als Resonanzwiderstand — beim Abschluss mit einem reellen
Lastwiderstand Ry . In Verbindung mit einem kleinen Damp-
fungsfaktor di, treten folgende Wirkungen auf:

Bei a) Ein hochohmiger Widerstand Ry, ergibt einen nieder-
ohmigen Widerstand R;, wirksam als Reihenwider-
stand am Eingang.

Bei b) Ein niederohmiger Widerstand Ry, ergibt einen hoch-
ohmigen Widerstand R;, wirksam als Parallelwider-
stand am Eingang.

Die angeschriebenen Rechenbeispiele verdeutlichen dies.

In Abb. 5.31 sind so dimensionierte Tiefpédsse mit einem
Generator zusammengeschaltet unter der Annahme R; =R,
d.h. die Widerstandstransformation fiihrt bei Resonanz zu
einer Leistungsanpassung. Dazu erhélt man die Betriebs-
giite Qg = 5. Sie bestimmt zunéchst die Spannungs- und
Stromiiberhohung. Mit ihrer Kenntnis lésst sich auch die A-
Kurve (A, bzw. A; = f (f)) in Resonanznihe entsprechend
Abb. 5.31 (Mitte) skizzieren. Der gestrichelte Verlauf gilt fiir
die entsprechenden Hochpisse.

Die Richtigkeit dieser Niherungsdarstellung fiir die Umgebung der
Resonanzstelle wird bestitigt durch die Filtertheorie des vorigen Ab-
schnittes.

Danach ist:
AT%L WN ~ W,
1 | 100 2 1000 2 02> Qa5
—=~l|——+—]=02—->Q~5.
Q 1000 10.000 €2

Die Filtertheorie liefert exakt den gesamten Verlauf, wihrend die Uber-
schlagsrechnung mit der Betriebsgiite eine gute Niherung fiir die
Umgebung der Resonanzstelle ergibt.

Literatur: [5-6, 5-9]
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Abb.5.29 Generator mit Schwingkreisbelastung. a Reihenschwingkreis, b Parallelschwingkreis
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Abb. 5.30 Widerstandstransformation mit Tief- und Hochpiissen. a Transformation von ,,gro nach klein‘
durch Reihenschwingkreis, b Transformation von ,klein nach groff* durch Parallelschwingkreis
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Abb.5.31 Resonanzanpassung mit Reihen- und Parallelschwingkreis. a Reihenschwingkreis, b Parallelschwingkreis
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5 Spulen und Schwingkreise

5.10 Schwingkreise mit Anzapfungen

Schwingkreise mit Anzapfungen in Verbindung mit einer ka-
pazitiven oder induktiven Spannungsteilung bieten eine gro-
Bere Dimensionierungsfreiheit als die einfachen Schaltungen
des vorigen Abschnittes. Da sie in ihrer Grundform 3 An-
schliisse besitzen, spricht man auch von Dreipunktschaltun-
gen. Abb. 5.32 zeigt als erstes Beispiel einen Schwingkreis
mit kapazitivem Teiler. Unter der angegebenen Vorausset-
zung beziiglich Ry, und C, wird der Teiler so schwach be-
lastet, dass die Spannungsteilung niherungsweise nur durch
das Kapazititsverhéltnis bestimmt wird, ausgedriickt durch
den Ubersetzungsfaktor ii. Bei Resonanz (v = w,) wird
der kapazitive Leitwert des Teilers kompensiert durch den
induktiven Leitwert der Spule. An den Generatorklemmen
erscheint dann der reelle transformierte Widerstand R; = i -
Ry, wie die folgende Leistungsbetrachtung fiir einen verlust-
freien Schwingkreis zeigt:

U2 U2 U\ 1
Die Verhiltnisse beschreibt Abb. 5.32b, wobei der zusitzli-
che Widerstand R, die unvermeidlichen Schwingkreisverlus-
te erfassen soll. In der Regel sind nur die Spulenverluste von
Bedeutung, so dass sich R, wie angegeben iiber die Spulen-
giite Q. ermitteln ldsst. Damit gelten die Beziehungen nach
Abb. 5.32c.

Fiir die Dimensionierung einer Dreipunktschaltung kon-
nen verschiedene Gesichtspunkte mafigebend sein:

U2
ii2 - Ry

’ 2
— RL =1u 'RL.

1. Die Anpassung der Induktivitit oder der Kapazitit an be-
stimmte Vorgaben,

2. eine bestimmte Spannungsiibersetzung vom Eingang
zum Ausgang,

3. eine Leistungs- bzw. Widerstandsanpassung zwischen
Generator und Last,

4. eine Giiteanpassung an eine vorgegebene Bandbreite
(Af/fy = 1/Qp) usw.

Beginnt man die Dimensionierung mit der Kapazitit C,, so
kann man ansetzen:

1 1 10
N — - RL — C2 N
(O C2 10 o * RL
und erhilt dann
C, .
C = - sowie L = ——.
i—1 wyC

Das noch unbekannte Ubersetzungsverhiltnis i folgt bei-
spielsweise aus der geforderten Spannungsiibersetzung oder
der Anpassungsbeziehung R; = R| = ii® - Rp..

Wird in erster Linie eine bestimmte Betriebsgiite angestrebt, so kann
man folgenden Weg beschreiten:

1 Z _, ( 1 N 1 N 1 )
= =72y | — I — .
QB Rpges Ri 112 : RL Rp

MitR; = ii’Rp und Zg = — =

Damit ldsst sich eine passende Kapazitit C, bestimmen. C; und L fol-
gen wie oben.

Abb. 5.33 zeigt eine Schaltungsvariante mit induktivem
Teiler, realisiert durch eine Spule mit Anzapfung. Diese Spu-
lenart wird auch als Spartransformator oder Spariibertrager
bezeichnet'>. Abb. 5.33b beschreibt die Verhiltnisse fiir den
streuungsfreien Fall. Bei Resonanz gilt wiederum die Ersatz-
schaltung nach Abb. 5.32b, ebenso gelten die Beziehungen
nach Abb. 5.32c. Fiir die Dimensionierung kann man bei ent-
sprechendem Vorgehen wie oben den Ansatz machen:

Ry
10 - (ON)

1
Q)oLz%E'RL—)Lz%

und erhilt dann

L, . . 1
N, =,/—sowieN=1-N,und C = —-
AL (L)OL

Zur Erzielung einer hohen Betriebsgiite kann es sinnvoll sein, auch
den Generatorwiderstand hochzutransformieren. In diesem Fall schlief3t
man den Generator ebenso wie die Last an eine gesonderte Anzapfung
an. Damit wird die Dreipunktschaltung zu einer Vierpunktschaltung
(Spule mit 2 dufleren und 2 inneren Anschliissen).

Abb. 5.34 zeigt eine Abwandlung der Grundschaltung
nach Abb. 5.32, die durch eine Drehung des Schwingkreises
entsteht, wobei dieser die Form einer -Schaltung annimmt.
Bei der Resonanzfrequenz wird wieder der Lastwiderstand
Ry auf den reellen Eingangswiderstand R transformiert. In-
nerhalb des verlustarmen Schwingkreises pulsiert dann wie
auch in den beiden oberen Schaltungen ein im Vergleich
zum Quellenstrom grofler Kreisstrom. Die Spannungen U,
und U, sind in Gegenphase, ebenso die Strome Iy und I
Das ist ein wichtiger Unterschied zu den oberen Schaltun-
gen, bei denen man bei Resonanz Gleichphasigkeit vorfindet.
Abb. 5.34b beschreibt die Verhiltnisse fiir den Resonanzfall
mit dem auf den Eingang bezogenen Spulenverlustwider-
stand R}, und dem iibersetzten Lastwiderstand R} .

15 Siehe auch Darstellung zum Spartransformator im Abschn. 6.1.
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Abb. 5.32 Schwingkreis mit kapazitiver Teilankopplung der Last. a Schaltbild mit Generator, b Ersatzbild fiir
den Resonanzfall, ¢ Beziehungen zur Resonanz
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Berechnung von R’} iiber eine Leistungsbetrachtung (U, Uy, Uz Effektivwerte):
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Abb.5.34 Schwingkreis als -Schaltung (Collins-Filter). a Schaltbild mit Generator, b Ersatzbild fiir den Resonanz-
fall, ¢ Beziehungen zur Resonanz
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5 Spulen und Schwingkreise

5.11 Schwingquarze

Schneidet man aus einem Quarzkristall nach Abb. 5.35a ei-
ne Scheibe aus und iibt auf diese einen Druck oder einen Zug
aus, so treten an gegeniiberliegenden Oberflachen elektrische
Ladungen mit verschiedenen Vorzeichen auf (direkter pie-
zoelektrischer Effekt). Diese Ladungsverschiebung kommt
zustande als Folge einer winzigen Deformation des Kris-
talls und fiihrt zu einer elektrischen Spannung zwischen den
Platten oder Metallbeléigen beiderseits der Quarzscheibe!®.
Setzt man umgekehrt die Quarzscheibe einem elektrischen
Feld aus, indem man beispielsweise an die Belidge eine
elektrische Spannung anlegt, so erfihrt die Quarzscheibe ei-
ne Forménderung (reziproker piezoelektrischer Effekt). Bei
einer plotzlichen Feldinderung und dampfungsarmen Auf-
hingung bleibt es nicht bei einer einmaligen Forménderung,
sondern diese vollzieht sich in der Art einer schwach ge-
dampften Schwingung. Das Kristallpléttchen fiihrt dann als
in sich elastisches und massebehaftetes Gebilde mechani-
sche Schwingungen mit seiner Eigenfrequenz aus, wobei
wegen des Piezoeffektes eine oszillierende Spannung an
den Elektroden auftritt. Man nennt eine solche Anordnung
Schwingquarz.

Je nach Schnittlage der Quarzscheibe zu den Kristallach-
sen X, y und z tritt eine bestimmte Schwingungsform auf,
z.B. die ,Dickenscherschwingung® beim AT-Schnitt nach
Abb. 5.35b oder die ,,Flichenscherschwingung® beim CT-
oder DT-Schnitt nach Abb. 5.35c. Abb. 5.35d zeigt die iib-
liche Bauform fiir den AT-Schnitt als Schwingquarz: runde
Scheibe mit beiderseits aufgedampften Metallbeldgen, die
zum Rand hin bis zu den hier angeloteten Halterungsfedern
verldangert sind. Die Federn dienen dann auch als elektrischer
Anschluss. Das ganze Gebilde wird hermetisch gekapselt.

Ein derartiger Schwingquarz weist bei duflerer elektri-
scher Erregung infolge der elektrischmechanischen Wech-
selwirkung einen komplexen Widerstand zwischen den An-
schlussklemmen auf entsprechend der in Abb. 5.36 darge-
stellten Ortskurve (vgl. Reihen- und Parallelschwingkreis).
Es ergeben sich eine Reihen- und eine Parallelresonanz.
Man findet dazu das nebenstehende Ersatzschaltbild, bei
dem die ,statische Parallelkapazitit“ C, durch die Beld-
ge und Anschlussdrihte gebildet wird. Die Tabelle gibt
typische Werte an fiir Schwingquarze im Frequenzbereich
zwischen 300kHz und 30 MHz. Fiir das mittlere Beispiel

16 Dieser Effekt wird genutzt beim piezoelektrischen Mikrofon und
beim piezoelektrischen Tonabnehmer.

des ,,3 MHz-Quarzes* werden daraus die Serienresonanzfre-
quenz f; und die Parallelresonanzfrequenz f,, fiir Cy = 5pF
berechnet sowie die Giite Q'7. Offenbar sind die beiden Re-
sonanzfrequenzen sehr nahe benachbart, so dass sich der
Scheinwiderstand und der zugehorige Phasenwinkel inner-
halb eines sehr schmalen Frequenzbereiches auflerordentlich
stark dndern. In der Umgebung der Frequenz f verhilt sich
der Quarz wie ein Reihenschwingkreis und in der Umgebung
der Frequenz f, wie ein Parallelschwingkreis. Die Giite Q ist
in beiden Fillen praktisch gleich und auflerordentlich grof3
im Vergleich zu diskret aufgebauten Schwingkreisen.

Die Resonanzfrequenzen werden im Wesentlichen be-
stimmt durch die Abmessungen der Scheibe und unterlie-
gen damit auch einem gewissen Temperaturgang. Bei dem
meistgebrduchlichen AT-Schnitt bleibt aber die temperatur-
bedingte Frequenzabweichung Af/f innerhalb eines Bandes
von £ 50 - 107® (£ 50 ppm). Je nach Prizision der Her-
stellung (Schnittwinkel) kann der Schwankungsbereich auch
weiter eingeschrinkt werden bis auf £ 5 - 107°. Unabhiin-
gig von der Temperatur @ndern sich die Resonanzfrequenzen
auch durch Alterung mit einer Rate von 1 bis 10 ppm/Jahr.

Nach Abb. 5.37 konnen die Eigenschaften eines Schwing-
quarzes durch eine Kapazitit C; oder C, geéndert werden.
Der Quarz wird ,,gezogen®. Im ersten Fall erhoht sich die
Serienresonanzfrequenz vom Wert f; auf den angegebenen
Wert f. Gleichzeitig wird der Serienresonanzwiderstand er-
hoht. Im zweiten Fall wird die Parallelresonanzfrequenz vom
Wert f, auf den Wert f; abgesenkt, es erniedrigt sich der
Parallelresonanzwiderstand. Die Ziehkapazititen C; und C,
— letztere ergibt sich meistens schaltungsbedingt — werden
auch als Lastkapazitit bezeichnet.

Manche Schwingquarze weisen auch bei ungeradzahligen
Vielfachen der Grundresonanzfrequenz ausgeprigte Reso-
nanzstellen auf. Man kann diese als ,,Obertonquarze* ein-
setzen, was praktisch auch im gesamten Frequenzbereich
oberhalb 20 MHz geschieht. Die Ortskurve durchlduft in die-
sem Fall mehrere Schleifen, im Ersatzbild sind entsprechend
mehrere Reihenschwingkreise parallel zu Cy einzutragen.
Die Ersatzinduktivitit L; ist jeweils gleich, die Kapazititen
C, dagegen werden mit steigender Frequenz kleiner.

Literatur: [5-6, 5-9, 5-10]

DIN 45 100 ff.

"Die Frequenzformeln gelten exakt nur fiir den dampfungsfreien
Schwingquarz (R; = 0), mit sehr guter Niherung aber auch fiir den
realen gedampften Quarz. Zur genauen Herleitung siehe [5-9].
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Abb. 5.35 Aufbau von Schwingquarzen. a Rohkristall. Der Rohkristall wird heute meistens synthetisch (kiinstlich)
hergestellt, b Dickenscherschwinger (AT), ¢ Flichenscherschwinger (CT), d Bauform, e Schaltzeichen, f Gehduse

Typische Ersatzdaten

1 Z-Ebene Schnitt CT AT AT (Oberton)
X f/kHz 300 | 3000 30000
z C1/pF 0,03 |0,0088 | 0,0026
0—2 \R = L/H 9.4 |032 0,011
fo R1/kQ 1 0,1 0,03
Co/pF 5-10
5 L N I Giit 10000
RSl Z”'rc,-cnlco R, Q(Gue) .
Beispiel 3 MHz-Quarz:
f, = ! 2,999 MHz, f ! f, [1+ Ci j 3,002 MHz
sT T /=% 5 P = ~ s” — |= 9 N
214/ L{C C 2C
-4/ L1Cy 2n'\/L]C]'COC 0 —
+
Pro Q=[=L. — =60300
Ci Ry

Abb. 5.36 Widerstandsortskurve, Ersatzbild und Ersatzdaten eines Schwingquarzes
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Abb.5.37 Frequenzgang des Scheinwiderstandes Z. a Verlauf ohne und mit C;, b Verlauf ohne und mit C;,, *) Eine bestimmte Lastkapazitit, als

C; oder als C, geschaltet, fiihrt offenbar auf die gleiche gezogene Resonanzfrequenz f; bzw. f;).



Transformatoren und Ubertrager

6.1 Verlustfreie Spulensysteme

Schaltet man nach Abb. 6.1 zwei benachbarte Spulen in
Reihe an eine Wechselspannung u, so werden sie von dem
gleichen Strom durchflossen. Bei gleichsinniger Wicklung
unterstiitzen sich ihre Durchflutungen beim Aufbau des
magnetischen Flusses ®, der sich in den durchgehenden
Hauptfluss @, und den Streufluss &g aufteilt. Die in den
Wicklungen induzierten Spannungen u; und u, ergeben sich
aus der Selbstinduktion (Faktor L), iiberlagert mit einem An-
teil der Fremdinduktion (Faktor M) aufgrund der zweiten
Spule. Bei Widerstandsfreiheit gilt mit i; = i, = i fiir die
Klemmenspannung u:

di
l]=l]1+ll2=(L1+L2:|:2M)a

mit L; + L, & 2M = L als resultierende Induktivitét.

Das Pluszeichen gilt bei gleichem Wicklungssinn, das Mi-
nuszeichen bei entgegengesetztem Wicklungssinn.

Offenbar ist die resultierende Induktivitit L im ersten Fall
groBer als die Summe der Einzelinduktivititen, im zweiten
Fall dagegen kleiner. Die Grofle M ist ein Mal} fiir die ge-
genseitige Kopplung und wird als Gegeninduktivitit — auch
gegenseitige Induktivitit — bezeichnet. Sie kann durch eine
Lageédnderung der Spulen zueinander verdndert werden, wo-
von man beim sog. Variometer Gebrauch macht.

Ein wichtiger Spezialfall fiir zwei gleichsinnig in Reihe
geschaltete Spulen ist der Einwicklungstransformator nach
Abb. 6.2a, iiblicherweise als Spartransformator bezeichnet.
Er kann auch als angezapfte Spule mit der Induktivitit L
und den gekoppelten Teilinduktivititen L; und L, angese-
hen werden. Die Gesamtinduktivitdt L ergibt sich fiir einen
hochpermeablen Kern mit definiertem Ay -Wert wie folgt:

L=A-N = AL (N +Np)?
=ApL NI+ AL-N3+2A-N; N, =L, + L, +2M

—)MZAL'Nl'N2= \/L]'Lz.

Dies ist der Maximalwert der Gegeninduktivitit M, wie sie
bei vollstindiger Kopplung ohne Streuung auftritt. Der sog.
Kopplungsfaktor k = M//L; - L, ist dann gerade eins. Da
es in diesem Fall nur einen gemeinsamen Fluss ® gibt, kann
man mit dem Induktionsgesetz schreiben:

N d® N do N do
u=N-—, 5y =N;-—, =Ny —.

e’ T T A T T e
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Damit folgt die wichtige Beziehung:

u:u1:u2=N:N1:N2‘

Die Spannungen verhalten sich wie die Windungszahlen.
Bei offenem Schalter S (Leerlauf) fliet nur ein indukti-
ver Strom 1i;, auch Leerlaufstrom i, oder Magnetisierungs-
strom iy, genannt. Durch Belastung (Schalter S geschlossen)
kommt es zu einem Strom i,, der dem Magnetisierungsstrom
entgegenwirkt. Der Transformator antwortet darauf mit ei-
ner VergroBerung des Stromes i; durch Uberlagerung eines
Zusatzstromes i,, um die von dem Strom i, ausgehende Ge-
gendurchflutung zu kompensieren. Dazu gilt:

i5 - N = i, - N, (Durchflutungsgleichgewicht).
Also folgt:

N L
c— =L -o-mitid = —.

N i N,
Das Windungszahlenverhiltnis i bezeichnet man als Uber-
setzungsverhiltnis, den Zusatzstrom i), als iibersetzten Aus-
gangsstrom. Abb. 6.2b zeigt die Verhiltnisse in einem Er-
satzbild. Der dazu berechnete Ersatzwiderstand R’ ist der
iibersetzte oder ,transformierte* Lastwiderstand. Er stellt die
Belastung des Eingangs als Folge einer Ausgangsbelastung
dar. Die zugehdrige Spannung ist u), = u = ii - uy.

Lost man die Verbindung zwischen den beiden zusam-
menhédngenden Teilspulen, so ergibt sich ein Zweiwicklungs-
transformator nach Abb. 6.3a. Die beiden dann galvanisch
getrennten Spulen werden als Primérspule und Sekundérspu-
le bezeichnet. Bei weiterhin fester magnetischer Kopplung
bleibt es bei der Spannungsiibersetzung entsprechend dem
Windungszahlenverhiltnis. Hier ist i = N;/N,. Auch die
Stromiibersetzung vom Ausgang zum Eingang geschieht in
gleicher Weise mit dem Faktor 1/ii. Abb. 6.3b beschreibt wie-
der die Verhiltnisse im Ersatzbild mit R}, = ii* - R, und u, =
u; = u- Us.

Besonders einfach wird die Beschreibung, wenn man
sich die Induktivitdt L; (und L,) unendlich grof} vorstellt.
Dann verschwindet der Magnetisierungsstrom und damit der
induktive Zweig im Ersatzbild. Ein derartiges Spulensys-
tem ohne Verlustwiderstinde und ohne magnetische Streu-
ung bezeichnet man als idealen Transformator oder idealen
Ubertrager. Seine Wirkungen beschreibt Abb. 6.4. Die mit
Effektivwerten fiir Spannung und Strom durchgefiihrte Be-
trachtung gilt fiir beliebigen Wicklungssinn.

Literatur: [1, 2]

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_6
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Abb. 6.1 Reihenschaltung induktiv gekoppelter Spulen. Die Punkte im Schaltzeichen markieren Wicklungs-
enden, an denen dort eintretende Strome magnetisch gleichsinnig wirken
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Abb. 6.2 Einwicklungstransformator. a Auf-
bau (schematisch), b Ersatzbild
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Abb. 6.3 Zweiwicklungstransformator. a Auf-
bau (schematisch), b Ersatzbild
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Transformation
des Generators
auf Sekundarseite

Der Transformator (Ubertrager) ist ein
Impedanzwandler.

Widerstande und Induktivititen werden
mit dem Faktor ii?, Kapazititen mit dem

Faktor Lz auf die Primérseite
ii

transformiert.

Abb. 6.4 Idealer Transformator als Spannungs-, Strom- und Widerstandsiibersetzer
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6 Transformatoren und Ubertrager

6.2 Transformatoren als Ubertrager

Die durch einen Transformator gegebene Moglichkeit der
Spannungs- und Stromiibersetzung in Verbindung mit einer
Potentialtrennung zwischen Eingangs- und Ausgangsseite
wird auBler in der Energietechnik hédufig bei Signaliibertra-
gungen genutzt. Man spricht dann von einem Ubertrager. Im
Zusammenhang mit einer bestimmten Widerstandsiiberset-
zung, beispielsweise mit dem Ziel einer Leistungsanpassung,
spricht man von einem Anpassungsiibertrager.

Abb. 6.5a zeigt das Schaltbild eines Ubertragers mit
zwei Wicklungen. Die durchgehende Linie zwischen den
Wicklungssymbolen bedeutet einen luftspaltfreien Kern. Die
Punkte markieren wieder gleiche Wicklungsenden, d. h. von
dort ausgehend gleichen Wickelsinn und damit gleiche Pola-
ritdt der Spannungen am Eingang und Ausgang. Bei einem
idealen Ubertrager wiren so die Spannungen und ebenso die
Strome jeweils genau phasengleich.

Der reale Ubertrager unterscheidet sich von dem idealen
mindestens dadurch, dass seine Wicklungen Kupferwider-
stinde Rcy,; und Reyy aufweisen, die man sich als konzen-
trierte Bauelemente den Wicklungen vorgeschaltet denkt.
Man kommt damit zum Abb. 6.5b, in dem gleichzeitig die
stets endliche Induktivitit L; beriicksichtigt ist. Mit dem
Ubersetzungsverhiltnis ii = N|/N, findet man:

IL=--1, U,=i-U,,

1
i
R, = ii? - Ry und R, = Reyy - i

als iibersetzten Kupferwiderstand.

Abb. 6.5¢ beriicksichtigt zusitzlich die praktisch unver-
meidliche magnetische Streuung. Thre Wirkung besteht dar-
in, dass ein meistens kleiner Streufluss mit den von ihm um-
fassten Windungen eine Streuinduktivitit L, bildet. Mit dem
sog. Streugrad 0 < 1 wird diese als Teil der Primérinduktivi-
tiat L, dargestellt und der verbleibenden Hauptinduktivitit Ly,
vorgeschaltet. Die Letztere berticksichtigt den gemeinsamen
Hauptfluss und ist bei geringer Streuung nur wenig kleiner
als die Primédrinduktivitit.

Die praktische Handhabung des Ersatzbildes wird wesent-
lich vereinfacht, wenn man unter Begehung eines kleinen
Fehlers den Abgriff fiir die Hauptinduktivitdt hinter dem
Kupferwiderstand R¢, , ansetzt und dann die an sich getrenn-
ten Widerstinde Rcy; und Ri, zu einem resultierenden Kup-
ferwiderstand R¢, zusammenfasst. Auf diese Weise kommt
man zu Abb. 6.6, in dem zusitzlich noch eine Wicklungs-
kapazitit Cy, eingetragen ist. Dieses Ersatzbild erklirt den
typischen Frequenzgang fiir die Ausgangsspannung bei fes-
ter Generatoramplitude, wie er in Abb. 6.7 aufgetragen ist.

Danach findet man in einem relativ breiten mittleren Fre-
quenzbereich eine konstante Spannung U, = U,,, weil die
Streuinduktivitit und die Hauptinduktivitidt dort vernachlas-
sigbar sind. Nur ohmsche Widerstinde bestimmen hier das
Ubertragungsverhalten. Bei tiefen und hohen Frequenzen
nimmt die Ausgangsspannung iiblicherweise stark ab (aus-
gezogene Kurve).

Bei schwacher Belastung und niederohmiger Speisung
zeigt sich geméll Abb. 6.7 ein abweichendes Verhalten mit
Spannungsiiberhhung bei hohen Frequenzen (gestrichelt).
Diese Erscheinung erklirt sich aus der Tatsache, dass L,
und C,, einen dann schwach geddmpften Reihenschwing-
kreis bilden, bei dem bekanntlich iiber der Induktivitit und
der Kapazitit bei der Resonanzfrequenz gegenphasige und
iiberhohte Spannungen auftreten. Die Erscheinung ist umso
ausgeprigter, je weniger belastet wird.

Dieses komplizierte Verhalten wird ndherungsweise bere-
chenbar mit den speziellen Ersatzbildern nach Abb. 6.8. Die-
se entstehen aus dem allgemeinen Ersatzbild nach Abb. 6.6
durch eine Beschrinkung auf die jeweils wesentlichen Ele-
mente. So kann man bei tiefen Frequenzen auf die Streuin-
duktivitdt verzichten und mit guter Ndherung auch auf den
Kupferwiderstand. Bei mittleren Frequenzen ist es sinnvoll,
den Letzteren zu beriicksichtigen. Bei hohen Frequenzen do-
miniert dagegen die Streuinduktivitdt. Mit diesen Mal3gaben
ergeben sich auch die in Abb. 6.7 angegebenen Grenzfre-
quenzen wg, und wg.

Diese Theorie gilt nur, solange der Ubertrager nicht iibersteuert wird,
d. h. nur mit Spannungen betrieben wird, bei denen die Flussdichte B
iiber der Feldstirke H noch halbwegs linear verlduft. Man nutzt daher
im Gegensatz zum Netztransformator den Kern nicht bis zur Sattigung
aus. Andernfalls sind Ubertragungsverzerrungen die unvermeidliche
Folge. Welche Flussdichte im Betrieb auftritt, folgt aus dem Induktions-
gesetz. Sieht man von der Streuung ab und nimmt einen durchgehenden
Fluss @ an, so gilt bei sinusformiger Aussteuerung fiir beide Wicklun-
gen:

V2

mit Ag als Kernquerschnitt (sieche Abschn. 5.1).

Diese als ,,Transformatorformel* bezeichnete Beziehung zeigt, dass
das Produkt N - Ag bei vorgegebener Spannung und einer bestimmten
magnetischen Aussteuerung (z. B. B = 0,5 T) mit steigender Frequenz
kleiner wird. Damit folgt, dass das erforderliche Bauvolumen eines
Ubertragers mit steigender Frequenz abnimmt.

d>U= =444.-f-N-B-Ag

Anmerkung

Das recht komplizierte Frequenz- und Zeitverhalten eines Ubertragers
ldsst sich vergleichsweise einfach simulieren, wie Anhang C11 zeigt.
Man benétigt dazu jedoch den Kopplungsfaktor k. Zwischen Streugrad
und Kopplungsfaktor besteht der Zusammenhang: o = 1 — k? (vgl. Ab-
schn. 6.1).

Literatur: [6-1, 6-2, U1, U2]
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N N

Abb. 6.5 Realer Ubertrager und elementare Ersatzbilder. a Ubliches Schaltbild. Eine unterbrochene Linie

zwischen den Wicklungssymbolen bedeutet einen Kern mit Luftspalt. Versetzte Punkte (-.) bedeuten unglei-
chen Wicklungssinn und damit Gegenphasigkeit der Spannungen. Praktisch ist dieser Fall immer erreichbar
durch eine Vertauschung der Anschliisse primér- oder sekundirseitig, b Ersatzbild mit Kupferwiderstinden,
¢ Ersatzbild mit Streuinduktivitit

Alle Grofen auf

R; I Rey Lg 1'z=12.,|_, Primarseite umgerechnet
F - ——{ - - o — 6= 0,01...0,05
1
_IL ey i il LG = U.Ll
Uq Us Ln T, Us=ii-U, Ry=1i%R, Ly=(l-0)-Li=L,
! ! ' \ ! Rew= Reyt + Rz -
L ) B _ u ul u
C T 1] —
Magnetisierungsstrom Wicklungskapazitat i = Ny/N;

Abb. 6.6 Vereinfachtes allgemeines Ersatzbild des realen Ubertragers

tiefe T mittlere hohe Frequenzen
Resonanziiberhéhung durch ;
_#77 N Reihenschwingkreis o"L, und C,, vgl. Abschnitt 5.8

U, l ) | S e \ bei schwacher Belastung
UZm
4 — 1 R, 1 RS
12 \ U, w2 bzw. U, = U2
:: : Ao MG Ya Ri+R; M= G VR vRey R
i -3dB %)
;! '
| 2 4 ot
. /r ’ : © Re, vernachldssigt, Rq, beriicksichtigt
To " RR; "R R]
Woys————mm Wag = : 2 —/ L, =l
%7 LIR +RY) 7 g L s

F—-— Bandbreite ——]

Abb. 6.7 Frequenzgang der Ausgangsspannung bei fester Generatoramplitude. *) Zum Dezibelmal

siehe Anhang A.12.
c R; Ls
I
] 1 U;
U U
R q 1 Tc‘” 2
i

W

a Ri
1
' I
Uq U1| Ly U DRZ Ugq
1

Abb. 6.8 Spezielle Ersatzbilder. a fiir tiefe Frequenzen, b fiir mittlere Frequenzen, c fiir hohe Frequenzen
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6.3 Aufbau und Berechnung von Ubertragern

Beim Aufbau von Ubertragern ist man bestrebt, den Eigen-
schaften des idealen Ubertragers nahezukommen. Eine erste
Voraussetzung dafiir ist die Verwendung mdglichst hoch-
permeabler Kernwerkstoffe, die iiber eine hinreichend hohe
Siattigungsinduktion verfiigen und mit Riicksicht auf die
Kernverluste (Wirbelstrome, Hysterese) in dem interessie-
renden Frequenzbereich auch einsetzbar sind. Die Kernver-
luste begrenzen die Einsetzbarkeit nach hohen Frequenzen,
und wirtschaftliche Gesichtspunkte ergeben vom Bauvolu-
men her eine Grenze fiir den Einsatz nach tiefen Frequenzen.
Im Wesentlichen stehen vier Werkstoffe nach Abb. 6.9 zur
Verfiigung, zwei metallische (A und B) und zwei nichtme-
tallische (C und D). Offenbar kann man bei nicht zu hohen
Anspriichen fiir Tonfrequenziibertrager das auch bei 50 Hz-
Transformatoren tiibliche Silizium-Eisen (A) verwenden, im
Ubrigen aber das hoherwertige Nickel-Eisen (B). Welche
Kernformen mit dem jeweiligen Material hergestellt werden,
zeigt Abb. 6.10. Danach kann der Entwickler fiir einen Ton-
frequenziibertrager, wozu er Material A oder B verwenden
wird, zwischen fiinf Kernformen wéhlen. Die Entscheidung
trifft er aufgrund konstruktiver und wirtschaftlicher Uber-
legungen. Erfahrungsgemif kann man mit Ringkernen und
Schnittbandkernen kleiner bauen als mit EE-, EI- und M-
Kernen. Die Letzteren sind jedoch preisgiinstiger, besonders
der EI-Kern bei abfallloser Herstellung'. Vorteilhaft ist auch
beim EI-Kern das einfache Einsetzen der Spule und die
Einstellbarkeit des Luftspaltes durch Einlegen von Kunst-
stoffplittchen zwischen E- und I-Teil.

Die Berechnung werde am Beispiel eines Verstirkers mit
Ausgangstransformator nach Abb. 6.11a erldutert. Dieser sei
auszulegen mit einem M-Kern fiir eine untere Grenzfrequenz
von 30 Hz und eine Leistung von 5 W. Als Verstirker (Gene-
rator) wird ein Transistor bzw. eine Rohre angenommen mit
einem Ruhestrom Iy = 50 mA. Der Innenwiderstand betrage
20k€2. Der Widerstand R, des Lautsprechers soll auf Ry =
4,5 k<2 hochtransformiert werden (vgl. Abschn. 8.3).

Losung: Man bestimmt zunichst nach Abb. 6.11b das Ubersetzungs-
verhiltnis @i und iiber die untere Grenzfrequenz die notwendige Pri-
mirinduktivitdt L;. AnschlieBend trifft man eine Annahme iiber den
primérseitigen Kupferwiderstand Rey, der moglichst klein sein sollte
gegeniiber dem transformierten Lastwiderstand. Es sei im Ansatz Rcy;

! Der I-Teil ergibt sich beim Ausstanzen zweier aneinander stoBender
E-Teile.

= 800 Q2 < 4500 Q2. Damit ergibt sich eine Zeitkonstante 1, = L,/
Reyr = 0,024 s. Da die Primdrwicklung nur etwa die halbe Wickelfld-
che beanspruchen kann, muss der Kern Platz bieten fiir die zweifache
Primérwicklung, also den doppelten Kupferwiderstand (~N) und die
vierfache Induktivitit (~ N?). Das bedeutet die Forderung nach der dop-
pelten Zeitkonstante Tty fiir den Kern:

Ap L,

= =2.
AR RCu]

19 = 0,048 s als Mindestwert.

Wegen der vorliegenden Gleichstromvormagnetisierung ist ein Kern mit
Luftspalt zu wihlen. Aus Abb. 6.12 entnimmt man, dass ein Kern M 65
mit s = I mm aus Silizium-Eisen die Forderung erfiillt. Dazu findet

man:?
L1 19,5 Qs
N, = '/—z ‘/—=5280 d
! AL 0,7 n2s un
6

N; 5280

Ny = -1 =222
2T 30

= 176.

Fiir die Strome erhilt man:

I P ,/SW 1A, 1 e 3ma
= — = —_— = o= — = m
2 R, 5Q ! i

— Ljges = V332 4 502 mA ~ 60 mA.

Unter Beachtung der Wickelfliche Aw = 3,6 cm? sowie der zulissigen
Stromdichte werden die Drahtstirken d; = 0,18 mm und d, = 0,6 mm
gewihlt. Man findet damit Ry = 500 2 und Ry = 1,5 Q. Der resul-
tierende Kupferwiderstand, bezogen auf die Primérseite, betragt damit
Ry = Reyp + 62 - Reg & 1800 Q. Das bedeutet im Vergleich mit dem
Nutzwiderstand von 4500 €2 relativ hohe Kupferverluste, wire aber nur
iiber einen groferen Kern zu dndern.

Der Gleichstrom bewirkt nach Abschn. 5.3 eine Vormagnetisierung
auf den Wert:

B ~ H, ~ 1,257M0 700
- e e A T 11700 0,65/154

0,05 A - 5280
0,154 m

~04T.

Fiir die Amplitude der iiberlagerten Wechselinduktion erhélt man fiir f
= fgu (ungiinstigster Fall):

g oG V2 POR V2-/5W 45002
T Nico-Ag Nijco-Ap 528002 -301.4.86cm?
~ 0,45T.

Das ergibt eine maximale Aussteuerung des Kerns bis auf etwa 0,9 T.

Literatur: [6-2, 6-3, 6-4]

2 Wiinschenswert wire ein kleinerer Wert. Ein entsprechender Ansatz
fiihrt aber zwangsldufig auf einen groBeren Kern (Kompromiss).
3 Zum Effektivwert eines Mischstromes siehe Anhang A.11.
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Material

Anfangspermeabilitit Sattigungsinduktion Frequenzbereich
Silizium-Eisen «
A (Femit3 .. 4% Si) 500 ... 2000%) 1,5..2T 10Hz .. 10kHz
Nickel-Eisen o
B (Fe mit 30 ... 50 % Ni) 2000 ... 10000%**) 12..15T 10Hz .. 50kHz
C Ferrit (Mn — Zn) 1000 ... 10000 04T 1kHz .. 1MHz
D Ferrit (Ni—Zn) 20 ...200 02T 1 MHz ... 100 MHz

Abb. 6.9 Werkstoffe fiir Ubertrager (Nanokristalline Materialien sind hier noch nicht beriicksichtigt).
*) Silizium-Eisen (Elektroblech) erreicht als kornorientiertes Material Werte iiber 1000, sonst etwas weni-
ger als 1000. Der Siliziumanteil senkt die elektrische Leitfahigkeit und dimpft somit die Wirbelstrome. Je

nach Anwendung spricht man auch von Trafoblech oder Dynamoblech (fiir rotierende Maschinen), **) Nickel-

Eisen mit hohem Nickelgehalt fiir besonders hochwertige Ubertrager wird als Permalloy bezeichnet

Ringkern
(B und C)

Schalenkern
(Cund D)

Abb. 6.10 Bevorzugte Kernformen und ihre Werkstoffe (in Klammern)

i
: \ oo

»@? .

Jil

[y

=7

Gleichstrom + Wechselstrom

s

=
Wechselstrom

EE-Kern Schnittbandkern El-Kern M-Kern
(B und C) (A und B) (A und B) (A und B)
[, g Ropt _ [ 4500 @ _ 39

ﬂ P N R, 50 '

Y .
l| [:ﬂ L R;-R; 20 kQ2 - 4,5 kQ
1= e S
N TN, R, 0gu (R + R 27.30 571245 kQ

Abb. 6.11 Anwendungsbeispiel und Dimensionierung. a Schaltbild, b Rechenbeispiel

=195 H.

Kern M 20 M 30 M 42 M55 M 65 M 74
. ~18pQ-cm,
Ag Ag =—m P PSR Eem
o 65 28 20 17 14 12 Aw Kcu Keu 20,5
A wechselsinnig geschichtet ohne Luftspalt
L
L A .
H 046 | 06 1.4 2 2.8 34 AL <im0 -1 % mit ;=700
AL o . .
T 0,13 0,2 0,44 0,7 0,7 0,9 gleichsinnig geschichtet mit Luftspalt
H A .
AL =i -1 - mit HE=LS
S e L+pi =<
= 03 0,3 0,5 0,5 1,0 1,0 E
mm
Abb. 6.12 Wichtige Kennwerte fiir die Ubertragerberechnung (Beispiel M-Kern). Die Tabelle wurde nach

Abschn. 5.2 und 5.3 (Kerntabelle) berechnet, p = % nach Anhang A.1
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6.4 Impulsiibertrager .~ 0,-N;  20mA-39 A
(Impulstransformatoren) 3) H= l.  245mm 0,32 cm

Impulsiibertrager dienen, wie der Name sagt, zur Impuls-
iibertragung. Dabei haben sie meistens zwei Aufgaben
gleichzeitig zu erfiillen: Anpassung und Potentialtrennung.

Zur Erzielung einer moglichst guten magnetischen Kopp-
lung zwischen Primidr- und Sekunddrwicklung (kleine
Streuinduktivitit L) baut man Impulstransformatoren in der
Regel als Ringkerntransformator nach Abb. 6.13 auf. Zur
Verfiigung stehen Ferritringkerne und Bandringkerne. Die
Letzteren sind vom Material her in Bezug auf die Sittigungs-
induktion den Ersteren iiberlegen (etwa 1,2T gegeniiber
etwa 0,4 T). Die magnetischen Eigenschaften beschreibt man
mit Bezug auf einen bestimmten Induktionshub AB durch
die Impulspermeabilitit pp analog zur Amplitudenpermea-
bilitat p,. Fiir die Berechnung des Impulsiibertragers ver-
wendet man das vereinfachte Transformatorersatzbild nach
Abb. 6.13 mit den iibersetzten GroBen uj, i und R’,.

Beispiel: Gegeben sei ein Impulstransformator zur Wider-
standsanpassung zwischen einem Generator (R; = 50 €2) und
einem Verbraucher (R, = 100£2). Daten: Ringkern R 10
(AuBendurchmesser 10 mm), Ag = 8 mm?, Iz = 24,5 mm,
N1 = 39,N2 =55—>i= Nl/Ng = 0,71 —)R/z =509Q.

Mit der Impulspermeabilitit p, = 4000 fiir eine gebriuch-
liche Ferritart erhdlt man:

A
(1) AL = oty - Z—E = 1,65-10"° Qs und
E

(2) Ly = Ap-N? =2,5mH.

Zur Veranschaulichung der Funktion wird ein rechteckfor-
miger Verlauf der Quellenspannung uy nach Abb. 6.14a
angenommen. Vernachléssigt man den Kupferwiderstand der
Wicklung, ferner die Streuinduktivitit L, und die Wick-
lungskapazitit Cy, so bleiben in der Ersatzschaltung nur
die GroBen R;, R} und L;, die die angegebene Zeitkonstan-
te T, ergeben. Man findet damit die Zeitverldufe fiir die
Spannung u, = u; und den Magnetisierungsstrom i, nach
Abb. 6.14b, c. Das Ansteigen des Magnetisierungsstromes
bedeutet eine Aufmagnetisierung des Kerns nach Abb. 6.14d,
ausgehend vom Remanenzpunkt (hier 100 mT = 1000 G).
Sein Abklingen bedeutet eine ,,Abmagnetisierung® zuriick in
den Remanenzpunkt. Zum Beispiel erhilt man fiir den ,,lan-
gen* Impuls mit T; > T,

als Scheitelwert der magnetischen Feldstirke
AV =i, -L; =20mA-2,5mH = 50 L Vs
als ,,Induktionsflusshub* entsprechend der Spannungs-
zeitfliche Ay, (Voltsekundenfliche)

AV 50uVs
N;-Ag  39-8mm?
als ,,Induktionshub®.

“4)

AB =

(5) =0,16T

Die Ausgangsspannung u, ergibt sich aus der Ersatzgro-
Be u), indem man diese mit 1/ii multipliziert. Tatsdchlich
weicht die Kurvenform der Spannung u, gegeniiber der er-
mittelten Form fiir v, geringfiigig ab, weil die oben nicht
beriicksichtigte Streuinduktivitit und die Wicklungskapazi-
tit zu einem verzdgerten Impulsanstieg fithren wihrend der
Zeit tpo (Abb. 6.14e). Da beide einen Reihenschwingkreis
bilden, tritt an der Impulsspitze wie angedeutet oft ein klei-
ner Schwingungsvorgang auf. Beteiligt daran ist auch eine
zwischen den Wicklungen bestehende Koppelkapazitit, die
parallel zur Streuinduktivitit wirkt.

Der Impulsiibertrager wirkt in Bezug auf den langen Im-
puls als Differenzierglied. Der anschlieende kurze Impuls
wird weniger verformt, erhilt aber eine ,,Dachschrige®, die
umso geringer bleibt, je kleiner die Impulszeit im Verhilt-
nis zur Zeitkonstante t, ist. Im gleichen MaBe geht das
Uberschwingen in den negativen Bereich zuriick, so dass die
Ausgangsspannung nahezu Rechteckform erhélt. Fiir eine
entsprechende Dimensionierung des Ubertragers verwendet
man zweckméBig die in Abb. 6.13 und 6.14 eingerahmten
Beziehungen. Man geht in folgenden Schritten vor:

1. Ubersetzungsverhiltnis ii nach der gewiinschten Wider-
standsiibersetzung R}/R, — Abb. 6.13.

2. Zeitkonstante T, nach der zulissigen ,Dachschrige®
bzw. Verhiltnis i,/l, — Abb. 6.14e.

3. Erforderliche Induktivitit L; iiber 1, und (R; || R})) —
Abb. 6.13.

4. Wahl des Kernes und Bestimmung der Windungszahlen
—L;=AL-N}

5. Uberpriifung des Induktionshubes AB < AB . (Sitti-
gung beachten!) — Abb. 6.14d.

Schritt 4 und 5 sind eventuell bis zu einem befriedigenden
Ergebnis mehrfach zu wiederholen.

Literatur: [6-3, 6-5, U1, U2], vgl. auch Anhang C.11.
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Abb. 6.13 Impulstransformator, Aufbau und Betriebsersatzschaltung
a
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Abb. 6.14 Einzelvorginge bei der Impulsiibertragung. *) Bei einem fertigen Impulsiibertrager mit festen Werten
Ag und N ist die iibertragbare Spannungszeitfliche Ay, durch den maximal moglichen Induktionshub AB,x (Sét-
tigung) begrenzt. Sie ist neben dem Ubersetzungsverhiltnis ii die wichtigste KenngroBe eines Impulsiibertragers und
wird daher im Datenblatt stets angegeben (s. Anhang B.6). a Zeitverlauf der Quellenspannung u, (Generatorleerlauf-
spannung), b Zeitverlauf der transformierten Ausgangsspannung uj ¢ Zeitverlauf des Magnetisierungsstromes i,,,

d Darstellung der Auf- und Abmagnetisierung, e Wirklicher Verlauf der Ausgangsspannung u,
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6.5 Netztransformatoren

Netztransformatoren werden im Gegensatz zum Ubertra-
ger der Nachrichtentechnik bei einer festen Frequenz — im
Allgemeinen 50 Hz — betrieben. Zum Bau verwendet man
vorzugsweise M-Kerne oder EI-Kerne bzw. fiir besonders
kompakte und streuungsarme Ausfiihrungen Schnittbandker-
ne oder neuerdings auch Ringbandkerne aus kornorientierten
Blechen. Abb. 6.15 zeigt den konventionellen Aufbau mit
einem M-Kern. Da hier kein vormagnetisierender Gleich-
strom flieBt, schichtet man die Bleche wechselweise (ohne
Luftspalt), damit der A -Wert moglichst hoch wird (kleiner
Leerlaufstrom).

Die KerngroBe richtet sich nach der zu iibertragenden
Leistung in VA (siehe Tabelle in Abb. 6.17). Bei mehreren
Sekundirwicklungen ist die Summe der Einzelleistungen zu
bilden. Im Falle einer Gleichrichterbelastung mit Ladekon-
densator konnen dazu die Umrechnungen nach Abb. 6.16
verwendet werden. Die Windungszahlen primirseitig (N;)
und sekundérseitig (N;) erhdlt man iiber die zulédssige ,,Win-
dungsspannung®, wie sie in Abb. 6.17 fiir jeden Kern an-
gegeben wird und iiber die ,,Transformatorformel* (1) fiir
B = 12T nachgerechnet werden kann. Tatsdchlich setzt

man jedoch die iiber die Windungsspannung berechnete
Windungszahl N, entsprechend der Korrekturrechnung nach
Gl. (2) etwas herab und die Windungszahl N etwas her-
auf, um auf diese Weise den bei Belastung auftretenden
Spannungsabfall auszugleichen. Der dafiir in der Tabelle an-
gegebene Korrekturwert k gilt fiir Vollast mit der hochsten
zulédssigen Stromdichte und ist fiir eine verminderte Leis-
tungsausnutzung bei entsprechend geringerer Stromdichte zu
reduzieren. Nach Gl. (3) erhilt man den Innenwiderstand des
Trafos und schlieBlich auch die lastabhidngige Sekundérspan-
nung Ug, wobei die Streuinduktivitit vernachléssigt ist.

Beispiel: Ein Netztransformator ist auszulegen fiir eine Wechsel-
leistung 12 V/150 mA (Effektivwerte) und eine Gleichstromleistung
34 V/50mA, die aus einem Briickengleichrichter mit Kondensatorglit-
tung entnommen werden soll.

Zwischen den einzelnen Wicklungen ist eine Isolation vorzusehen.
Sofern die Lagenspannung 20 V iiberschreitet, sollte man bei Verwen-
dung von einfachem Kupferlackdraht (CuL) auch eine Lagenisolation
mit einer diinnen Isolierfolie vorsehen. Diese ist an den Réndern zum
Schutz gegen ein Abrutschen von Windungen zu .fiedern®. Im Ubrigen
gelten die Sicherheitsbestimmungen nach VDE 0550.

Literatur: [6-1, 6-6, 6-7, 6-8, 6-9], DIN 41300 ff.

12 V- 150 mA =1,8 VA
34V-0,85"-50mA - 1,7V =24 VA
FFaktoren 0,85 und 1,7 nach Abb. 6.16

Geforderte
Scheinleistung

+> 4,2 VA — M 42 (erforderlicher Kern)

_ Pees  42VA

=g, mT 230 v oA

Effektivwert der Strome p ’ Der Wirkungsgrad n
Isi —=150mA erfasst alle Verluste.
Is2=50mA - 1,7 = 85mA

31 mA bei S =4,5 A/mm? — 0,1 CuL

Erforderliche
Drahtstérke tiber
zulédssige Stromdichte
(siehe Abschn. 5.3)

150 mA bei S = 5,2 A/mm? — 0,2 CuL

Zulassige Stromdichte wird nicht ganz ausgenutzt.

(Kupferlackdraht mit 2,23 2]
m
. Q) —
Kupferlackdraht mit 0,56 —
m

85 mA bei S = 5,2 A/mm?2 — 0,15 CuL (Kupferlackdraht mit 0,99 3)
m

Windungszahlen mit

Np :230V/0,043V =5349 —5349-0,85=4547 — R =902Q

Windungslidnge

Korrekturrechnung nach | Ngj: 12V/0,043V = 279 —279-1,15=321 —>Rg =16Q ¢ nach Abschn. 5.3
GL.2)D Ng2:29V/0,043V = 674 —674-115=775  —>Rgy =68Q

wp =t 0,78 em?
Erforderlicher 5800/cm
Wickelquerschnitt (siche 321 B 2
Kerntabelle und Awsi =123 =0.2em - 126em?< 1,6 om?
Drahttabelle nach 775
Abschn. 5.3 und 5.2) Awsy =————=0,28 cm?

2800/cm Platzbedarf fiir Isolierfolien beachten!
Leerlaufstrom nach GI. 2
@) fiir Lp =45472 11,257-1076 5. 2000 282 g5 sy 51~ 20V Loma
. Am 10,2 cm 3141 8 5H

pa = 2000 (B~1,2 T) 38

Zwischen den einzelnen Wicklungen ist eine Isolation vorzusehen. Sofern die Lagenspannung 20 V iiberschreitet, sollte man
bei Verwendung von einfachem Kupferlackdraht (CuL) auch eine Lagenisolation mit einer diinnen Isolierfolie vorsehen.
Diese ist an den Rédndern zum Schutz gegen ein Abrutschen von Windungen zu ,fiedern“. Im Ubrigen gelten die Sicher-

heitsbestimmungen nach VDE 0550.

) Wegen der nicht ganz vollstindigen Leistungsausnutzung wird mit einem Korrekturwert k = 0,15 statt 0,18
laut Tabelle gerechnet. Zur Berechnung des Kupferwiderstandes siehe Abschn. 5.2 und 5.3.



6.5 Netztransformatoren

Transformateraufbau
M42/15 T LY L
Ip Is Ugo| /lgo P
|n.—42—-‘ :
“ )
E3 ‘ I Re = =)=
< log,,
_L Is I3
e I Us T Ugo 085 | 1,7 1.4
chichtung 5
wachsclwaiss Spulenkarper = L ] R,
Up | Is - ]99
| g™
~ ::C Ugo 085 | 1,2 -
= Bt
L RL
Is Igo
- |us 1 e 09 | 27 | 25
:LPrimarwicklung o Ry
| L-Wicklungsisolation P:primaE
Sekunddrwicklung s sekundir Néherung fiir G = wC R_ =~ 10
Abb. 6.15 Aufbauschema Abb. 6.16 Belastungsarten und Umrechnungen (Erfahrungswerte
(Rohrenwicklung) entsprechend Abschn. 4.7)
Richtwerte fiir M42/15 M55/20 M65/27 M74/32 M85/32 M102/35
Entnehmbare Leistung in VA 5 14 30 50 80 120
Windungsspannung inmV 43 82 130 180 230 290
Korrekturwert k 0,18 0,12 0,08 0,05 0,04 0,03
Wirkungsgrad N in % 60 70 77 83 84 88
4ssi i . A
Z_ulass'lge 'Sttomdlchte in . 45 3.8 33 3.0 29 24
(innen: primér) mm
Zulassige Stromdichte A
(auBen: sekundér) m mm? 5.2 43 3.6 3.3 3.3 28
. Up A
Windungsspannung: U,, =——=4,44-f-B-A (Transformatorformel) 1
NP
. U
Windungszahlen: N_=—2.(1-k), N, = Us ~(1+k) (2)
Pu U
w w
Innenwiderstand: Ry 1
p
L R; =Ry + >U,=U,-—R; I (3)
(u_Np/NS) i Cus 1"12 s Py i'ts
Leerlaufstrom: I ~—2 it L. =N2.A d A = Ag (4)
: po ®——— mit L, =N, Ay un L = HoMa ——
Q)Lp lE

Abb. 6.17 Berechnungstabelle und Formeln

Spulenkorper

Abb. 6.18 Zusammenbau eines Transformators mit M-Kern (aus-
fiihrliche Daten zu Kernen und Spulenk&rpern siehe DIN 41300 ff.)



Relais

7.1 Elektromagnetische Relais, Arten und

Wirkungsweise

Ein elektromagnetisches Relais besteht aus einem Elektro-
magneten und einem gegen eine Federkraft zu bewegenden
Anker, der einen oder mehrere Kontakte betitigt. Fiir eine
ausreichende Magnetkraft ist eine bestimmte Erregerdurch-
flutung erforderlich (® = Ig - N = 50... 150 A bei mitt-
lerer BaugréBe). Von der Erregung her unterscheidet man
Gleichstrom- und Wechselstromrelais. Die Letzteren werden
vor allem fiir die Energietechnik als ,,Schaltschiitze* mit ,,ge-
blechtem® Kern gebaut.

Bei den Gleichstromrelais, die also fiir eine Gleich-
stromerregung vorgesehen sind, unterscheidet man nach
Abb. 7.1 und 7.2 das ungepolte (neutrale) und das gepolte
(polarisierte) Relais. Das ungepolte Relais arbeitet unab-
hingig von der Richtung des Erregerstromes, nach dessen
Abschaltung der Anker in eine einseitige Ruhelage geht.
Man bezeichnet das ungepolte Relais daher als monostabil.
Beim gepolten Relais dagegen hingt die Ankerbewegung
durch das Zusammenwirken eines Dauerflusses mit einem
Steuerfluss von der Stromrichtung ab (Abb. 7.2). Nach dem
Abschalten des Erregerstromes behilt es die zuletzt einge-
nommene Kontaktstellung bei, es arbeitet also bistabil. Unter
Zuhilfenahme einer Riickstellfeder oder durch unsymmetri-
sche Ausbildung der magnetischen Kreise ldsst sich aller-
dings auch hier eine monostabile Arbeitsweise erreichen.

In Bezug auf die konstruktive Ausfiihrung gibt es so-
wohl bei den ungepolten wie auch bei den gepolten Relais
zahlreiche Varianten. Abb. 7.3a zeigt das klassische Schnei-
denankerrelais, bei dem der bewegliche Anker sich auf dem
zu einer Schneide ausgebildeten vorderen Ende des Joches
dreht. Beim ,,Anziehen* verringert sich der Luftspalt zwi-
schen Kern und Anker bis auf einen kleinen Restluftspalt,
der durch einen Klebstift oder eine Klebscheibe aus nichtma-
gnetischem Material gehalten wird. Die untere Kontaktfeder
wird gegen die obere gedriickt, der Kontakt schlie3t. Bei
Wegnahme der Erregung ,.fillt das Relais ab“. Ohne die Wir-
kung des Klebstiftes wire dies nicht moglich wegen des
zu hohen Remanenzflusses bei Luftspalt null. Man hitte
ungewollt ein ,,Remanenzrelais®, das erst nach einer Gegen-
erregung abfillt.

Als Schutz gegen storende Staubablagerungen auf den
Kontaktstiicken ist das modernere ,,Kammrelais“ (Abb. 7.3b)
mit einer Schutzkappe versehen. Einen absoluten Schutz
gegen Umwelteinfliisse aller Art bietet der ,,Reedkontakt®
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(Abb. 7.4), bestehend aus zwei elektrisch und magnetisch
leitenden Kontaktzungen in einem Glasrohr mit Schutzgas-
fiilllung. Die Kontaktzungen erfiillen gleichzeitig die Funk-
tion des Ankers und des Federsatzes eines herkommlichen
ungepolten Relais. Sie iibernehmen bei Erregung den ma-
gnetischen Fluss. Die an der Uberlappungsstelle auftreten-
de magnetische Anziehungskraft fiihrt zum SchlieBen des
Kontaktes. Ein dufleres Leitblech dient der magnetischen Ab-
schirmung gegen Storfelder von auflen und als magnetischer
Riickschluss fiir den Steuerfluss'. Abb. 7.4b zeigt die nor-
male Ausfiihrung eines Einkontakt-Reedrelais und Abb. 7.4c
eine Miniaturausfiihrung als DIP-Reedrelais’.

In den letzten Jahren sind mehrere Miniaturrelais als ge-
polte Relais sowohl in monostabiler als auch bistabiler Aus-
fiihrung entstanden. Der Permanentfluss hilft dabei, die not-
wendige Erregerleistung herabzusetzen, also die Ansprech-
empfindlichkeit zu erhohen und verstirkt auch die Kontakt-
kraft. Abb. 7.5 zeigt einen Aufbau nach dem Prinzip der
Abb. 7.2. Eine magnetisch leitende Kontaktzunge im Spulen-
inneren itibernimmt wie oben die Funktion des Ankers. Das
vordere Ende ist geschlitzt und dient unmittelbar zur Kon-
taktgabe (Doppelkontakt erhoht Kontaktsicherheit). Die fest-
stehenden Polbleche des Permanentmagneten bilden gleich-
zeitig die ruhenden Kontaktstiicke eines Umschaltkontaktes.

Fiir Kleinrelais mit mehr als einem Umschaltkontakt ver-
wendet man hdufig einen Drehankerantrieb gemif3 Abb. 7.6
oder davon abgewandelte Konstruktionen.

Unter Beibehaltung der iibrigen Konstruktion kann man jedes Relais
von seiner Erregerwicklung her fiir hohere oder niedrigere Betriebss-
pannung auslegen. Dabei sind Windungszahl und Drahtstirke so zu
andern, dass sich mit der anderen Betriebsspannung wieder die erfor-
derliche Erregerdurchflutung I - N ergibt. Bei vorgegebenem Ag-Wert
(konstruktionsbedingt) éndert sich die Windungszahl proportional mit
der Spannung:

U
®=1Iz-N= —2 .NmitRe, = Ag - N2.
RCu
Das ergibt:
Up = ®-Ag-N.

Die Zeitkonstante T = A /Ay bleibt nahezu unverindert. Bevorzugte
Betriebsspannungen sind 6 V, 12V und 24 V.

Literatur: [7-1, 7-2]
DIN 41215

! Ohne Abschirmblech lisst sich der Kontakt auch durch Anniherung
eines Permanentmagneten schliefen. Von dieser Moglichkeit macht
man Gebrauch bei Niherungsschaltern mit Reedkontakten.

2 Es gibt DIP-Reedrelais mit verschiedenen Kontaktbestiickungen (sie-
he Anhang B.7).

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_7
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Abb.7.1 Ungepoltes Relais. Abb.7.2 Gepoltes Relais. a Prinzip, b Schaltzeichen
a Prinzip, b Schaltzeichen
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Stecksockel .Kamm"  Schutzkappe
Anker
Relaisspule Klebstift
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Abb. 7.3 Klappankerrelais. a Schneidenankerrelais, b Kammrelais

Leitblech__

Reedkontakt Spule

Abb. 7.4 Reedrelais. a Prinzip, b iibliche Ausfiihrung, ¢ DIP-Reedrelais (DIL-Relais). DIP = Dual-In-Line-
Package, DIL = Dual-In-Line
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Abb.7.5 Gepoltes Kleinrelais. Dieses Abb.7.6 Drehankersystem. a ungepolt, b gepolt
Relais kann als Reedrelais mit Metall-

oder Kunststoffkapselung betrachtet

werden
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7 Relais

7.2 Betriebseigenschaften von Relais

Die Grundschaltung fiir eine Relaissteuerung ist in Abb. 7.7
dargestellt. Sie enthilt einen Steuerkreis (Eingangskreis) und
einen Arbeitskreis (Ausgangskreis). Im Normalfall ist die
zum Schalten erforderliche Steuerleistung wesentlich klei-
ner als die geschaltete Ausgangsleistung. In diesem Sinne ist
das Relais ein Verstirker mit dem besonderen Vorzug einer
galvanischen Trennung zwischen Eingangs- und Ausgangs-
kreis. Dadurch konnen Eingang und Ausgang auf verschie-
denen Potentialen liegen.

Bei der Ausfiihrung der Kontakte unterscheidet man die
drei grundsitzlichen Arten: Arbeits-, Ruhe- und Umschalt-
kontakt (Abb. 7.8). Relais werden im Allgemeinen mit meh-
reren Kontakten bestiickt und konnen dann auch mehrere im
Grundpotential verschiedene Gleich- und Wechselstromkrei-
se schalten.

Im Folgenden werde ein Reedrelais (Modellrelais) be-
trachtet mit den Daten:

Betriebsspannung: Ug = 12V, Erregerstrom [ = Iy =
24 mA (Betriebsstrom).

Wicklung: R, = 500 €2, 6900 Windungen, 0,08 ¢ CuL.

Kontaktseite: Durchgangswiderstand ~ 50 m€2, Sperrwi-
derstand > 10'!' Q

Kapazitit zwischen den offenen Kontaktzungen: < 3 pF

zuldssige Schaltspannung: 150 V_ bzw. 220V ., zuldssi-
ger Schaltstrom: 0,5 A.

Steigert man den Erregerstrom ig in der Spule von Null
ausgehend, so bildet sich eine magnetische Kraft. Diese be-
wegt den Kontakt gegen seine eigene Federkraft. Wihrend
die Federkraft Fr nach Abb. 7.9 linear bei kleiner werdendem
Luftspalt ansteigt, wichst die magnetische Kraft Fy; etwa hy-
perbelféormig. Zum Anziehen muss auf dem gesamten Weg
Fy > Fr sein, insbesondere auch an der kritischen Stelle et-
wa in der Mitte des Weges. Der zugehorige Strom ig, der
diese Bedingung gerade erfiillt, ist der Anzugstrom Isy. Die-
ser sorgt im Zuge der weiteren Verkleinerung des Luftspaltes
(s < Skyt) dann fiir einen Kraftiiberschuss (schraffierter Be-
reich).

Soll das Relais abfallen, so muss der Erregerstrom so-
weit abgesenkt werden, dass bei s = 0 Fy < Fp wird.
Der zugehorige Strom, der diese Bedingung gerade erfiillt,
ist der Abfallstrom Inp, der stets kleiner ist als der An-
zugstrom. Dies fiihrt zu dem typischen Hystereseverhalten
nach Abb. 7.10, das alle Relais aufweisen. Zur Gewihrleis-
tung eines sicheren Anziehens wihlt man den stationédren
Erregerstrom Ig > 1,2 - [aN.

In Abb. 7.11 wird der Einschaltvorgang in seinem zeitli-
chen Ablauf dargestellt. Es sei R, = 0 (Normalfall). Nach
dem SchlieBen des Schalters S beginnt der Anstieg des Er-
regerstromes nach einer e-Funktion, wobei die Induktivitit
des ruhenden Relais zunichst die Zeitkonstante bestimmt
(Abb. 7.9). Da sich der Anker in Bewegung setzt, verlduft
der Strom nicht nach der gestrichelten Funktion mit kon-
stanter Zeitkonstante, sondern wegen der sich vergrofernden
Induktivitit entlang der gemessenen Kurve mit ausgeprégter
,,Ankerrﬁckwirkung“3. Nach der Anzugzeit (Ansprechzeit)
tan schlieft der Kontakt, der Erregerstrom steigt weiter an
bis zum vollen Betriebsstrom Ig.

Falls zum Betrieb des Relais eine hohere Spannung als
die Betriebsnennspannung zur Verfiigung steht, muss man
einen Widerstand R, vorschalten, um den Betriebsnennstrom
nicht zu iiberschreiten. Die Zeitkonstante T wird dabei of-
fenbar kleiner. Man kann diese Tatsache zur Verkiirzung der
Anzugzeit nutzen. Von dieser Mallnahme zur ,,Schnellerre-
gung® wird oft Gebrauch gemacht.

Beim Abschalten durch Unterbrechung des Erregerstrom-
kreises wird in der Relaiswicklung eine hohe Spannung indu-
ziert, die einen Funken an der Unterbrechungsstelle bewirkt.
Dabei sinkt der Erregerstrom sehr rasch unter den Wert des
Abfallstromes ab und klingt mit einer kurzen Schwingung
aus (Abb. 7.12, Kurve 0). Der Funke ldsst sich vermeiden
durch eine Freilaufdiode, die allerdings eine Abfallverzoge-
rung durch den verlangsamten Feldabbau bewirkt und somit
auch eine Verlidngerung der Abfallzeit tag (Kurve 1). Unter
der Abfallzeit — auch Riickfallzeit genannt — versteht man die
Zeit zwischen dem Abschalten der Erregung und der Kon-
taktriickstellung in die Ruhelage.

Alle bisher erwidhnten Relais leiden an der Erschei-
nung des Kontaktprellens (ein- oder mehrmaliges Abprallen
der Kontaktstiicke voneinander beim SchlieBungsvorgang).
Die Prellzeiten (GroBenordnung 0,1 bis 1 ms) werden nach
DIN 41 215 in den Schaltzeiten ton und tag nicht erfasst.
Eine sichere Vermeidung des Prellens ist moglich durch ei-
ne Quecksilberbenetzung der Kontaktstelle. Es gibt spezielle
Reedrelais (mercury wetted contact relays) mit dieser Beson-
derheit, die allerdings meistens lageabhingig sind (Montage-
vorschrift ist zu beachten).

3 Beim Umklappen des Ankers vergroBern sich rasch die Induktivitit
und der magnetische Fluss, was eine hier mit Ankerriickwirkung be-
zeichnete Gegeninduktion bewirkt.
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Abb. 7.7 Grundschaltung einer Relais-
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i Make (SPSTNQ)

Ruhekontakt (Offner)
Break (SPSTNC)

—— Umschaltkontakt (Wechsler)
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S = Single, P = Pole, D = Double, T = Throw, N = Normally,
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duktivitit: L = t- Rey, = 1,L5ms - 5002 = 0,75 H
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Abb.7.12 Abschaltvorgang. Die Schwingung in der Kurve
0 kommt zustande durch den aus der Induktivitit L und der
Wicklungs- und Schaltkapazitit gebildeten Schwingkreis
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7.3 Kontaktmaterial, Kontaktbeanspruchung
und Kontaktschutz

Von den Kontakten eines Relais erwartet man einerseits
einen geringen Kontaktwiderstand (im geschlossenen Zu-
stand) und andererseits eine hohe VerschleiB3festigkeit. Unter
diesen Gesichtspunkten gibt Abb. 7.13 eine Ubersicht iiber
die meistgebriuchlichen Kontaktwerkstoffe, unter denen Sil-
ber eine dominierende Rolle einnimmt. Reines Silber (Ag)
eignet sich wegen seiner Neigung zur Fremdschichtbildung
— besonders in schwefelhaltiger Atmosphére — jedoch nur
zum Schalten von Spannungen iiber 5V und Strémen iiber
I mA. In diesem Fall reicht die Spannung bereits aus, die
storende diinne Fremdschicht auf der Kontaktoberfliche zu
durchschlagen. Fiir niedrigere Schaltspannungen eignet sich
das ,,anlauffeste* Silber-Palladium (Ag-Pd) oder noch besser
Gold-Silber (AuAg), das auch bei kleinsten Spannungen und
Stromen (sog. Trockenlasten) sicher Kontakt gibt.

VerschleiBBursachen fiir Kontakte sind der mechanische
Abrieb und der elektrische Abbrand bei Schaltvorgingen.
Beim Trennen der Kontaktstiicke tritt eine Stromeinschnii-
rung an der sich verengenden Kontaktstelle auf mit erhebli-
cher Stromdichte, was zur Ausbildung einer Schmelzbriicke
fiilhren kann. Diese geht in einen Lichtbogen iiber, wenn
die Spannung an der Trennstelle hoher ist als die Lichtbo-
gengrenzspannung Ugpi, nach Abb. 7.14. Dabei tritt eine
Kontakterosion durch Verdampfen und Verspritzen von Ma-
terialteilchen auf, bis eine ausreichende Kontakt6ffnung zum
Erloschen des Lichtbogens fiihrt.

Ahnliche Vorginge spielen sich beim Schliefen eines
Kontaktes ab. Durch Feldemission konnen sich bei der An-
niherung der Kontaktstiicke ebenfalls Lichtbogen bilden,
andererseits aber auch durch Prellvorginge (mehrmaliges
Wieder6ffnen und -schlieBen). Bei grofen Einschaltstrom-
starken kommt es dabei gelegentlich zum Verschwei3en der
Kontaktstiicke.

Besonders kritisch ist das Abschalten induktiver Ver-
braucher, weil in diesem Fall wegen der hohen Induktions-
spannungen die Lichtbogengrenzkurven der Abb. 7.14 meis-
tens iiberschritten werden und dann Funkenbildung auftritt.
Schaltet man zum Beispiel ein Reedrelais geméll Abb. 7.15a
iiber den Schalter S ab, so verlduft die Schalterspannung
nach Abb. 7.15b. Es tritt eine Spannung von mehr als 300 V
auf, die wegen des niedrigen Abschaltstromes (24 mA) hier
nur zur Ziindung einer Glimmentladung fiihrt. Diese ist zwar
weniger kontaktschidigend als die bei grofleren Stromstér-
ken (> 0,2 A) auftretende Bogenentladung, fiihrt aber auch
zu einer allmihlichen Kontakterosion.

Um die Funkenbildung zu unterdriicken oder wenigstens
zu mildern, kann man verschiedene Schaltungsmafinahmen
anwenden, die man als ,,Funkenloschung® bezeichnet. Ein
Mittel ist z. B. die Freilaufdiode nach Abschn. 7.2, die eine
Spannungsiiberhohung an der Kontaktstelle verhindert. An-
dererseits kann man gemall Abb. 7.15¢ zu diesem Zweck
einen Varistor oder eine Z-Diode iiber den Kontakt schalten.
Dazu muss die [-U-Kennlinie des Funkenloschelements so
angepasst sein, dass bei gedffnetem Kontakt (Ruhezustand)
nur ein vernachlidssigbar kleiner Strom fliet. Andererseits
muss die Knickspannung (Z-Spannung) unter der Lichtbo-
gengrenzspannung liegen.

Ein sehr verbreitetes Mittel zur Funkenloschung ist ein
RC-Glied, das man nach Abb. 7.16a iiber den Kontakt schal-
tet. Beim Offnen des Kontaktes wird zunichst der volle
Betriebsstrom ig = Iy auf das RC-Glied umgeleitet und bil-
det den Strom is. Im Schaltaugenblick entsteht die Spannung
Ugog = Ig - Rg. Der Strom ig 14adt den Kondensator Cg auf, so
dass die Spannung ug weiter ansteigt. L und Cg bilden einen
Schwingkreis. Sofern die Dampfung durch die Widerstinde
Rcy und Rg nicht zu groB ist, lduft die Spannung ug oszillie-
rend auf die Betriebsspannung Ug ein und der Strom ig auf
null. Diese Vorgédnge sind nach der dreifachen Zeitkonstante
T nahezu abgeklungen, wie Abb. 7.16b zu dem durchgefiihr-
ten Rechenbeispiel veranschaulicht.

Bei der Dimensionierung ist Rg so festzulegen, dass Ugy unter der
Lichtbogengrenzspannung liegt*. Die Kapazitit Cg wihlt man zweck-
miBig so, dass der Spannungsscheitelwert Ugpy,x zur Zeit t = T/4 erst
erreicht wird, wenn der volle Kontaktabstand hergestellt ist. Man setzt
also T/4 etwa gleich der in den Datenblittern angegebenen Abfall-
zeit (Riickfallzeit) und gewinnt dann iiber T die Kapazitit Cs gemif
Abb. 7.16¢. Der Spannungsscheitelwert Ugy,ax darf wesentlich iiber der
Lichtbogengrenzspannung liegen, da er erst bei voller Kontaktoffnung
auftritt. Man findet:

L 1 Qs
Ugmax &~ Ig - y/ — = 24mA - ~ 75V
C 0,1 uF

aus der Energiebetrachtung:

1 1

ELI;L; ~ ECSUf.

In Wirklichkeit bleibt die Spannung etwas kleiner, da wegen der Ener-
gieverluste in den Widerstidnden nicht die volle magnetische Energie auf
den Kondensator umgeladen wird.

Literatur: [7-2, 7-3, 7-4, 7-5, 7-6]

4 Man konnte auf Rg verzichten, wenn der Schalter S nicht wieder ge-
schlossen wiirde. Der Widerstand Rg hat seine Berechtigung némlich
nur in der Begrenzung des Entladestromes fiir den Kondensator Cg beim
Wiedereinschalten.
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Abb. 7.15 Abschalten eines induktiven Verbrauchers. a Schaltung, b Zeitverlauf der Schalterspannung,
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Abb.7.16 Abschaltvorgang mit RC-Glied. a Schaltbild, b Spannungs- und Stromverlauf, ¢ Rechen-

beispiel
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7 Relais

7.4 Relais-Kondensator-Schaltungen

In Verbindung mit einem Kondensator lassen sich die Be-
triebseigenschaften eines Relais verdndern. Die Parallel-
schaltung eines Kondensators C bei gleichzeitiger Vorschal-
tung eines Widerstandes R, nach Abb. 7.17a ergibt beispiels-
weise eine Verzogerung beim Ein- und Abschalten. Das
Relais wird trage. Die an sich schwingungsfihige Schaltung
— L und C bilden einen Schwingkreis — sollte hinreichend
beddmpft sein, damit sie sich aperiodisch verhilt. Beim Ein-
schalten mit zwei Dampfungswiderstinden R, und R, ist
dies wahrscheinlicher als beim Abschalten, wenn nur der Wi-
derstand R¢, wirksam ist. Es geniigt also, eine Bedingung
fiir den Abschaltvorgang anzugeben. Diese lautet (nach Ab-

schn. 5.7):
L 4.-L
Rey > 2- \/ijWC> = -
C Rg,

C > Cpin = 16 uF fir L = 1 Hund Re, = 500 Q.

Damit folgt:

Fiir eine rechnerische Bestimmung der Verzogerungswir-
kung kann man bei aperiodischem Betrieb in erster Ndaherung
die Relaisinduktivitit vernachlidssigen und dann fiir den Ein-
und Abschaltvorgang einen exponentiellen Stromverlauf an-
geben, wie er in Abb. 7.18 gestrichelt ist. Die entsprechende
mathematische Funktion ist angegeben, ebenso die sich da-
nach ergebenden Anzug- und Abfallzeiten tan und tag. Der
tatsdchliche Verlauf des Stromes ist jedoch gegeniiber der
einfachen e-Funktion um den Betrag der ,Eigenzeitkon-
stante tg“ des Relais verschoben und zeigt die typischen
Einkerbungen infolge der Ankerriickwirkung (Abb. 7.18,
ausgezogen). Die wirklichen Schaltzeiten sind demnach et-
was grof3er als nach den Formeln berechnet.

Sofern nur eine Anzugverzogerung des Relais erwiinscht
ist, kann man nach Abb. 7.17b iiber einen Kontakt a des Re-
lais den Kondensator C beim Anziehen von der Relaisspule
trennen, so dass er sich iiber den Widerstand Ry entladt und
fiir den Abschaltvorgang wirkungslos bleibt.

Sofern man nur eine Abfallverzogerung wiinscht, kann
man die Schaltung nach Abb. 7.17¢c verwenden. Der Kon-
densator C wird darin nach dem Schlielen des Schalters S
iiber den Widerstand R¢ aufgeladen, ohne dass der Anzug-
vorgang des Relais beeinflusst wird. Der Erregerstrom steigt
an auf den Wert Iy = Ug/R(,, der Kondensator l4dt sich auf
mit der Spannung Ug. Nach dem Abschalten klingt der Erre-
gerstrom ab entsprechend Abb. 7.18b.

Abb. 7.19a zeigt den Einsatz eines Kondensators in Rei-
henschaltung mit der Erregerspule eines gepolten bistabi-
len Relais. Bringt man bei ungeladenem Kondensator den
Schalter in die Stellung ,,EIN“, so wird der Kondensator
aufgeladen. Der dabei auftretende Ladestrom flie3t {iber die
Erregerspule im Sinne des angegebenen Zihlpfeiles. Bei
ausreichender Stromstirke geht das Relais dann in eine be-
stimmte Schaltstellung und behélt diese auch bei, wenn der
Erregerstrom wieder auf null abklingt. Beim Umschalten
in die Stellung ,,AUS* wird der Kondensator durch einen
Stromstof3 gleicher Grofle in umgekehrter Richtung entla-
den, und das Relais geht in die andere stabile Schaltstellung
(Abb. 7.19b).

Somit verhilt es sich wie ein monostabiles Relais mit
zwei wesentlichen Unterschieden gegeniiber dem neutralen
oder auch gepolten monostabilen Relais:

1. Die Anfangslage ist undefiniert (Nachteil).
2. Es wird nur Energie verbraucht zum Umschalten (Vor-
teil).

Bei nur geringer Schalthiufigkeit tritt daher praktisch kei-
ne Erwidrmung der Relaisspule und ihrer Umgebung auf.
Das bedeutet, dass sich im Kontaktstromkreis auch keine
Thermospannungen bilden, die beim Schalten sehr kleiner
Spannungen im Mikrovoltbereich, wie sie in Messstromkrei-
sen auftreten konnen, stéren’.

Man kann den hier verwendeten mechanischen Umschal-
ter auch ersetzen durch einen elektronischen Umschalter.
Geeignet sind dazu Transistor-Gegentakt-Schalter, z. B. die
sog. Totem-Pole-Schaltung nach Abschn. 15.3. Die Industrie
stellt derartige Schaltungen einschlielich Relais und Kon-
densator als komplette Baueinheit unter der Bezeichnung
,,C-Relais* her.

Im Interesse eines zuverldssigen Betriebes muss der Erregerstrom ape-
riodisch mit ausreichender Stromstérke (>I,y) liber eine Zeitdauer von
mindestens der normalen Ansprechzeit flieen. Dazu ist wieder eine
Mindestkapazitit wie oben erforderlich. Zu dieser dem aperiodischen
Grenzfall zugehorigen Kapazitidt und ihrem zweifachen Wert ist der
genaue Strom-Zeit-Verlauf in Abb. 7.19¢ in normierter Darstellung an-
gegeben. Eine Extrapolation beider Kurven zur Zeitachse hin ergibt
eine ungefihre Impulsdauer vom Fiinfzehn- bzw. Dreiligfachen der
Eigenzeitkonstante. Diese Zeit muss zwischen zwei aufeinander folgen-
den Umschaltungen mindestens verstreichen, damit der Kondensator
jeweils voll aufgeladen bzw. ganz entladen wird.

3 Thermospannungen bilden sich an den Ubergangsstellen zwischen
verschiedenartigen Leitern.
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Beispiel:
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Abb. 7.17 Relaisschaltungen mit Kondensatoren. a fiir Anzug- und Abfallverzogerung. *) Die Induktivitiit
eines Relais ist nach dem Anzug groBer als im Ruhezustand. In den Beispielen wird mit einer konstanten
Induktivitdt L = 1 H gerechnet, b fiir Anzugverzogerung, c fiir Abfallverzogerung
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Abb. 7.18 Zeitverlidufe des Erregerstromes. Die dargestellten Zeitverldufe ergeben sich, wenn man das im
Abschn. 7.2 behandelte Reedrelais verwendet. a Anzugverzogerung, b Abfallverzégerung
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Abb. 7.19 Bistabiles Relais mit Stoferregung (C-Schaltung). a Schaltung, b Erregerstrom qualitativ, ¢ Erre-
gerstrom quantitativ



Rohren und Displays

8.1 Gasentladungsrohren

Gasentladungsrohren nutzen die elektrische Leitfihigkeit ei-
nes ionisierten Gases. Das einfachste Beispiel ist die Glimm-
lampe nach Abb. 8.1. Sie besteht aus zwei teller- oder
stabformigen Elektroden in einem edelgasgefiillten Gefdf3.
Durch ein ausreichend starkes elektrisches Feld zwischen
beiden Elektroden werden freie Elektronen so beschleunigt,
dass sie durch StofBionisation eine ,,Ziindung* des Gases be-
wirken. Das somit leitfihige Gasgemisch bezeichnet man als
Plasma. Uber einen Vorwiderstand — oft im Lampensockel
eingebaut — konnen solche Lampen an Gleich- oder Wechsel-
spannung betrieben werden. Beim Stromdurchgang erzeugen
sie ein Glimmlicht, das schon bei Stromstirken von 10 pA
sichtbar wird. Abb. 8.1c zeigt ein bekanntes Anwendungs-
beispiel.

Abb. 8.2a zeigt die Kennlinie einer Glimmlampe, wie sie
zwischen zwei nahe benachbarten kalten (ungeheizten) Elek-
troden zu messen ist. Typisch ist eine Ziindspannung von
etwa 100V und eine Brennspannung von annihernd 60V,
die in einem weiten Bereich nur geringfiigig abhingig ist
vom Strom, so dass man Glimmlampen wie Z-Dioden zur
Spannungsstabilisierung einsetzen kann. Ublicherweise hilt
man durch einen hinreichend groflen Vorwiderstand R den
Arbeitspunkt A im unteren Milliampere-Bereich. Bei Strom-
starken im oberen Milliampere-Bereich tritt bei zunichst
steigender Brennspannung eine erhebliche Wirmeentwick-
lung auf, wobei die Glimmentladung umschlégt in eine heifle
Bogenentladung mit besonders niedriger Brennspannung.
Dabei werden die Elektroden bis zum Schmelzen erhitzt, die
Glimmlampe wird zerstort. Nur spezielle Bogenlampen sind
fiir einen Betrieb in diesem Bereich geeignet.

Wihlt man als treibende Spannung u; die Netzwechsel-
spannung, so ergeben sich die in Abb. 8.2b angegebenen
Zeitverldufe fiir Spannung und Strom. Der Letztere fliet of-
fenbar nur impulsweise, weil die Glimmentladung beim Ab-
sinken der Netzspannung unter die Brennspannung erlischt
und erst wieder ziindet, wenn die Netzspannung die Ziind-
spannung in der folgenden Halbschwingung iiberschreitet.
Fiir das relativ tridge menschliche Auge wirken die mit dem
Strom auftretenden Lichtimpulse von 100 Hz wie ein konti-
nuierlicher Lichtstrom.

Abb. 8.3a zeigt den Aufbau einer gasgefiillten Glimm-
entladungsrohre fiir Gleichspannungsbetrieb, die mehrere als
Ziffern geformte Katoden besitzt, die hintereinander gestaf-
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felt einer gemeinsamen Anode in Form eines Gitternetzes ge-
geniiberstehen. Bei Gleichspannungsbetrieb bezeichnet man
die positive Elektrode als Anode und die negative als Ka-
tode. Wird nach Abb. 8.3b iiber einen Wahlschalter eine
bestimmte Glimmstrecke geziindet, so iiberzieht sich die be-
treffende angeschlossene Katode mit einem Glimmlicht, so
dass das darzustellende Zeichen sichtbar wird. Uber einen
Vorwiderstand wird der Strom begrenzt, normalerweise auf
etwa 2 mA.

Die eben beschriebene Anzeigerohre ist unter der Be-
zeichnung ,,Nixie-Rohre* bekannt geworden. Es gibt neuere
Rohren mit einem flachen Gehéduse nach Abb. 8.3c, bei
denen verschiedene Zeichen in einer Ebene nebeneinander
angeordnet werden. Jedes Zeichen wird aufgebaut aus sie-
ben balkenformigen Segmenten a bis g, bei denen es sich
um unabhingig voneinander ansteuerbare Katoden handelt,
die einer gemeinsamen Anode gegeniiberstehen. Die Anode
wird gebildet durch Metallflachen (schraffiert) zwischen den
einzelnen Segmenten. Steuert man alle Katoden mit Ausnah-
me der Katode b an, so ergibt sich ein Leuchtmuster, das die
Ziffer 6 darstellt. Auf analoge Weise konnen alle Ziffern von
0 bis 9 sowie einige Buchstaben (z.B. A, E, F) dargestellt
werden'.

Ein weiteres Beispiel fiir eine Gasentladungsréhre ist
der edelgasgefiillte Uberspannungsableiter’. In der meist-
gebriduchlichen Ausfiihrung besteht er nach Abb. 8.4a aus
einem kurzen Keramik- oder Glasrohr mit beidseitigen Me-
tallkappen. Diese sind mit einer emissionsfordernden Akti-
vierungsmasse belegt und konnen ohne Heizung gleicherma-
Ben als Katode und Anode wirken. Ein Einsatzbeispiel an der
Netzleitung eines Einphasen-Verbrauchers zeigt Abb. 8.4c.
Beim Auftreten eines gefdhrlichen Spannungsstofes ziinden
die Ableiter und verwandeln mit dem Ableitstrom, der auf
einige Kiloampere ansteigen kann, die Stoenergie in Wir-
me. Eine vorgeschaltete Schmelzsicherung brennt im Verlauf
des Stofivorganges durch und stellt sicher, dass der einmal
geziindete Ableiter auch wieder geloscht wird. Ein uner-
wiinschtes Weiterbrennen der Gasentladung im Ableiter wird
so vermieden. Hauptanwendung: blitzgefihrdete Fernmelde-
leitungen.

Literatur: [8-1, 8-2, 8-3, 8-4]

!'Vgl. Abschn. 3.6.
* Kurzbezeichnung UsAg (Uberspannungsableiter gasgefiillt) bzw. SVP
(surge voltage protector).

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_8
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8 Rohren und Displays

8.2 Vakuumdioden und -trioden

Die Vakuumdiode besteht aus einem evakuierten Glasgefif,
in dem die Elektroden Anode und Katode beispielsweise in
der Anordnung nach Abb. 8.5 montiert sind. Das mit einer
Pumpe erzeugte Vakuum wird durch ,,Gettern™ verbessert.
Darunter versteht man das Verdampfen eines Gettermaterials
(Barium) durch induktive Erhitzung im Innern des Gefif3es,
wobei der sich bildende Bariumdampf noch etwaige Gasreste
bindet und sich als ,,Bariumspiegel* niederschlégt.

Die Katode wird als ,,Gliihkatode* ausgebildet und durch
einen iiber den Heizfaden mit den Anschliissen f—f flieBen-
den Strom geheizt. Die heile Katode spriiht Elektronen aus
(Gliihemission). Wie im Schnittbild gezeigt ist, besteht sie
aus einem Nickelrohrchen, das eine gut emittierende Bari-
umoxidschicht trdgt mit einem im Inneren isoliert angeord-
neten Heizfaden. Man spricht in diesem Fall von indirekter
Heizung im Gegensatz zur direkten Heizung bei der dlteren
Wolframkatode. Bei dieser dient der Heizfaden aus dem hoch
hitzebestindigen Metall Wolfram auch gleichzeitig als Elek-
trode (Katode).

Sofern die Anode positives Potential gegeniiber der Ka-
tode hat, saugt sie Elektronen an (Abb. 8.6). Allerdings
behindert eine sich vor der Katode bildende Elektronenwol-
ke als negative Raumladung den Elektronenfluss zur Anode.
Trotzdem gelangen mit steigender Spannung zwischen An-
ode und Katode (abgekiirzt ,,Anodenspannung* U,) immer
mehr Elektronen zur Anode. Der Anodenstrom I, wichst
also mit steigender Anodenspannung, bis er einen von der
Katodentemperatur abhiingigen Sittigungswert erreicht. Das
Bild zeigt den Verlauf der I,-U,-Kennlinie fiir ein System
der Doppeldiode EAA 913. Bei negativer Anodenspannung
flieBit, abgesehen von einem sehr kleinen ,,Anlaufstrom* bei
nur schwach negativer Anode, kein Strom. Die Rohre sperrt.
Sie wirkt wie eine Halbleiterdiode als Stromventil.

Die Hochvakuumdiode wird zur Triode, wenn man zwi-
schen Katode und Anode ein ,,Gitter* als dritte Elektrode ein-
fiigt. Praktisch besteht dieses Gitter entsprechend Abb. 8.7
aus einem schraubenférmig gewickelten Draht. Uber die
Spannung zwischen Gitter und Katode — iiblicherweise Git-
terspannung U, genannt — ldsst sich der Anodenstrom steu-
ern. Anstelle einer einzelnen Kennlinie erhilt man dann eine
Kennlinienschar mit der Steuerspannung U, als Parameter.
Im Abb. 8.7 sind die so gewonnenen I,-U,-Kennlinien fiir

3 Weitere Daten siche im Anhang B.8 (Bauteilekatalog).

die Doppeltriode E 88 CC — 2 Systeme in einem Kolben
— aufgezeichnet. Man arbeitet grundsitzlich mit negativer
Gitterspannung, weil dann die durchfliegenden Elektronen
vom Gitter abgestoen werden und somit kein Gitterstrom
auftritt. Die Steuerung des Anodenstromes iiber das negative
Gitter geschieht so leistungslos.

Abb. 8.8 zeigt die grundlegende Anwendung als Kato-
denbasisverstirker, wobei die Katode mit dem Schaltungs-
nullpunkt, der ,,Masse“, verbunden ist’. Im Ruhebetrieb
(u;~ = 0) ist die mit einer Hilfsquelle zur Verfiigung ge-
stellte negative Vorspannung Uy, allein am Gitter wirksam.
Den zugehorigen Anodenruhestrom I,y und die Anoden-
ruhespannung U,y findet man iiber eine Bestimmung des
Arbeitspunktes Ay mit Hilfe der Widerstandsgeraden WG_.

Wird eine sinusfoérmige Signalspannung u;. mit dem
Scheitelwert 1 V am Eingang der Schaltung wirksam, so
iiberlagert sich diese der negativen Vorspannung an der Git-
terkatodenstrecke und steuert die Rohre entsprechend. Strom
und Spannung schwanken im Sinusrhythmus zwischen den
Grenzen A, und A_. Dem Anodenruhestrom I, tiberlagert
sich also ein der Schwankung entsprechender Wechselstrom
iy~, der Anodenruhespannung U,; eine Wechselspannung
u,.. Die Anodenwechselspannung, die gegenphasig ist zur
steuernden Eingangswechselspannung, sieht man als die
wesentliche Ausgangsgrofle an. Sie kann iiber einen nachge-
schalteten RC-Hochpass (gestrichelt) abgenommen werden.
Die mit der Rohre erzielte Amplitudenvergroflerung bezeich-
net man als Spannungsverstiarkung V,. Anhand der Kennli-
nien findet man dafiir etwa den Wert 20.

Sofern die Kennlinien nur in einem kleinen Bereich
um den Arbeitspunkt genutzt werden, spricht man von ei-
nem Kleinsignalbetrieb. Der im Beispiel angegebene Betrieb
kann noch als solcher betrachtet werden. Bei der Aussteue-
rung iiber einen groferen Kennlinienbereich spricht man von
einem Grof}signalbetrieb.

Diese Art von Verstirkerrohren ist heute kaum noch von praktischem
Interesse. Abgesehen von ihrer historischen Bedeutung ist die Kenntnis
ihrer Funktion jedoch hilfreich beim Verstindnis anderer noch aktueller
Rohren-Bauelemente.

Literatur: [8-1, 8-2, 8-5, 8-6]
DIN 44 400 ff.

4 Weitere Daten siehe im Anhang B.8 (Bauteilekatalog).

3 Die Masse als Schaltungsnullpunkt wird im Schaltungsaufbau iib-
licherweise dargestellt durch ein System untereinander verbundener
Metallflachen.



8.2 Vakuumdioden und -trioden

99

Pumpstengel Katode
sl (Schnitt)

Nickelrohrchen

Prefiteller f L Katode
Heizung

Sockel

Abb. 8.5 Aufbau und Bauteile einer Vakuumdiode

}

Sattigungs -
gebiet — 7"
'f_..
; —1
Vi
‘f
Raumladegebiet
}
AL
)4 (_Prioopa
// 1 IAnllaL.ltfgebxet
AT T
5 1ov
U™

Abb. 8.6 Symbolische Darstellung und Kennlinie

la-Uq Kennlinien E88CC

I

N

mA
15

10 4

2 E

S ¢?é-¢7
CIAVINT Y
YAV, 4

5

Schaltzeichen

AL

0

3

f '_,_I:Heizfadenu nschlisse

0 80 100 150 200V

Abb. 8.7 Vakuumtriode und ihre Kennlinien. Im Schaltsymbol ist die selbstverstindlich vor-

handene Heizung weggelassen, siehe auch Anhang B8.

mA .
s FY/ERNARY SRS ARNA
™~ 2/ 2 BE7IRS
¢ NG S AR ANDARL ARRYin
200 V=Ug b HEANE 7T 114 r
R W6_: Uy = Ugrlg Ry 7/ 7/
z 20 R d / /
r—0 N/ AR /
I W AT N /
u-: ] / -l _\\ A\ AT /
! Y;.. o~ 4 4
" mT / \pyupan
| A LA AT
ov. H [jRL Inn /| ,/ Y I / UaH
. )il amaseass tan=sones
I | // v T - ¢
" ! 0 50 100 150 C
Masse — I | ® Uq —o 2
s o . Aiuu | |
= lk=IaO +1;. yil 7 1
i 1 17
Ug=Ugo+ Ui wy=Up+u,. uy_=u,_ Nl oy 20V,
~J u 1 —
— J
-
g Upp————

Abb. 8.8 Katodenbasisschaltung als Spannungsverstirker.
und Leerlauf (R, — 00)

Widerstandsgerade WG_ gilt fiir statischen Betrieb



100

8 Rohren und Displays

8.3 Tetroden und Pentoden

Tetrode bedeutet Vierpolrohre und Pentode Fiinfpolréhre.
Die erstere geht aus der Triode hervor durch den Einbau ei-
nes zweiten Gitters, des sog. Schirmgitters, zwischen dem
eigentlichen Steuergitter und der Anode. Die Pentode besitzt
noch ein zusitzliches ,,.Bremsgitter”. Abb. 8.9 zeigt den je-
weiligen Aufbau in einer auseinandergezogenen Darstellung.

Uber jedes Gitter lisst sich der Anodenstrom steuern.
Normalerweise aber hilt man das Schirmgitter auf einem
festen Potential (> 100V) gegeniiber der Katode. Bei der
Pentode wird das zusitzliche Bremsgitter in der Regel mit
der Katode verbunden. Abb. 8.10a zeigt die typischen I,-
U,-Kennlinien einer so geschalteten Pentode. Nach einem
steilen Anstieg in der Nihe des Nullpunktes gehen sie
in eine Sittigungscharakteristik iiber, weil das vorgelager-
te Schirmgitter den weiteren Anstieg der Anodenspannung
in Bezug auf die Elektronenstromung nahezu unwirksam
macht. Der von der Katode ausgehende Elektronenstrom
flieBt dann im Wesentlichen durch das Schirmgitter hindurch
zur Anode und nur zu einem kleinen Teil zum Schirmgit-
ter. In Nullpunktnéhe (bei niedriger Anodenspannung) ist es
umgekehrt. Diese fiir die Pentode typischen Eigenschaften
besitzt auch eine Tetrode, allerdings mit dem Nachteil, dass
von der Anode aus zum Schirmgitter riickflieBende Sekun-
direlektronen eine Kennliniendeformierung im Bereich des
Hattigungsknies bewirken. Man kann diesen Effekt, der
andeutungsweise auch noch bei den unteren Kennlinien der
Abb. 8.10a erkennbar ist, durch den Einbau eines Bremsgit-
ters weitgehend unterbinden. Das mit der Katode verbundene
Bremsgitter schafft ndmlich eine Potentialmulde zwischen
Anode und Schirmgitter, die von den langsamen Sekundir-
elektronen nur schwer zu durchlaufen ist.

Wegen des steilen Kennlinienanstiegs aus dem Nullpunkt
heraus haben Pentoden einen grofen nutzbaren Aussteuer-
bereich und eignen sich daher gut als GrofBsignalverstérker.
Abb. 8.10b zeigt ein typisches Beispiel mit der ,,Leistungs-
pentode* E84L, die eine Anodenverlustleistung von 13,5W
vertriigt®. Die Schaltung arbeitet offenbar mit automatischer
Gittervorspannungserzeugung dank des Katodenwiderstan-
des Rg. Der iiber ihn flieBende Katodenstrom erzeugt ei-
ne Spannung Iy - Ry und hebt so das Katodenpotential
gegeniiber dem auf Massepotential gehaltenen Gitter an.

6 Abmessungen sieche Anhang B.8. Die Schaltung wurde friiher als End-
verstirker in Rundfunkgeriten verwendet. Ahnliche Schaltungen sind
noch aktuell in nostalgischen Gitarrenverstirkern.

Der parallel geschaltete Kondensator Cy bildet gleichzei-
tig einen niederohmigen Weg (Wechselstromkurzschluss) fiir
den iiberlagerten Wechselstrom.

Bei voller Aussteuerung kann der Verstiarker den Laut-
sprecher iiber einen Anpassungstransformator mit einer Leis-
tung von anndhernd 5W versorgen. Zum Verstidndnis der
Funktion sind in die Kennlinien der Abb. 8.10a die Wider-
standsgeraden fiir den statischen und dynamischen Betrieb
eingetragen. Das Ubersetzungsverhiltnis ii des Transfor-
mators wurde so gewihlt, dass sich eine moglichst weite
symmetrische Aussteuerbarkeit ergibt bei moglichst grofler
Wechselleistung P, welche durch eine Dreieckfliche im I,-
U,-Feld graphisch dargestellt wird. Die darunter liegende
Rechteckfliche stellt die Anodenverlustleistung im Ruhebe-
trieb dar (Abb. 8.10c)’.

Die vorliegende Betriebsweise mit einem relativ hohen
Ruhestrom und einer dazu symmetrischen Aussteuerung be-
zeichnet man als A-Betrieb. In Bezug auf die Leistungsbilanz
ist der A-Betrieb — hier mit 5 W Nutzleistung gegeniiber etwa
12 W Ruheverlustleistung — ungiinstiger als unsymmetrische
Betriebsweisen (B- und C-Betrieb), die hier nicht besprochen
werden. Grundsitzlich aber fallen mit groeren Nutzleis-
tungen zwangsldufig auch groBere Verlustleistungen an, die
an der Anode in Wirme umgesetzt werden und besonde-
re konstruktive Mallnahmen erfordern. Abb. 8.11a zeigt als
Beispiel die Tetrode RS 1002 mit konventioneller Glasum-
hiillung fiir Ausgangsleistungen bis 800 W. Die Anode ist
strahlungsgekiihlt und hat einen besonderen Anschluss am
oberen Ende des Rohrenkolbens. Man arbeitet mit Anoden-
spannungen bis zu 4 kV.

Bei neueren Hochleistungsrohren hat man die Glashiille
durch eine Metall-Keramikhiille ersetzt. Abb. 8.11b zeigt als
Beispiel die Tetrode RS 2044. Die Elektroden — auch die Ka-
tode — werden als koaxiale Zylinder ausgebildet und iiber
koaxial angeordnete Metallringe angeschlossen. Auf diese
Weise erreicht man einen sehr stabilen Aufbau mit geringen
Leitungsinduktivititen. Die mit Kiihllamellen versehene An-
ode wird luftgekiihlt. Bei besonders grof3en Leistungen iiber
50kW arbeitet man sogar mit Wasserkiihlung.

Hochleistungsrohren der beschriebenen Art werden als Trioden und Te-
troden hergestellt. Sie werden benétigt fiir Rundfunk-und Fernsehsen-
der (Senderdhren) und auflerdem als Hochfrequenz-Generatorrhren
fiir industrielle Anwendungen, z. B. induktives und dielektrisches Hei-
zen.

Literatur: [8-1, 8-2, 8-5, 8-6]

7 Zum Anpassungstransformator siche Abschn. 6.3.
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8.4 Bildverstarker, Bildwandler und
Bildaufnehmer

Bildverstirker sind in ihrer Grundform Vakuumdioden, die
entsprechend Abb. 8.12 aus einem zylindrischen Glasgefil3
mit beiderseits angesetzten Ringelektroden (Katoden- und
Anodenanschluss) bestehen. Die vordere Stirnfldche ist als
sog. Fotokatode ausgebildet, die hintere als Leuchtschirm.
Die durch Lichtquanten auf der Fotokatode ausgeldsten
,,Fotoelektronen werden von der rohrférmig ausgebilde-
ten Anode angesaugt und zum Leuchtschirm durchgelassen,
wo sie beim Aufprall entsprechende Lichtpunkte erzeugen.
Die kegelférmige Anode bildet zusammen mit den an der
Katode angeschlossenen Fokussierringen ein elektronenop-
tisches System (Elektronenlinse), mit dem jeder Punkt der
Fotokatode auf dem Leuchtschirm abgebildet wird®. Bei
hinreichender Beschleunigung der Elektronen mit hoher Be-
triebsspannung Uy (einige kV) ist es so moglich, aus einem
lichtschwachen Bild am Eingang ein verstirktes, kontrastrei-
cheres Bild auf dem Leuchtschirm zu erzeugen. Mit einer
infrarotempfindlichen Katode kann man auf diese Weise
auch ein infrarotes unsichtbares Bild in ein sichtbares Bild
umwandeln. Man spricht dann von einem Bildwandler. Da
abhingig von der Farbe des Leuchtschirmes auch beim
Bildverstirker eine spektrale Verschiebung des Lichtes statt-
findet, verwendet man die Bezeichnung Bildwandler hiufig
als Oberbegriff.

Ein schwaches Bild auf dem Leuchtschirm ldsst sich
verstarken, wenn man entsprechend Abb. 8.13 eine Mi-
krokanalplatte (MCP) zwischenschaltet’. Darunter versteht
man nach Abb. 8.14 eine etwa I mm dicke Platte, beste-
hend aus einer grolen Anzahl diinner Kanile. Die Innenseite
dieser Kanile ist mit einer halbleitenden Schicht bedeckt
und die Stirnseiten sind metallisiert. Mit einer elektrischen
Spannung Uy wird ein elektrisches Feld aufgebaut, das die
auf der Frontseite eindringenden Elektronen beschleunigt.
Beim wiederholten Aufprall auf der Innenwand werden dort
Sekundirelektronen ausgelost, wodurch sich eine bildver-
stirkende Wirkung ergibt, die in Nachtsichtgeriten genutzt
wird.

Abb. 8.15a zeigt eine Bildaufnahmerthre vom Vidikon-
typ, wie sie frither in Fernsehkameras verwendet wurde.
Entsprechend Abb. 8.15b dringt Licht durch eine sehr diinne
transparente Metallschicht auf eine Fotowiderstandsschicht,
die auf der Gegenseite von einem Elektronenstrahl zeilen-
weise abgetastet wird. Dazu dient ein Ablenkspulensystem

8 Vgl. Elektronenlinse und Leuchtschirm im Abschn. 8.5.
 MCP = microchannel-plate.

dhnlich der Fernsehbildrohre'?. Je nach Stirke der Belich-
tung wird die Querverbindung zwischen der Metallschicht
und dem abtastenden Elektronenstrahl mehr oder weniger
niederohmig, so dass iiber den Widerstand R ein ent-
sprechend schwankender Elektronenstrom zum Pluspol der
Betriebsspannungsquelle Ug flieBt. Am Anschluss A kann
so ein elektrisches Signal abgenommen werden, das einem
optischen Bild am Eingangsfenster entspricht.

Seit etwa 1980 existiert eine industrielle Fertigung von
Bildaufnehmern auf Halbleiterbasis, heute meistens Bildsen-
soren genannt, die die gesamte Bildaufnahmetechnik revolu-
tioniert haben. Die Grundlage dazu bilden die sog. Charge
Coupled Devices (CCDs). Das Prinzip ist vereinfacht in
Abb. 8.16a dargestellt. Auf einem Chip aus P-Silizium, dem
Substrat, befindet sich iiber einer isolierenden Zwischen-
schicht (SiO;) eine Reihe von transparenten Elektroden.
Bringt man die erste Elektrode auf ein positives Potential,
so werden die unmittelbar darunter befindlichen Locher ver-
dréangt. Fillt gleichzeitig Licht auf diesen Bereich, so bilden
sich Elektronen/Lochpaare, wovon sich die Elektronen in
diesem Bereich sammeln. Das so enstandene Ladungspaket
ist proportional zum einfallenden Licht. Mit einem ausge-
kliigelten Taktsystem in Bezug auf die Elektrodenpotentiale
kann man diese Ladungspakete von einer Zelle zur nichsten
weiterschieben und dann am Ende der Zeile wie Perlen von
einer Schnur auslesen. Der dazu notige Ausleseverstirker lie-
fert dann ein Videosignal dhnlich demjenigen des Vidikons.

Die lichtempfindlichen Zellen unter den Elektroden wer-
den Pixel (picture element) genannt. Sie haben Abmessun-
gen in der GréBenordnung 10 um. Man baut heute Bildsen-
soren mit matrixformiger Anordnung der Pixel fiir Kameras
mit etwa 5 bis 10 Megapixel, aulerdem auch einfache
Zeilensensoren fiir Scanner. Ein Ausfiihrungsbeispiel zeigt
Abb. 8.16b. Die Entwicklung ist noch im Fluss.

In Konkurrenz zu den CCD-Sensoren treten die neueren APS-Sensoren
(Active Pixel Sensor). Diese arbeiten bei sonst dhnlicher Funktion nicht
mehr mit der seriellen Auslesung (Eimerkettenprinzip), sondern jedes
Pixel wird einzeln gelesen. Wegen ihrer Herstellung in CMOS-Technik
werden sie meistens als CMOS-Bildsensoren bezeichnet.

Neue an der Uni Siegen entwickelte ,,TFA-Bildsensoren* arbeiten
mit einem Diinnschichtdetektor aus amorphem Silizium, in dem eine
Matrix aus Fotodioden eingebettet ist. Die Detektorschicht wird auf ei-
nem kristallinen Trédger abgeschieden, der als ,,ASIC* die Auswertung
der Bildinformation iibernimmt!!.

Literatur: [8-2, 8-7, 8-8]

DIN 44000 und 44400

10Vgl. Abschn. 8.5.
''TFA = Thin Film on ASIC, ASIC = Application Specific Integrated
Circuit.
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8.5 Vakuum-Lumineszenzrohren
(Fluoreszenzrohren)

Im Gegensatz zur Lumineszenz-Diode (LED) wird die Licht-
erzeugung in Lumineszenzrohren durch die Bestrahlung
eines Halbleiters, der sog. Leuchtschicht, mit duBeren Elek-
tronen vorgenommen. Diese Erscheinung wird auch als
Fluoreszenz bezeichnet, weshalb man auch von Fluoreszenz-
Rohren spricht. Ein Beispiel dafiir ist die bereits im vori-
gen Abschnitt behandelte Bildverstirker-Rohre. Fluoreszenz
tritt auch in Leuchtstofflampen auf, bei denen energiereiche
Lichtquanten (UV-Licht) sichtbares Licht in der Leucht-
schicht auf der Rohrinnenseite erzeugen.

Abb. 8.17 zeigt als weiteres Beispiel eine Ziffernan-
zeigerohre. Aus der Katode (Heizdraht) treten Elektronen
aus, die bei geniigend positivem Potential am Gitter auf
die dahinter liegenden Anodensegmente treffen, sofern die-
se ebenfalls positiv angesteuert werden. Die Segmente sind
mit Leuchtstoff beschichtet. Durch gezielte Ansteuerung ein-
zelner Segmente ergeben sich so bestimmte Leuchtmuster.
Bei geniigend negativer Ansteuerung eines Gitters bleiben
die dahinter liegenden Anodensegmente dunkel.

Fiir eine vollstindige alphanumerische Anzeige, die alle
Buchstaben und Ziffern umfasst, miissen die Anodenseg-
mente weiter unterteilt werden. Abb. 8.17b zeigt dazu die
gebriuchliche 5 x 7-Punktmatrix mit der Darstellung der
Ziffer 6. Daneben gibt Abb. 8.17¢ die Moglichkeit einer qua-
sianalogen Anzeige an (Ersatz fiir Zeigerinstrumente), die
auch als Lineardisplay bezeichnet wird und der heute viel
gebriuchlicheren Leuchtbalkenanzeige mit LEDs entspricht
(s. Abschn. 3.6)'2.

Oszilloskop- und Bildrohren gehoren ebenfalls zur Grup-
pe der Vakuum-Fluoreszenzrohren. Sie arbeiten mit einem
fein gebiindelten Elektronenstrahl und werden daher meist
Elektronenstrahlrohren, auch Katodenstrahlrohren, genannt
(engl. cathode ray tube, CRT). Abb. 8.18 zeigt den Auf-
bau einer Oszilloskoprohre. Die Katode K wird umgeben
von einer topfformigen Elektrode G; (Wehnelt-Zylinder) mit
einem Loch fiir den Elektronendurchlass. Mit Hilfe eines
Potentiometers (Helligkeit) kann man das Potential dieser
Topfelektrode relativ zur Katode dndern und damit die Stir-
ke des Elektronenstromes, der zur Beschleunigungselektrode
G, gelangt. Diese liegt auf einem positiven Potential relativ
zur Katode. Sie lisst die Elektronen durch zu der Rohranode
A,/A;, die mit der tibergeschobenen Steuerelektrode G; eine

2LED- und LCD-Anzeigen haben Fluoreszenzanzeigershren ver-
dréngt.

,,Elektronenlinse* bildet und den Elektronenstrahl fokussiert.
Man spricht auch von einem elektronenoptischen System.

Auf ihrem Weg zum Leuchtschirm durchlaufen die Elek-
tronen anschlieBend noch das Ablenksystem, das bei Os-
zilloskoprohren aus zwei Plattenpaaren (Y und X) fiir die
vertikale und horizontale Strahlablenkung besteht. Diese be-
ruht auf der Kraftwirkung im elektrischen Feld zwischen
den Platten, das durch eine entsprechende Ablenkspannung
an den Platten erzeugt wird. Die erzielbare Ablenkemp-
findlichkeit, bezogen auf den Leuchtschirm, liegt in der
GroBenordnung 1 mm/V.

Moderne Elektronenstrahlrohren arbeiten zur Erzielung eines hellen
Leuchtpunktes mit einer Nachbeschleunigung der Elektronen auf ih-
rem Weg zwischen Ablenkplatten und Leuchtschirm. Dazu dient eine
leitende Schicht (meistens eine wendelférmige Graphitschicht) auf der
Innenseite des Kolbens, die auf ein hohes positives Potential gelegt wird
(einige kV). In der Regel ist mit der Nachbeschleunigungselektrode ei-
ne sehr diinne Aluminiumschicht auf der Innenseite des Leuchtschirms
verbunden, die von den Elektronen zunichst durchdrungen wird und
anschlieffend deren Ableitung zur Hochspannungsquelle besorgt (Ver-
meidung einer Schirmaufladung).

Bei Fernsehbildrohren ist das Strahlerzeugungssystem
ebenfalls wie oben beschrieben aufgebaut, bei Farbbildroh-
ren sogar dreifach. Die damit erzeugten drei Elektronenstrah-
len regen auf dem Bildschirm unmittelbar nebeneinander
liegende Leuchtpunkte der Grundfarben Rot, Griin und Blau
an. Je nach Stirke der Anregung lassen sich so beliebige
Mischfarben erzeugen.

Ublicherweise verwendet man bei Bildrohren die ma-
gnetische Strahlablenkung mittels eines Spulensatzes, der
auflen auf den Rohrenhals geschoben wird (Abb. 8.19). Eine
Nachbeschleunigung ist grundsitzlich vorhanden. Der die-
sem Zweck dienende Graphitbelag auf der Innenseite des
Rohrenkonus ist einseitig leitend mit der Anode des Strahl-
erzeugungssystems verbunden. Er bildet mit einem entspre-
chenden Auflenbelag einen Kondensator, der zur Gléttung
der Hochspannung (ca. 20kV) dient. Den gesamten Aufbau
zeigt Abb. 8.20.

In neuerer Zeit werden Bildrohren hiufig zum Aufbau von
Datensichtgeriten (Bildschirmterminals) eingesetzt. Speziell
dafiir gebaute Bildrohren bezeichnet man als Monitorroh-
ren. Der Elektronenstrahl wird dabei in einem bestimmten
Punktraster nur hell und dunkel getastet, was iiber einen Po-
tentialwechsel an der Katode bei festgehaltenem Potential
am Wehneltzylinder geschehen kann. Fiir eine mehrfarbige
Zeichendarstellung wird das bewdhrte Prinzip mit dreifa-
chem Elektronenstrahl und Farbmischung angewandt.

Literatur: [8-1, 8-2, 8-11]
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8.6 Fliissigkristall-Anzeigen (LC-Displays)

LC-Display (Liquid Crystal Display) ist die englische Be-
zeichnung fiir Fliissigkristall-Anzeige auf der Basis der
Fliissigkristallzelle nach Abb. 8.21a. Diese stellt im Grunde
einen ebenen Plattenkondensator dar mit einer ,,nemati-
schen® Fliissigkeit als Dielektrikum und transparenten Zinn-
Oxidschichten auf Glas als Belidge. Nematisch nennt man
einen Fliissigkeitszustand, in dem die Molekiile eine be-
stimmte Ausrichtung besitzen, die unter dem Einfluss eines
elektrischen Feldes veridnderbar ist. Damit dndert sich auch
die Lichtdurchlidssigkeit, was bei einer segmentweisen Un-
terteilung einer der beiden Elektroden zur Darstellung von
Ziffern und Zeichen genutzt werden kann.

Abb. 8.21b zeigt eine derartige Anordnung mit der Zei-
chendarstellung auf dem Grundglas, wihrend die gemeinsa-
me Gegenelektrode dem Betrachter zugewandt ist. Von der
Frontseite her einfallendes Licht kann den Kristall durch-
dringen und wird von der auf der Riickseite angebrachten
Reflektorfolie zuriickgestrahlt, so dass die Fliissigkeit hell
erscheint. Legt man eine Spannung an zwischen einem oder
mehreren Segmenten und der gemeinsamen Gegenelektrode,
so wird in diesem Bereich der Fliissigkristall lichtundurch-
lassig und erscheint daher dunkel.

Die eben beschriebene , reflektive* Betriebsweise setzt ei-
ne Lichteinstrahlung von der Frontseite her voraus. Moglich
ist auch ein ,transmissiver” Betrieb mit riickseitiger Be-
leuchtung. Mit einer halbdurchlédssigen Reflektorfolie kann
man beide Betriebsweisen kombinieren (transflektiver Be-
trieb), beispielsweise in Verbindung mit einer geeigneten
Hintergrundbeleuchtung, um die Lesbarkeit bei schwachem
Tageslicht sicherzustellen'®. Fremdlicht ist immer erforder-
lich, da der Fliissigkristall selbst kein Licht erzeugt. Es han-
delt sich um eine passive Anzeigeform. Abb. 8.21c zeigt die
Ausfiihrung einer mehrstelligen Sieben-Segment-Anzeige.

In der Regel wird heute die Segmentierung auf dem
Frontglas vorgenommen, wihrend die gemeinsame Gegen-
elektrode als sog. Backplane (BP) sich auf dem Grundglas
befindet. Der grundsitzliche Wirkungsmechanismus dndert
sich dadurch jedoch nicht. Abb. 8.22a zeigt zu diesem Fall
die physikalischen Vorgénge mehr im Detail mit einem Blick
in das aufgeklappte Display. Bei der iiblichen ,,.Drehzelle*
(TN-Zelle, Twisted Nematic-Cell) ist der Kristall (links) um
90° in sich verdreht. Uber eine Polarisationsfolie (unten)
eintretendes polarisiertes Licht wird in der Zelle ebenfalls
um 90° gedreht, so dass es einen quer gestellten Polarisator

13 Siehe dazu auch Abschn. 3.6.

auf der Gegenseite durchdringen kann. Hebt man die Mole-
kiildrehung durch Anlegen einer elektrischen Spannung auf
(rechts), so wird der Lichtdurchgang unterbunden. Das ent-
spricht der bereits oben beschriebenen Funktion.

Zum Ansteuern einer LC-Zelle geniigt eine Spannung
von wenigen Volt (2V bis 5V) bei einer Stromaufnah-
me in der GroBenordnung Mikroampere. Wegen der Ge-
fahr einer elektrolytischen Zersetzung ist Dauerbetrieb nur
mit Wechselspannung zulidssig (vorzugsweise rechteckfor-
mig mit 100 Hz). Die Ansteuerung geschieht iiblicherweise
nach der Methode der Phasenumschaltung mit speziellen
Ansteuerbausteinen nach Abb. 8.22b. Gleichphasige Poten-
tialbewegung z.B. am Segment f und der Gegenelektrode
(BP) ergibt keine Spannung Ugg. Der Kristall ist an der
betreffenden Stelle also lichtdurchléssig. Bei gegenphasiger
Potentialbewegung am Segment e entsteht eine rechteckfor-
mige Wechselspannung Ugg. Dort sperrt die Zelle und das
Segment erscheint dunkel. Das Umschalten geschieht jeweils
mit einer gewissen Triagheit, wie Abb. 8.22c fiir das beliebige
Segment x zeigt.

Die oben beschriebene direkte (oder statische) Ansteue-
rung ist praktisch nur durchfiihrbar bei einer tiberschaubaren
Anzahl von Segmenten. Bei vielstelligen Anzeigen geht man
iiber zur Multiplexsteuerung, auch dynamische Steuerung
genannt'#. Abb. 8.23a zeigt wieder das Prinzip am Beispiel
der Sieben-Segment-Anzeige mit Dezimalpunkt. Die ,,Back-
plane® ist dreifach unterteilt mit den Anschliissen B1, B2 und
B3. Die Segmente werden gruppenweise an die Leitungen
S1, S2 und S3 geschaltet. Das Segment e erreicht man al-
so jetzt tiber die Leitungen B2 und S1. Es wird im Beispiel
nur wihrend eines Drittels der Periode T eingeschaltet, wenn
die Spaltenleitung S1 jeweils das entgegengesetzte Potential
(negativ) zur Reihenleitung B2 (positiv) erhélt. So kommt
man mit 6 Leitungen aus anstelle von 9 bei direkter Ansteue-
rung.

Besonders drastisch ist die Leitungsersparnis bei Punkt-
Matrix-Anzeigen mit sehr vielen Segmenten, hier Dot oder
Pixel (picture element) genannt. Fiir 20.000 Pixel gentigen
100 Reihen- und 200 Spaltenleitungen im Gegensatz zu
20.001 Leitungen bei direkter Steuerung. Um den Faktor 10
hoher noch liegen die Zahlen beim LC-Bildschirm, wo heu-
te Aktiv-Matrix-Steuerung angewendet wird (Abb. 8.23c).
Dabei werden die einzelnen Pixel iiber integrierte MOS-
Transistoren, sog. Diinnfilm-Transistoren angesteuert.

Literatur: [8-9, 8-10, 8-11, 8-12, 8-13]

14 Siehe dazu auch Abschn. 3.6.
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Feldeffekt-Transistoren

9.1 Aufbauund Wirkungsweise des

Sperrschicht-Feldeffekt-Transistors

Das Wort Transistor entstand aus der Bezeichnung ,.transfer
resistor®, was etwa steuerbarer Widerstand bedeutet. Es gibt
mehrere Transistorvarianten. Abb. 9.1 zeigt schematisch den
Aufbau eines Sperrschicht-Feldeffekt-Transistors. Eine inne-
re ,,Kanalzone* von n- oder p-leitendem Typ wird umgeben
von einem Mantel, der sog. Gatezone vom entgegengesetzten
Leitungstyp. Diese hat den Anschluss ,,Gate* G, der fiir die
Stromleitung vorgesehene Kanal hat die Anschliisse ,,Sour-
ce“ S und ,,Drain“ D.

Legt man zwischen Drain und Source eine Spannung Upg
der eingetragenen Polaritdt an, so kommt ein Drainstrom Ip
zustande. Die konventionelle Stromrichtung ist durch Pfeile
neben der Drainleitung in Abb. 9.1 angegeben. Nach dem in
Abb. 9.2 dargestellten Zahlpfeilsystem gilt der Strom dann
als positiv, wenn er auf den Kristall zuflieBt, andernfalls
als negativ. Die Hohe des Drainstromes ergibt sich aus der
Spannung Upg und dem jeweiligen Kanalwiderstand, der
steuerbar ist iiber die Spannung Uggs. Wird ndmlich die Span-
nung Ugs so angelegt, dass der pn-Ubergang zwischen der
Gate- und Kanalzone im Sperrzustand betrieben wird, so
bildet sich eine ladungstrigerarme Sperrschicht (schraffiert),
die den Kanal einengt. Diese wichst mit zunehmender Span-
nung |Ugs| von allen Seiten her in den Kanal hinein und
erhoht damit den Kanalwiderstand. Bei der sog. Abschniir-
spannung U, (pinch-off-voltage) wird der Kanal vollstindig
abgeschniirt. Der Strom Ip wird dann zu null, wenn man von
einem kleinen Leckstrom absieht (siche Abb. 9.3a)".

Eine zusitzliche Abschniirwirkung geht von der Span-
nung Upg aus, die sich besonders am drainseitigen Ende des
Kanals auswirkt (Keilform des Kanals). Deshalb steigt der
Strom Ip mit zunehmender Spannung Upg nicht beliebig an,
sondern miindet in einen Sattigungswert ein, wenn eine na-
hezu vollstindige Abschniirung am drainseitigen Kanalende
erreicht ist (Abb. 9.3b). Der bei Ugs = 0 (Kurzschluss Gate-
Source) auftretende ,,Séttigungsstrom‘ hat die Bezeichnung
Ipss (Drain-Source-Kurzschlussstrom) und wird erreicht,
wenn Upg = |Up| ist.

Da im normalen Betrieb der Gate-Kanal-Ubergang eine
Diode im Sperrbetrieb darstellt, flieBt als ,,Gatestrom® Ig

! Praktisch definiert man U, als diejenige Spannung, bei der der Ka-
nal nur noch einen kleinen Reststrom von z.B. 1 pA durchldsst. Man
bezeichnet diese Spannung auch mit UgsoFr).
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nur der Sperrstrom dieser Diode. Er hat die Groenordnung
10 nA bei einer Sperrschichttemperatur von 25 °C und ver-
doppelt sich jeweils bei einer Temperaturerhohung um etwa
10 K. Man kann daher den Steuerkreis nicht beliebig hoch-
ohmig machen.

Die typische Form der Eingangskennlinie zeigt Abb. 9.3¢
(vgl. Kennlinie einer Si-Diode). Danach darf Ugs nega-
tiv werden bis zur Gate-Kanal-Durchbruchspannung und
positiv (=~ 0,5V) bis zur Schleusenspannung Ug des Gate-
Kanal-Ubergangs. Im Sonderfall des ,,Foto-FETs* ist der
Gate-Kanal-Ubergang als Fotodiode ausgebildet und damit
durch Licht steuerbar.

Die in Abb. 9.3 angegebenen typischen Kennlinien fiir
einen n-Kanal-FET gelten in gleicher Weise auch fiir den
p-Kanal-FET, wenn man alle Vorzeichen fiir die Spannun-
gen und Strome umkehrt. Besonders wichtig sind die Aus-
gangskennlinien nach Abb. 9.3b. Der Bereich links von der
strichpunktierten Abschniirgrenze wird als ,,ohmscher Be-
reich® bezeichnet, weil dort zumindest in Nullpunktnéhe der
Strom Ip proportional mit der Spannung Upg ansteigt. Im
Abschniir- oder ,,Sittigungsbereich® dagegen ist der Strom
Ip nur geringfiigig von der Spannung Upg abhingig, sofern
ein gewisser Grenzwert U gy ps, der von der Spannung Ugg
abhingig ist, nicht iiberschritten wird. Die Darstellung der
Funktion Ip = f (Ugs) mit Upg als Parameter fiihrt fiir diesen
Bereich praktisch auf eine einzige Kennlinie nach Abb. 9.3a,
die sich mathematisch in der angegebenen Form darstellen
ldsst. Beim Uberschreiten der Spannung Uggr) ps kommt es
nach Abb. 9.3b zum Durchbruch der Sperrschicht.

Der n-Kanal-FET ist bei formaler Betrachtung seiner
Funktion mit einer Elektronenrohre vergleichbar. Daher fin-
det man auch die Bezeichnungen ,,Pentodenbereich* fiir das
Sittigungsgebiet und ,,Triodenbereich® fiir den ohmschen
Bereich bzw. Anlaufbereich der Kennlinien. Ein direktes
Analogon zum ,komplementiren* p-Kanal-FET gibt es in
der Rohrentechnik nicht.

Alle FETs sind sog. unipolare Transistoren, weil die Stromleitung im
Kanal nur durch eine Ladungstrigerart (Elektronen oder Locher) ge-
schieht. Man kann einen FET auch ,,invers“ betreiben (Source und
Drain vertauscht). Je nach dem Grad der Unsymmetrie im Aufbau —
viele FETs sind symmetrisch — dndern sich dann die elektrischen Ei-
genschaften. Die hier besprochenen FETs mit Sperrschichtsteuerung
bezeichnet man auch als JFETs (Junction-FETSs).

Literatur: [9-1, 9-2, 9-3]
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9.2 Feldeffekttransistoren, Grof3- und
Kleinsignalbetrieb

In der Grundschaltung nach Abb. 9.4 ldsst sich der Strom
Ip und damit auch die Leistung fiir den Lastwiderstand Rp
iiber die Gate-Spannung Ugg nahezu leistungslos steuern.
Es handelt sich um die sog. Sourceschaltung, da die Sour-
ceelektrode dem Eingangs- und Ausgangskreis gemeinsam
angehort.

Der verbindende Schaltungsknoten wird als Masse be-
zeichnet. Das Gleichstromverhalten des FETs und der Grof3-
signalbetrieb mit relativ grolen Gatespannungsidnderungen
lassen sich qualitativ beschreiben durch die Ersatzschaltung
nach Abb. 9.4b. Der an sich zusammenhéngende Gate-Kanal-
Ubergang wird in grober Vereinfachung dargestellt durch
zwei diskrete Dioden (Gate-Source-Diode und Gate-Drain-
Diode), der Kanal durch einen nichtlinearen Widerstand Rps.
Leistungslose Steuerung setzt voraus, dass beide Dioden stets
im Sperrzustand gehalten werden. Eine Verringerung der
Sperrspannung bedeutet stets ein Aufweiten des Kanals.

Eine quantitative Untersuchung des GroBsignalbetriebes
ist mit den Ip-Upg-Kennlinien méglich. Im Abb. 9.5 sind
dazu zwei Widerstandsgeraden fiir Rp = 5002 und Rp =
1k eingetragen. Bei einer kontinuierlichen Anderung der
Spannung Ugs bewegt sich der Arbeitspunkt entlang der je-
weiligen Widerstandsgeraden und hat fiir den Fall Rp =
5002 und Ugs = — 3V die eingetragene Lage. Fiir Ugg
= 0 ergeben sich die Punkte Agpy. Bei sprunghafter Ande-
rung der Spannung Ugg zwischen 0V und einem geniigend
negativen Wert springt auch der Arbeitspunkt zwischen den
Grenzlagen Agy und Aaus, so dass ein Schalterbetrieb vor-
liegt. Sofern der Arbeitspunkt Agpy im ,,ohmschen* Teil der
Ip-Ups-Kennlinien liegt, kann man dem FET einen bestimm-
ten Widerstand Rpg gy zuordnen, so dass der Strom Ip gy
proportional der treibenden Spannung Uy ist. Wie die Fort-
setzung der Kennlinien im dritten Quadranten zeigt, ist sogar
ein Betrieb mit negativer Spannung Ug mdglich mit der Ein-
schrinkung, dass der Strom iiber die Gate-Drain-Diode dann
begrenzt wird.

Fiir den Kleinsignalbetrieb mit relativ zum Ruhestrom
nur kleinen Stroménderungen Al werden die Eigenschaften
des FETs beschrieben durch die Steilheit s und einen In-
nenwiderstand r;, hier meistens als Ausgangswiderstand rpg
bezeichnet:?

_ BID N AID
5= SUGS - AUGS UDS:const.7
L 0Uns AU
i = Tos = BID ~ AID UGS:const..

2Im amerikanischen Schrifttum findet man fiir die Steilheit s die
Bezeichnung g, (mutual conductance). Anstelle des differentiellen
Widerstandes rpg arbeitet man auch mit dessen Kehrwert, dem diffe-
rentiellen Leitwert gpg.

Abb. 9.5 zeigt, wie man diese Groflen zu Punkt A ermit-
telt. Die Steilheit ist magebend dafiir, welche Strominde-
rung sich aufgrund einer Spannungsidnderung AUgg oder
einer fortlaufenden kleinen Schwingung ugs. ergibt. Ent-
sprechend bestimmt der differentielle Widerstand, welche
Stroménderung aufgrund einer Spannungsinderung AUpg
bzw. ups. auftritt. Nach dem Uberlagerungsgesetz ergibt
sich damit die in Abb. 9.5 angegebene Steuergleichung
fiir den Fall gleichzeitig auftretender Spannungsinderungen
AUgs und AUpg. Die Steuergleichung fiihrt unmittelbar auf
das in Abb. 9.4c angegebene Kleinsignalersatzbild. Die Ga-
teleitung wird darin als offen betrachtet, weil die Steuerung
iiber das Gate praktisch stromlos erfolgt.

Innerhalb der gestrichelten Kreislinie stellen die Kenn-
linien nach Abb. 9.5 ndherungsweise Geraden durch den
Koordinatenursprung dar, deren Steigung iiber die Spannung
Ugs kontinuierlich einstellbar ist. Der FET eignet sich in
diesem Bereich besonders gut als kontinuierlich steuerba-
rer Widerstand (voltage controlled resistor = VCR). Sofern
die (geringfiigige) Kriimmung der Kennlinie stort, die zu ei-
ner entsprechenden Verzerrung des Stromes I gegeniiber
der Spannung Upg fiihrt, ist eine Linearisierung durch die
SchaltungsmafBinahme nach Abb. 9.6a moglich: Man stellt
eine bestimmte Spannung Ug's ein und lésst iiber den Span-
nungsteiler R; — R, die Spannung Ugs von der Spannung
Ups ,.nachziehen*. Bei Ry = R, findet man Ugg und Ugp
wie angegeben. Offenbar dndern sich die Spannungen iiber
der Gate-Source-Diode und der Gate-Drain-Diode dann ge-
genldufig, so dass eine Einschniirung auf der einen Seite
des Kanals durch eine Aufweitung auf der anderen kom-
pensiert wird. Damit wird der Widerstand Rpg unabhiéngig
von der Spannung Upg, und es ergibt sich eine lineare
Ip-Ups-Kennlinie. Das funktioniert jedoch nur fiir den Span-
nungsbereich Up < Ugs, Ugp < 0.

Fiir den Schalterbetrieb eignet sich die Schaltung gemif3
Abb. 9.7. Bei positiver Eingangsspannung ug sperrt Diode
D, der FET dagegen leitet. Bei geniigend negativer An-
steuerung ist es umgekehrt. Im Leitzustand kann der Kanal
Strom in beiden Richtungen fiihren. Ein ordentliches Sper-
ren setzt voraus, dass das Gate mindestens um den Betrag
der Spannung U, (Abschniirspannung) negativer ist als die
Source- und Drainelektrode. Der Widerstand R dient der Ga-
testromableitung und darf hochohmig sein (Groenordnung
100k€2).
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9.3 Feldeffekttransistoren in
Konstantstromschaltungen

Aufgrund ihrer ,,Pentodencharakteristik mit einem recht
hohen differentiellen Widerstand rps (GroéBenordnung
10... 100kS2) eignen sich Feldeffekttransistoren gut zur
Herstellung von Konstantstromquellen. Die Grundschaltung
zeigt Abb. 9.8. Ein Feldeffekttransistor mit kurzgeschlos-
sener Gate-Source-Strecke wird zu einer Spannungsquelle
in Reihe geschaltet und iibernimmt so die Funktion eines
Innenwiderstandes dieser Quelle mit dem inneren Span-
nungsabfall U;.

Da wieder die Reihenschaltung des JFETS mit einem Wi-
derstand vorliegt wie bei der Sourceschaltung im vorigen
Abschnitt, kann entsprechend Abb. 9.8b das gleiche gra-
phische Verfahren zur Bestimmung des Stromes angewandt
werden. Dieser bleibt trotz Anderung des Lastwiderstan-
des anndhernd konstant, solange sich der Arbeitspunkt bei
nicht zu grolem Lastwiderstand noch im Sittigungsgebiet
bewegt. Die Spannung U; = Upg muss stets grofer sein als
die Spannung Upgsy entsprechend der Abschniirgrenze (sie-
he Abschn. 9.1).

Fiir die rechnerische Behandlung eignet sich die Ersatz-
schaltung nach Abb. 9.8c. Sie enthilt eine Stromquelle mit
dem Quellenstrom Iy, der gleich ist dem Kurzschlussstrom in
der gegebenen Schaltung. Es handelt sich um den Strom Ipgg
bei Upg = Ug. Als Innenwiderstand r; wirkt der differentiel-
le Widerstand r; = dU;/dIp = rpg entlang der gezeichneten
Kennlinie fiir Ugs = 0. Eine ideale Stromquelle wire ge-
geben fiir rpg — o0, was gleichbedeutend ist mit einem
vollkommen horizontalen Kennlinienverlauf.

FETs mit einer internen Verbindung zwischen Gate und Source gibt es
als fertige Bauelemente unter der Bezeichnung FET-Dioden oder Kon-
stantstromdioden, engl. Current Limiting Diode (CLD). Sie haben nur
2 Anschliisse (Drain als ,,Anode* und Source als ,,Katode*) und stellen
einen ,,Strom-Zweipol* dar. Ihr Innenwiderstand liegt im Konstant-

strombereich in der GroBenordnung 1 M. Das iibliche Schaltzeichen
zeigt Abb. 9.8d (siehe auch Anhang B.9).

Soll der Laststrom I}, < Ipgs sein, so kann man entspre-
chend Abb. 9.9 einen Widerstand Rg in die Sourceleitung
schalten. Damit ergibt sich automatisch eine negative Ga-
tespannung Ugg, die eine Stromabsenkung bewirkt. Formal
gilt wieder das Ersatzbild nach Abb. 9.8c, allerdings mit
einem kleineren Quellenstrom I; und einem gréBeren Innen-
widerstand r;. Man erhilt diesen Innenwiderstand mit der
Annahme einer Stromédnderung Alp nach folgender Rech-
nung:

AU
AIDZS'AUgs—I- DSZ—S'AID'Rs—I-
I'ps

— AUDS = AID 'I’Ds(l + SRs).

AUpg

I'ps

Mit AU; = AUpg + Alp - Rg fO]th

AU
T Alp

I = rps(1 + sRs) + Rs ~ mps(1 + sRg) = rpg.
Offensichtlich ist der Innenwiderstand durch die Einfiigung
des Widerstandes Rg groBer geworden. Die Widerstands-
erhohung von rpg auf rpg ist die Folge einer ,Stromge-
genkopplung® in Verbindung mit dem Widerstand Rg. Jede
Stromerhohung macht die Spannung Ugg negativer und engt
den Kanal weiter ein. Eine Stromabsenkung dagegen wirkt
umgekehrt, d. h. der Strom wirkt auf diese Weise seiner eige-
nen Anderung entgegen.

Die Berechnung des notwendigen Widerstandes Rg zeigt
Abb. 9.10a. Die zugehorige Bestimmung der differentiel-
len KenngroBen s und rpg kann in bekannter Weise durch
die Bildung entsprechender Differenzenquotienten am Ar-
beitspunkt geschehen. Abb. 9.10b zeigt dessen Konstruktion,
und zwar links mit der Widerstandsgeraden WG1 in den
Ip-Ugs-Kennlinien und anschliefend rechts mit der Wider-
standsgeraden WQG2 in den Ip-Upg-Kennlinien. Der Geraden
WG?2 ist der Kurzschlussfall (R, = 0) zugrunde gelegt.

Fiir eine weitergehende analytische Betrachtung ist es
erforderlich, die Abhingigkeit des Stromes I, von der Span-
nung Upg mathematisch darzustellen. Abb. 9.11 zeigt eine
Moglichkeit durch die Einfiihrung eines dritten Parame-
ters, nidmlich des Steigungsparameters A bzw. der ,.Early-
Spannung® Uy. Mit der in Abb. 9.11 angeschriebenen Bezie-
hung ist der Strom I innerhalb des Sittigungsgebietes dann
vollstindig beschrieben. Es folgen damit auch die Kenngro-
Ben s und rpg exakt durch Differentiation:

dlp 2-Ip 2
S = = =—'\/I -Issund
0Ugs Ugs—Up  |Up] boP
- dUps 1+ A-Ups Uy + Ups
T, 0 Ay Iy

Fir A = 0 wird erwartungsgemif rps unendlich groB. Dies
entspricht einer Kennliniendarstellung, die sich nur auf die
beiden Parameter Ipgs und Up stiitzt (2-Parameterdarstel-
lung), wobei ein konstanter Wert Ipgs angenommen wird.
Der Parameter A bildet ansonsten zusammen mit den Para-
metern Iy bzw. Ipss und U, die Grundlage fiir das SPICE-
Modell des JFETs (siehe Anhang C.16, C.18 und C.19).
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9.4 Sourceschaltungim Kleinsignalbetrieb

Um einen linearen Verstirkerbetrieb zu ermoglichen, ist
es notwendig, den FET auf einen Arbeitspunkt innerhalb
des Abschniirbereichs einzustellen mit einer Gate-Source-
Spannung zwischen Ugs = 0 und Ugs = U,,. In der Schal-
tung nach Abb. 9.12 wird dies erreicht durch die Einfiigung
eines Widerstandes Rg. Uber diesem Widerstand bildet sich
bei Stromfluss die Spannung Ug = Ip - Rg, was automa-
tisch zu einer entsprechend negativen Spannung Ugg fiihrt.
Man kann Ugs = —Us setzen, da das Gate durch den
Widerstand R; praktisch auf Massepotential gehalten wird.
Unter dieser Voraussetzung findet man zu einem vorgegebe-
nen Widerstand Rg den Arbeitspunkt mit der Konstruktion
nach Abb. 9.12b. Abb. 9.12c zeigt zusammenfassend die
im Ruhebetrieb auftretenden Gleichgrofen. Der mit 5 nA
angenommene Gatestrom (GroBenordnung) flieB3t tiber den
Widerstand R; nach Masse ab, ohne dass sich ein nennens-
werter Spannungsabfall tiber diesem Widerstand bildet. Fiir
die Spannung Upg findet man:

Ups = Ug —Ip(Rs +Rp) = 15V —6mA - 1kQ =9V
> Upgsat = |Up| — |Ugs| =3,5V.

Der Arbeitspunkt liegt also innerhalb des Abschniirbereichs.

Zur Darstellung des Ubertragungsverhaltens setzt man
das Kleinsignalersatzbild fiir den FET in das Schaltbild ein
und kommt damit zu Abb. 9.13, wobei man die Betriebs-
spannungsquelle als Wechselstromkurzschluss ansieht. Die
Eingangsschaltung stellt einen Hochpass dar mit der Grenz-
frequenz fg, wie sie nebenstehend berechnet wird. Bei allen
Frequenzen f > 10 - fg stellt der Koppelkondensator C; prak-
tisch einen Wechselstromkurzschluss dar, so dass die Klem-
menspannung u,.. sich einfach aus der Spannungsteilung mit
den Widerstéinden Rg und R aus der Quellenspannung ug..
ergibt.

Nimmt man zudem die Kapazitit Cg als so grof3 an, dass
sie einen Wechselstromkurzschluss zwischen Source und
Masse bildet, so wird ugs.. = u;.. Damit folgt unmittel-
bar die Ersatzschaltung nach Abb. 9.14a. Daraus erhélt man
die Spannungsverstiarkung V, als reelle Zahl, deren negatives
Vorzeichen Gegenphasigkeit zwischen Eingangs- und Aus-
gangsspannung bedeutet.

Entfernt man den Kondensator Cg, so tritt neben der
immer vorhandenen Gleichstromgegenkopplung zusitzlich
eine Wechselstromgegenkopplung auf. Die Schaltung ver-

hilt sich in Bezug auf den Lastwiderstand Rp wie eine
Konstantstromschaltung mit dem Innenwiderstand rj,q nach
Abschn. 9.3. Die Steuerwirkung durch die Eingangsspan-
nung u;.. wird wieder erfasst mit einer Wechselstromquelle,
so dass sich mit Abb. 9.14b formal die gleiche einfache Er-
satzschaltung ergibt. Allerdings ist die Steuerempfindlichkeit
wegen der wirksamen Wechselstromgegenkopplung gerin-
ger. An die Stelle der Steilheit s tritt die kleinere ,effektive
Steilheit™ s’. Man erhilt diese iiber eine Bestimmung des
Kurzschlussstromes ipi.. nach Abb. 9.13 fiir Cg = 0. Nach
Zwischenrechnung folgt:
S S

—R‘ul’\'%7.
T+s-Ro+ % I +s-R

als Quellenstrom fiir Abb. 9.14b.

Die zu Abb. 9.14a, b berechnete Spannungsverstirkung
ist jeweils relativ niedrig, besonders aber bei Stromgegen-
kopplung. In beiden Fillen wiirde eine Erhohung von Rp
auch eine Erhohung der Spannungsverstiarkung bringen. Die
groBBtmogliche Verstiarkung erhilt man theoretisch fiir Rp —
oo als ,,Leerlaufverstiarkung* Vy = s - rpg =  (iibliche Kurz-
bezeichnung).

kaN = Ui~ = S, *Up~

Einer Steigerung des Widerstandes Rp, sind jedoch praktisch Grenzen
gesetzt, da der Gleichspannungsabfall iiber Ry, stets zu einer Minderung
der Spannung Upg fiihrt. Dieses Problem existiert nicht, wenn Rp durch
einen Parallelschwingkreis ersetzt wird, wobei der Gleichstrom tiber die
Spule flieit. Aus dem breitbandigen ,,RC-Verstirker* wird dann ein se-
lektiver Verstirker (Schmalbandverstirker). Bei hinreichender Giite des
Schwingkreises ist bei Resonanzfrequenz annihernd die Leerlaufver-
stiarkung erreichbar.

Abb. 9.13 gestattet auch die Berechnung der Spannungs-
verstirkung fiir beliebige Kapazititen bzw. beliebige Fre-
quenzen, wenn man die Spannungen als Zeiger in der kom-
plexen Ebene darstellt. Man kommt dann zu einer komplexen
Spannungsverstirkung V,. Fiir den Fall einer hinreichend
grofen Kapazitit C; (f « fg) ist der Betrag |V, | in Abb. 9.15
dargestellt. Die oben behandelten Sonderfille finden sich
dort unterhalb bzw. oberhalb der beiden Eckfrequenzen fg;
bzw. fg, wieder [U1, U2]. Es gilt [V,| = |V.|, womit das
Amplitudenverhiltnis 1,/(; ohne Riicksicht auf die Phasen-
verschiebung angegeben wird.

Die aufwindige manuelle Berechnung mit der Ersatzschaltung in
Abb. 9.13 kann ersetzt werden durch eine Simulation mittels AC-
Analyse nach Anhang C. Die im Ersatzbild enthaltene spannungsge-
steuerte Stromquelle mit dem Strom s * ugg. wird dann, wie auf der
nichsten Seite beschrieben wird, nachgebildet mit dem Modell VCCS
(Voltage-Controlled Current Source).
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9.5 Analyse eines Kleinsignalverstarkers in
Sourceschaltung

Im Abb. 9.16 wird eine Sourceschaltung dargestellt, wobei
die Gatevorspannung durch den Sourcewiderstand Rg in Ver-
bindung mit dem Gatespannungsteiler R; — R, eingestellt
wird. Das Signal wird kapazitiv ein- und ausgekoppelt, die
Schaltung sei mit dem Widerstand Ry, belastet. Im Folgen-
den sollen die Eigenschaften der so vorgegebenen Schaltung
ermittelt werden.

Die Gleichstromverhiltnisse untersucht man zweckmaBig
graphisch nach Abb. 9.18: Man zeichnet die Widerstandsge-
rade zu Ugp und Rg im Ip-Ugs-Feld und sucht den Arbeits-
punkt A als Schnittpunkt mit der Ubertragungskennlinie. Fiir
T = 20°C ergibt sich ein Strom Ip ~ 6 mA. Wenn sich die
Temperatur als Folge der Stromaufnahme (Verlustleistung)
erhoht, sinkt der Strom geringfiigig ab, weil sich die Kennli-
nie um den Punkt K (Kompensationspunkt) dreht. Ursache
fiir dieses eigentiimliche Verhalten ist einerseits eine Her-
absetzung der Beweglichkeit der Ladungstriger im Kanal,
andererseits eine Verringerung der Sperrschichtbreite. Der
erste Effekt dominiert bei hohen Stromen und der zweite
— mit entgegengesetzter Wirkung — bei niedrigen Stromen.
Die Auswirkung auf den Ruhestrom bleibt umso geringer,
je flacher die Widerstandsgerade verlduft, d. h. je grofer der
Widerstand Rg und die von ihm ausgehende Gleichstromge-
genkopplung ist.

Fiir die Untersuchung des Ubertragungsverhaltens, insbe-
sondere bei hoheren Frequenzen, ersetzt man den FET in
Abb. 9.16 durch seine Ersatzschaltung nach Abb. 9.17. Die
hier eingetragenen ,,parasitiren” Kapazititen werden durch
die jeweilige Kapazitit der Anschlussdrihte gegeneinander
gebildet, teilweise auch durch zusitzliche Sperrschichtka-
pazititen im Kristallinneren. Das Letztere trifft zu auf die
Kapazititen Cgs und Cgp, mit denen vereinfachend die
Kapazitit der Gate-Kanal-Sperrschicht erfasst wird. Man
kommt so zu Abb. 9.19, wenn man die Kondensatoren C;,
C, und Cg alle als Wechselstromkurzschliisse betrachtet und
fiir den Spannungsgenerator am Eingang einen dquivalenten
Stromgenerator einsetzt. Fiir einen ,,mittleren” Frequenzbe-
reich konnen die parasitidren Kapazititen noch vernachléssigt
werden, so dass man dann unmittelbar die Spannungsverstir-
kung V,, anschreiben kann und ebenso die Spannungsverstér-
kung V4 mit Bezug auf die Quellenspannung ug..

Bei hoheren Frequenzen haben Cgs, Cgp und Cpg ent-
scheidenden Einfluss. Die rechnerische Untersuchung dazu
lasst sich wesentlich vereinfachen, wenn man von dem sog.

Miller-Theorem Gebrauch macht. Danach kann man die Ein-
gang und Ausgang verbindende Kapazitit Cgp auflosen in
zwei Ersatzkapazititen Cgp und Cf, die jeweils Eingang
und Ausgang gegen Masse belasten und als ,,Millerkapazi-
tiaten® bezeichnet werden. Man erhélt auf diese Weise eine
getrennte Fingangs- und Ausgangsersatzschaltung. Eine Er-
kldrung fiir diese Methode findet man aus einer Betrachtung
der Wechselspannung ugp~. bzw. upg.. iiber der Kapazitit
Cgp. Mit V, = —2 aus dem Beispiel folgt:

UGD~ = Ui~ — U~ = Uj~ - (1 — Vu) = Ui~ * 3 und

UpG~ — U2~ — Ui = U~ (1 — VLU) = Up~ 1,5

Da die Spannung iiber der Kapazitiit Cgp hier 3-mal so grof3
ist wie die Eingangsspannung, muss eine den gleichen Strom
fiihrende Ersatzkapazitit C, parallel zum Eingang offenbar
3-mal groBer als Cgp angesetzt werden. Die Ersatzkapazi-
tit C{, parallel zum Ausgang muss hier also 1,5-mal grofier
als Cgp sein. In allgemeiner Betrachtung ergeben sich die
Millerkapazitdten gemifl Abb. 9.19. Damit erhélt man un-
mittelbar fiir Eingang und Ausgang durch Zusammenfassung
der Widerstinde und Kapazititen im Ersatzbild eine Zeit-
konstante und als Kehrwert dieser Zeitkonstante jeweils eine
obere Grenzfrequenz. Die niedrigste von beiden bestimmt
die obere Grenzfrequenz fiir die Gesamtschaltung.

Mit steigender Verstirkung |V, | wird offenbar die den Eingang belas-
tende Miller-Kapazitit Cg, immer gréBer und dadurch die Bandbreite
nach hohen Frequenzen hin zunehmend eingeschrinkt. Man bezeichnet
diesen Zusammenhang als Miller-Effekt. Die ausgangsseitige Miller-
Kapazitit C, ist von untergeordneter Bedeutung.

Bei tiefen Frequenzen spielen die parasitiren Kapaziti-
ten keine Rolle. Wirksam werden dann C;, C, und Cg. Bei
hinreichender GroBe der Kapazitit Cs — meistens realisiert
durch einen Elko — kann man diese weiterhin als Wech-
selstromkurzschluss betrachten, wenn man die in Abb. 9.16
angegebene Bedingung erfiillt. Es folgen dann die angegebe-
nen unteren Grenzfrequenzen fiir Eingang und Ausgang. In
diesem Fall ist die obere von beiden fiir die Gesamtschaltung
maBgebend [U1, U2].

Wie im Abschn. 9.4 lésst sich auch hier eine Kleinsignalanalyse
vorteilhaft mit SPICE durchfiihren, wozu man nicht unbedingt ein
Kleinsignalersatzbild bené&tigt. Man kann hier und bei den folgenden
Schaltungen direkt mit dem Modell des JFETs in die Schaltung ge-
hen und damit die gewiinschten Analysen durchfiihren. Dennoch ist das
Kleinsignalersatzbild immer niitzlich fiir eine tiberschldgige Rechnung
withrend der Entwurfsphase und fiir Kontrollrechnungen.



9.5 Analyse eines Kleinsignalverstarkers in Sourceschaltung n7

04Ug=25V

GS

Abb. 9.18 Analyse des Gleichstrombetriebes

Ugpa— Upe~
Il

Beispiel:
s=4mS, rps = 20 kQ, p = srps = 80
CGS =4 pF,CGD =2 PF, CDS =1 pF

G ]ECG.D ) D
Rl l i
Cos| [ "Cos
Sl.lﬁs.-
rGs = 100 MQ Gs é os

Abb. 9.17 Erweitertes FET-Ersatzbild. Der differentielle Wider-
stand rgg beriicksichtigt den sehr hochohmigen — daher meistens
vernachlédssigbaren — Sperrwiderstand zwischen Gate und Source

Gleichung der Widerstandsgeraden WG:
Ugss=Uco—-Ip - Rs
Ugo = Spannung zwischen Gate und Masse:

Ugo =UB-%=12V

Arbeitspunkt: Ip = 6 mA
Ugs=Ugo-Ip-Rsg=12V-15V=-3V
Ups=UB-Ip-(Rp+Rsg)=25V-18V=7V

. Ik
Ug~ C Fiir mittlere Frequenzen:
Ro. []RG Ry Rz []'os Cos Gol ]'Ds Rp |Cos [IRL d
L
fa - o o .
Uy Ue Vy=—2==-s:(Rp || R [ ms)
Seuy, U~
e 1
1| Mitler - Theorem zB. V_u ~—4mS-35000Q=-2
) i | fiir Rp « RL, rps
Ug. . ol
E/}\ Re| R [R2 |res CGJSGD l s RDJEDS_‘:JCGD R, v ot Ry | R2)
I 2 T H YT u Ry Ry)+Rg
U U~
s-u,,)
Eingangsersatzschaltung Ausgangsersatzschaltung
. " 1 Miller-
Cp =Cop (- Vy) Cop =Cop(1-—) - -
Vu kapazitdten
go = : 1 go = i 1 obere Grenz-
(Cos +Cop)-(Rg [ Ry [ Rz [|1Gs) (Cps +Cgp)- (s || Rp || RL) frequenzen
1 1 -
Ogu = Og = untere Grenz
Ci-[Ro + Ry IR, [l1s)] Cy-[rps IRp)+ R ] frequenzen

Abb. 9.19 Ersatzbildentwicklung fiir hohere Frequenzen
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9.6 Drainschaltung (Sourcefolger)

Bei der Drainschaltung verbindet man entsprechend
Abb. 9.20 die Drainelektrode direkt mit dem Pluspol der Be-
triebsspannungsquelle. Ein Drainwiderstand Rp wie bei der
Sourceschaltung existiert nicht, was bei sonst unverinderter
Widerstandsbeschaltung zu einer hoheren Spannung Upg
fiihrt. Wegen der Stromgegenkopplung durch Widerstand Rg
erhoht sich der Ruhestrom Ip dennoch nur geringfiigig.

Man steuert am Gate und nimmt das Signal an der Source-
elektrode wieder ab. Jede positive Halbschwingung fiihrt zu
einer Erhohung des Drainstromes und damit zu einer Anhe-
bung des Sourcepotentials. Die Ausgangsspannung folgt also
der Eingangsspannung, weshalb man die Schaltung auch als
Sourcefolger bezeichnet.

Zwischen Drain und Masse besteht iiber die Betriebsspan-
nungsquelle ein Wechselstromkurzschluss, der durch einen
,,/Abblockkondensator* Cg noch verbessert werden kann. In
Bezug auf den Kleinsignalbetrieb ist also die Drainelektrode
— ebenso wie Masse — der Eingangs- und Ausgangsschal-
tung zugehorig, worauf sich die Bezeichnung Drainschaltung
griindet.

Besonders deutlich wird dies, wenn man das bekannte
Kleinsignalersatzbild in die Schaltung einfiigt. Man erhilt
dann das Abb. 9.20b. Dieses noch reichlich komplizierte Bild
kann fiir ,,mittlere* Frequenzen vereinfacht werden, indem
man alle parasitiren Kapazititen und den sehr hochohmigen
Widerstand rgs vernachléssigt, ferner die Koppelkondensa-
toren C; und C, als Wechselstromkurzschliisse ansieht. Man
kommt zu Abb. 9.21a und findet dazu mit den Gleichun-
gen (1) bis (4) die Ausgangsspannung u,.. entsprechend der
Beziehung (5). Fiir Rg — oo folgt daraus die ausgangs-
seitige Leerlaufspannung uyo.. Diese kann man als Quel-
lenspannung annehmen fiir eine Ausgangsersatzschaltung
nach Abb. 9.21b. Der zugehorige Innen- bzw. Ausgangswi-
derstand r, ergibt sich unmittelbar aus Gl. (5), die formal
eine Spannungsteilung entsprechend der Ersatzschaltung be-
schreibt.

Da stets das Produkt p= s - rpg >>1 ist, geniigt die
angendherte Ersatzschaltung nach Abb. 9.21c. Die Span-
nungsverstiarkung V, ist daraus unmittelbar abzulesen und
stets kleiner als eins. Sie ist andererseits positiv und reell,
was Phasengleichheit zwischen Eingangs- und Ausgangs-
spannung bedeutet. Bemerkenswert ist der niederohmige
Ausgangswiderstand & 1/s. Ein hochohmiger Generator er-
scheint also durch Zwischenschaltung des Sourcefolgers fiir
die Last niederohmig, eine niederohmige Last fiir den Gene-
rator dagegen hochohmig. Die Schaltung erfiillt die Funktion
eines , Impedanzwandlers*.

Bei hoheren Frequenzen werden die parasitiren Kapazi-
taten wirksam. Aus Abb. 9.20b ist zu erkennen, dass Cgp
unmittelbar den Eingang belastet und Cpg den Ausgang. Die
Kapazitit Cgg wirkt als Koppelkondensator zwischen Ein-
gang und Ausgang. Sie kann nach dem Miller-Theorem in
zwei Ersatzkapazititen Ci;g und Cfg aufgespalten werden’.
Wandelt man noch die Spannungsquellen in Abb. 9.21c in
dquivalente Stromquellen um, so gelangt man zu Abb. 9.22.
Darin ist der Vollstindigkeit halber auf der Eingangsseite
auch ein nach dem Miller-Theorem transformierter Wider-
stand rgq (Millerwiderstand) eingetragen, der hier 10-mal
grofer als der urspriingliche Widerstand rgs und damit erst
recht vernachldssigbar ist. Die drastische Widerstandserho-
hung wird als Bootstrap-Effekt bezeichnet und beruht auf der
Tatsache, dass das Sourcepotential dem Gatepotential stets
folgt, so dass die Spannung ugs~ klein bleibt, ebenso der
entsprechende Strom iiber die Elemente rgs und Cgg. Die
Bezeichnung ,,Bootstrap-Effekt* entspringt der Vorstellung,
dass ein fiktiver Schniirsenkel (engl. bootstrap) den ,,Fuf3-
punkt” von rgs und Cgg bei steigender Eingangsspannung
hochzieht.

Mit Abb. 9.22 kann man unmittelbar fiir Eingang und Ausgang eine
Zeitkonstante angeben, als deren Kehrwert die obere Grenzfrequenz er-
scheint. Unter Beriicksichtigung der unvermeidlichen Lastkapazitit C.
durch die nachfolgende Schaltung bei gleichzeitiger Vernachlédssigung
der sehr kleinen Millerkapazitit folgt:
1
Wgo NN ————————
¢ Cop - (Rg || Rp)

fiir den Eingang und

1
° 7 (Cos +C0) - (L IR)

Wg

fiir den Ausgang.

Die niedrigste der beiden Grenzfrequenzen wy, ist fiir die Gesamt-
schaltung mafigebend.

Bei tiefen Frequenzen bilden die Koppelkondensatoren C; und C,
Hochpisse und begrenzen das Ubertragungsfrequenzband nach unten.
Man findet:

1
Wy X ————————
70 R || Ry)
fiir den Eingang und
1

Co-[(L I Rs) +Ri]

Wgy A

fiir den Ausgang.
In diesem Fall ist die hohere der beiden Frequenzen fiir die Gesamt-
schaltung maBgebend.

3 Vgl. Abschn. 9.5. Hier ist zu bilden ugs. = U —up. = upo - (1 —
V) =0,1-u;. fiir Vv, =0,9.
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Abb. 9.20 Drainschaltung als Kleinsignalverstirker. a Schaltung, b Ersatzschaltung des Verstirkers
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Abb. 9.21 Entwicklung eines praktischen Ersatzschaltbildes. a urspriingliches Ersatzbild, b vereinfachtes Er-
satzbild, ¢ angenihertes Ersatzbild
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Abb. 9.22 Ersatzschaltbild fiir hohere Frequenzen
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9.7 Gateschaltung

Bei der Gateschaltung ist die Gateelektrode die fiir den
Eingangs- und Ausgangskreis gemeinsame Elektrode. In der
Schaltung nach Abb. 9.23 wird sie iiber den Kondensa-
tor Cgo wechselstrommifig mit Masse verbunden. Die fiir
die Ruhestromeinstellung mafgebenden Widerstinde R, R,
und Rg sind gegeniiber der betrachteten Drain- und Source-
schaltung unverindert, so dass sich der gleiche Ruhestrom
einstellt. Mit den gleichen differentiellen Kennwerten und
parasitiren Kapazititen gelangt man zu Abb. 9.23b. Gesteu-
ert wird die Schaltung an der Sourceelektrode und belastet
an der Drainelektrode.

Bei mittleren Frequenzen kann man wieder alle pa-
rasitdren Kapazititen vernachlidssigen. Vernachlidssigt man
weiterhin den sehr hochohmigen Widerstand rgs, so folgt
Abb. 9.24a. Unter der Annahme einer direkten Spannungs-
steuerung mit ug. = u;. (Rg = 0) beschreiben die Glei-
chungen (1) bis (3) vollstidndig das Verhalten. Es folgt damit
die wichtige Beziehung (4) fiir den {iber den FET-Kanal und
die Last R}, flieBenden Strom is.. Dieser tritt an der Sour-
ceelektrode ein und auf der Drainseite wieder aus. Dafiir gilt
praktisch immer Gl. (5) als gute Niherung und héufig auch
Gl. (6). Die Letztere besagt, dass der Eingangsleitwert an der
Sourceelektrode etwa gleich der Steilheit s ist. IThr Kehrwert
1/s stellt demnach néherungsweise den Eingangswiderstand
dar. Dieser ist relativ klein.

Den Ausgang kann man nach GIl. (5) als Stromquelle
darstellen mit dem Quellenstrom s - u;. und dem Innen-
widerstand rps. Abb. 9.24b zeigt dazu die vollstindige Er-
satzschaltung. Man entnimmt ihr die Spannungsverstiarkung
Vu =s- (ps || Rp). Eingangs- und Ausgangsspannung sind
in Phase.

Fiir die Ansteuerung mit Generatorwiderstand Rg dndert
sich der Eingangswiderstand nicht. Mit der Bedingung R’p
= 0 (Ausgangskurzschluss) erhdlt man den Quellenstrom
ig~ zum Ausgang mit Bezug auf die Quellenspannung ug.
am Fingang nach Gl. (7). Zu dessen Berechnung wandelt
man zweckmifBig die Spannungsquelle am Eingang in eine
dquivalente Stromquelle. Dann erscheinen die Widerstinde
Rg und Rg parallel und werden rechnerisch zu Rg zusam-
mengefasst?.

*Vgl. Quellenumformung in Abb. 9.25. Der Strom i folgt so unmittel-
bar nach der Stromteilerregel:

!/
o Yo Rs
Is~ = Re ps+R}
/ D
G RS + 5-TpS
ug. Ry .
= —. : = ig~ = Ausgangskurzschlussstrom.
Re R§+ < R, =0

Der Ausgangswiderstand r, ist aufgrund der Stromgegen-
kopplung an den Widerstinden Rg und Rg tatsidchlich groier
als rpg. Es liegt das Verhalten einer Stromquelle vor mitr, =
rjys nach Gl. (8)°. Abb. 9.24c zeigt das entsprechende Ersatz-
bild.

Bei hoheren Frequenzen arbeitet man in der Regel mit
niedrigem Lastwiderstand R}, < rps und einem Eingangswi-
derstand & 1/s. Unter Beriicksichtigung einer Lastkapazitit
Cp folgt dazu das Abb. 9.25. Die Koppelkapazitit Cpg
zwischen Eingang und Ausgang ist wieder nach dem Miller-
Verfahren in die Anteile Cj,g und C} aufgespalten. Offen-
sichtlich tritt die Kapazitit Cp,g negativ auf und kompensiert
damit ganz oder teilweise die Kapazitit Cgg. Die obere
Grenzfrequenz fiir die Gesamtschaltung wird dann durch
die Ausgangsersatzschaltung allein bestimmt, und zwar wie-
der durch den Kehrwert der Zeitkonstante (vgl. Abschn. 9.5
und 9.6).

Die charakteristischen Eigenschaften der Gateschaltung
sind ihr niedriger Eingangswiderstand, ihr hoher Ausgangs-
widerstand und eine nur schwache, nicht stérende kapazitive
Riickwirkung. Die erstgenannte Eigenschaft verlangt Steuer-
leistung und meistens auch eine niederohmige Ansteuerung,
z.B. iiber einen Sourcefolger oder einen Parallelschwing-
kreis mit angezapfter Spule als Impedanzwandler. Im letzte-
ren Fall wird der Eingang selektiv. Man lédsst dann zweck-
miBig auch den Ausgang auf einen Parallelschwingkreis
arbeiten, fiir den der hochohmige Ausgangswiderstand als
Dampfungswiderstand wirksam ist, und kommt so zu einem
eingangs- und ausgangsseitig selektiven Verstérker, wie er in
der HF-Technik hiufig benutzt wird. Dort liegt das Hauptan-
wendungsgebiet der Gateschaltung. Meistens legt man hier
das Gate direkt auf Masse, wodurch der Abblockkondensator
Cqo eingespart wird. Die Gatevorspannung wird dann durch
den Spannungsabfall iiber Rg automatisch erzeugt ohne Zu-
hilfenahme eines Gatespannungsteilers mit R; und R;.

Bei Hochfrequenzanwendungen kommt es besonders dar-
auf an, alle Leitungen zu den FET-Anschliissen moglichst
kurz zu halten, um schidliche Wirkungen der Leitungsin-
duktivitidten zu vermeiden. Das Abblocken der Betriebsspan-
nung unmittelbar an der Schaltung durch einen induktivitéts-
armen Kondensator ist hier zwingend notwendig.

5 Siehe Abschn. 9.3, Berechnung des Widerstandes rbs.
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Abb. 9.25 Ersatzschaltbild fiir hohere Frequenzen
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9.8 Feldeffekttransistoren mit isolierter
Gate-Elektrode

Neben dem Sperrschicht-Feldeffekttransistor (JFET) gibt es
den Feldeffekttransistor mit isolierter Gate-Elektrode (IG-
FET). Wie beim JFET existieren nebeneinander eine n-
Kanal- und eine p-Kanal-Version, die jeweils in zwei Arten
herstellbar sind:

1. Verarmungstyp (selbstleitend, engl. depletion-type),
2. Anreicherungstyp (selbstsperrend, engl. enhancement-

type).

Abb. 9.26 zeigt schematisch in Schnittbildern fiir den
n-Kanal-IGFET den Aufbau beider Arten. Gemeinsames
Merkmal aller IGFETs ist die galvanische Trennung der
als Metallschicht ausgebildeten Gate-Elektrode durch eine
diinne Isolierschicht vom Halbleiterkorper. Von der Schich-
tenfolge Metalllsolator-Halbleiter (semiconductor) riihrt die
frithere Bezeichnung MISFET her. Da die heutige Techno-
logie praktisch ausschlieBlich mit einer Siliziumoxidschicht
als Isolator arbeitet, hat sich die Bezeichnung MOSFET ein-
gebiirgert (O = Oxid).

Beim sog. Verarmungstyp existiert nach Abb. 9.26a ein
n-leitender Kanal, eingebettet in ein p-leitendes Substrat
(bulk, body), dessen Anschluss B normalerweise mit der
Source-Elektrode verbunden wird. Durch eine positive Ga-
tespannung werden zusitzliche Elektronen aus dem Substrat
in den Kanalbereich gezogen. Es werden dort Elektronen
angereichert, die Leitfdhigkeit des Kanals wird erhoht. Ei-
ne negative Gatespannung bewirkt das Gegenteil, sie fiihrt
zu einer Verarmung des Kanals an frei beweglichen La-
dungstrigern. Der bei der Gatespannung null bereits leitende
Feldeffekttransistor dieses Typs arbeitet also je nach Polaritit
der Gatespannung im Anreicherungs- oder im Verarmungs-
betrieb. Der letzten Eigenschaft verdankt er seinen Namen
zur Unterscheidung von dem zweiten MOSFET-Typ, der nur
im Anreicherungsbetrieb arbeiten kann (Abb. 9.26b). Bei
diesem bildet sich erst beim Uberschreiten einer gewissen
Spannung Ugs (Schwellenspannung, threshold voltage Uty
bzw. Ur) ein leitender Kanal unter der Oxidschicht.

In den Kennlinien nach Abb. 9.27a, c¢ driickt sich der
beschriebene Sachverhalt zunichst bei kleinen Spannungen
Ups (ohmscher Bereich) in einer entsprechenden Erhohung
der Kennliniensteigung bei positiv ansteigender Gatespan-
nung aus. Wie beim JFET ist somit in beiden Fillen die
Verwendung als steuerbarer Widerstand moglich. Eine Er-
hohung der Spannung Upg fiihrt wie dort zu einer Ab-

schniirung des Kanals, so dass die Ip-Upg-Kennlinien in
einen ,,Séttigungsbereich* einmiinden. Die Darstellung des
Drainstromes Ip iiber der Gatespannung bei festgehaltener
Spannung Upg fiihrt zu den ,,Ubertragungskennlinien* nach
Abb. 9.27b, d, die annihernd den folgenden Parabelfunktio-
nen folgen:

Uesc \ 2
Ip ~ Ipss - (1 — ﬁ) bzw.
Uy

Ip ~ Ip(2Uy) - (1 — %)2
Ur
mit ID (2UT) = ID fiir UGS = 2UT.6

Grundsitzlich kann der MOSFET angewendet werden
wie der JFET als Verstiarker, Stellwiderstand und Schal-
ter. Die Ersatzschaltungen sind sinngeméill zu iibertragen.
Besondere Vorziige weist der MOSFET als Schalter auf,
da er statisch keine Steuerleistung benétigt. Der Gatestrom
liegt in der GroBenordnung Pikoampere. Die Isolation der
Gate-Elektrode vom Substrat ist so gut, dass beim Anfas-
sen aufgebrachte Ladungen bereits zur Uberschreitung der
Durchschlagsspannung (50... 100 V) zwischen Gate und
Substrat fiihren konnen. Manche Hersteller wirken einer auf
diese Weise moglichen Beschiddigung durch integrierte Z-
Dioden zwischen Gate und Source entgegen. Ansonsten ist
Vorsicht geboten.

Die Schaltzeichen der vier moglichen MOSFET-Typen
werden in Abb. 9.28 wiedergegeben. Die Richtung der Pfeile
im Symbol ldsst zwischen n-Kanal- und p-Kanal-Typ unter-
scheiden. Die Eigenschaften ,,selbstleitend* und ,,selbstsper-
rend* werden im Symbol durch einen durchgehenden bzw.
unterbrochenen Strich ausgedriickt. Die angegebenen Grof3-
signalersatzbilder beschreiben in grober Weise die Funktion:
Das isolierte Gate steuert den nichtlinearen Kanalwiderstand.
Der durchgehende pn-Ubergang zum Substrat wird durch
zwei diskrete Substratdioden (Bulkdioden) dargestellt. Im
Vergleich mit dem entsprechenden Ersatzbild des JFETs
wird damit verstandlich, dass man einen MOS-FET mit her-
ausgefiihrtem Bulkanschluss zusitzlich iiber diese Elektrode
wie einen JFET steuern kann. Die Steuerempfindlichkeit ist
allerdings vergleichsweise gering.

Literatur: [9-1, 9-2, 9-3, U1, U2]

DIN 41858, 41791

6 IDSS = ID fiir UGS = 0. Ferner ist: Up = UGS fiir ID =0 (w1e beim
JFET), siehe dazu auch Abschn. 9.1.
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9.9 Integrierte MOS-Schaltungen

Die moderne Halbleitertechnologie ermdglicht es, auf ei-
nem einzigen Halbleiterplattchen (Chip) eine Vielzahl von
einzelnen MOSFETs zu erzeugen und diese auch in geeig-
neter Weise zu einer ,,integrierten Schaltung® miteinander
zu verbinden’. Bei dieser ,,monolithischen* Bauweise ldsst
sich eine ausgezeichnete Gleichmifigkeit in den Eigenschaf-
ten der einzelnen FETSs erzielen, was besondere Schaltungen
ermoglicht, die in diskreter Technik nicht realisierbar sind.
Dazu gehort der in Abb. 9.29 gezeigte ,,Stromspiegel* (engl.
current mirror).

Die integrierten Transistoren zeichnet man ohne die bei
diskreten Transistoren iibliche Umrandung. Mit der Kurz-
schlussverbindung zwischen Gate und Drain gilt fiir Tran-
sistor T1 in Abb. 9.29a: Ups = Ugs bzw. Ugp = 0. Das
bedeutet, dass der selbstsperrende FET im Abschniirbereich
arbeiten muss, und zwar auf der parabelformigen Kennlinie
nach Abb. 9.29b. Der Arbeitspunkt ergibt sich als Schnitt-
punkt mit der Widerstandsgeraden WG. Da FET T2 stets mit
derselben Spannung Ugg wie T1 gesteuert wird, kann man
auch den gleichen Drainstrom erwarten, der als Laststrom
Iy auftritt. Es gilt also Iy =~ Ip; (Spiegeleffekt), weitge-
hend unabhingig vom Lastwiderstand, solange T2 ebenfalls
im Abschniirbereich arbeitet. Die Schaltung dient daher
hiufig als Konstantstromschaltung und kommt vor in den
beiden Varianten Stromsenke (Abb. 9.29a) und Stromquelle
(Abb. 9.29c¢). Die Unterscheidung ist eine Sache der Betrach-
tungsweise. Stromquelle gilt als Oberbegriff, vgl. auch die
Abschn. 9.3 und 10.10.

Eine Realisierung der Schaltungen des Bildes 1 ist mog-
lich mit dem integrierten Baustein CA 3600, in dem nach
Abb. 9.30 drei p-Kanal-MOSFETs sowie drei dazu komple-
mentire n-Kanal-MOSFETS in einem Dual-in-Line-Gehéduse
enthalten sind. Die gesamte Schaltung ist untergebracht auf
einem winzigen Halbleiterchip mit 2 mm Kantenlinge in der
Mitte des Gehiduses. Die einzelnen FETS sind in der angege-
benen Weise miteinander verschaltet. Die vier ersten konnen
aber dennoch weitgehend unabhingig wie Einzel-FETs ge-
nutzt werden.

Die gleichzeitige Verwendung von n-Kanal- und p-
Kanal-MOSFETs, wie sie der Baustein ermoglicht, fiihrt
zur CMOS-Technik (CMOS = Complementary Metal
Oxide Semiconductor). Als wichtiges Beispiel zeigt dazu
Abb. 9.31a die Schaltung eines CMOS-Inverters. Die Funkti-
on wird deutlich aus den Spannungs-Ubertragungskennlinien

7 Zur Begriffserkldrung sieche Anhang A.5.

der Abb. 9.31b, die fiir drei verschiedene Betriebsspannun-
gen aufgezeichnet sind. Bei geringer Eingangsspannung u; ist
der p-Kanal-FET leitend, der n-Kanal-FET jedoch gesperrt,
so dass der Ausgang A das durch die Betriebsspannung Ug
vorgegebene Potential annimmt. Bei einer Steigerung der
Eingangsspannung ergibt sich ein Ubergangsgebiet, in dem
der n-Kanal-FET zunehmend leitend wird, wéhrend der p-
Kanal-FET zunehmend sperrt. Schlielich sinkt dabei die
Ausgangsspannung auf null. Ein positiver Spannungssprung
am Eingang wird also beantwortet durch einen Sprung in
umgekehrter Richtung am Ausgang (Inverter). Wihrend des
Ubergangs flieBt ein Strom ig entsprechend Abb. 9.31c.

CMOS-Inverter haben grofle Bedeutung in der Digital-
technik, konnen aber wegen ihrer stetig verlaufenden Uber-
tragungskennlinie auch fiir analoge Verstirkerzwecke ge-
nutzt werden. Abb. 9.32a zeigt die Schaltung und Abb. 9.32b
das Verstirkungsprinzip anhand einer Ubertragungskennli-
nie. Den Arbeitspunkt A erreicht man mit Hilfe des Wi-
derstandes R, der im Ruhezustand fiir beide MOSFETSs
die Spannung Ugp = 0 erzwingt (vgl. oben). Bei gleichem
Drainstrom miissen dann auch die Spannungen Ugs dem
Betrage nach gleich sein, was nur moglich ist bei einem
Arbeitspunkt in Kennlinienmitte. Es ergibt sich eine Span-
nungsverstarkung mit Phasenumkehr.

Eigentiimlicherweise verliuft die Ubertragungskennlinie
bei kleinen Betriebsspannungen steiler als bei groferen, so
dass die mogliche Spannungsverstiarkung V, bei kleinen Be-
triebsspannungen entsprechend grofer ist. Abb. 9.32c zeigt
ihren Frequenzgang mit der Betriebsspannung Ug als Pa-
rameter. Die Verstirkung wird, wie es in der Praxis iiblich
ist, als Spannungspegel im DezibelmaB (dB) angegeben®.
Sie ist iiber einen weiten Frequenzbereich konstant (Breit-
bandverstirker), sinkt aber bei hheren Frequenzen aufgrund
kapazitiver Effekte ab. Wegen der nichtlinearen Ubertra-
gungskennlinie ist sie dariiber hinaus auch amplitudenabhin-
gig. Mit steigender Amplitude sinkt die Verstirkung ab bei
gleichzeitigem Auftreten nichtlinearer Verzerrungen bis zum
Erreichen einer beidseitigen Signalbegrenzung.

Bei weiterer Ausnutzung des Bausteins CA 3600 kann
man zwei gleiche Inverterstufen hintereinander schalten. Die
Einzelverstiarkungen multiplizieren sich, und die bei der Ein-
zelstufe auftretende Phasenumkehr wird aufgehoben. Man
wendet derartige Schaltungen bei analogen integrierten Ver-
starkern an.

Literatur: [9-4, 9-5]

8 Siehe Anhang A.12.
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9.10 Analogschalter und -multiplexer

Eine wichtige Anwendung der CMOS-Technik sind Analog-
schalter, bei denen das eigentliche Schaltelement durch ein
sog. CMOS-Ubertragungsgatter (transmission gate) gebildet
wird. Es besteht nach Abb. 9.33a aus der Parallelschaltung
eines n- und eines p-Kanal-MOSFETs, deren Bulkpotentiale
durch eine positive und eine ausreichend negative Betriebs-
spannung so festgelegt werden, dass die Bulkdioden sicher
sperren. Positives Potential am Anschluss S und negatives
bzw. Nullpotential am Anschluss S schaltet beide MOSFETSs
in den Leitzustand. Abb. 9.33b zeigt die dabei mogliche
Signaliibertragung auf einen Widerstand Ry, wobei sich ent-
sprechend dem endlichen Durchgangswiderstand Rox eine
Abschwichung ergibt. Bei grolen Signalamplituden tritt zu-
satzlich eine Verzerrung auf, weil Potentialinderungen am
Eingang und Ausgang eine Widerstandsmodulation bewir-
ken. Da dieser Effekt aber in beiden FETs gegenliufig
auftritt, bleiben die Verzerrungen gering. Eine Umkehrung
der Steuerpotentiale fithrt zum Sperrzustand, der den Signal-
weg E-A stromlos und die Ausgangsspannung zu null macht.

Eine praktische Ansteuerschaltung zeigt Abb. 9.34a. Da-
bei sorgt eine vorgeschaltete Inverterstufe T3/T4 fiir die
Potentialumkehrung am Anschluss S gegeniiber S. Die so
aufgebaute Schalterstufe ldsst sich vereinfacht darstellen mit
Abb. 9.34b, wobei in der Tabelle die Abkiirzung H fiir
,.High* (Plus-Potential ~ + Ug) und L fiir ,,Low* (Null-
oder Minuspotential &~ —Up) steht. Die Schaltung steht vier-
fach zur Verfiigung in dem DIL-Baustein 4016 bzw. in der
etwas verbesserten Version 4066 nach Abb. 9.34c.

Obwohl dieser Baustein offenbar nur Einschalter enthilt,
kann man mit ihm entsprechend Abb. 9.35a auch einen
Umschalter aufbauen. Man verbindet dazu zwei Einschal-
ter einseitig zu einem gemeinsamen Anschluss Z und steuert
dann beide wechselweise iiber einen Inverter. Der Letztere
wird in diesem Fall gebildet durch einen weiteren Einschal-
ter in Verbindung mit einem externen ,,Pull-up-Widerstand*
R. Der vierte noch zur Verfiigung stehende Einschalter bleibt
ungenutzt. Er kann aber entsprechend Abb. 9.35b sinnvoll
eingesetzt werden fiir eine Verriegelung des gemeinsamen
Schalterausgangs Z. Die zugehorige Ansteuerung geschieht
iiber den Steueranschluss ,,Inhibit“, mit dem der gemeinsame
Weg tiber Z bei H-Potential freigegeben und bei L-Potential
gesperrt wird.

Mit der Schalteranordnung nach Abb. 9.35 wird die
einfachste Form eines Multiplexers, d.h. eines Mehrstel-

lenschalters, gezeigt, wie er beispielsweise als Messstel-
lenumschalter benotigt wird. Mit der angenommenen Wir-
kungsrichtung von E nach Z spricht man von einem 2 zu
1-Multiplexer, bei umgekehrter Wirkungsrichtung von einem
1 zu 2-Demultiplexer.

Threr groBen praktischen Bedeutung wegen gibt es heu-
te viele integrierte Multiplexerbausteine. Abb. 9.36 zeigt
die Typen 4051 und 4052 aus der CMOS-Serie 4000°.
Wihrend der Erstere einen 8-stelligen Umschalter mit Inhi-
bitfunktion enthilt, stellt der Baustein 4052 zweifach einen
4-stelligen Umschalter zur Verfiigung. Die Schalterstellung
wird im ersten Fall durch ein dreistelliges Codewort (A,
B, C), im zweiten Fall durch ein zweistelliges Codewort
(A, B) bestimmt. Aufgrund der beliebigen Ubertragungs-
richtung (bidirektionales Verhalten) ist sowohl Multiplexer-
wie auch Demultiplexerbetrieb moglich. Wichtig ist hier
der mit Ugg bezeichnete Anschluss. Er stellt das negative
Betriebspotential fiir die Transmissionsgatter zur Verfiigung,
das bei durchweg positiver Signalspannung auch Massepo-
tential sein kann. Fiir die Ansteuerung gilt: H = 4+Ug, L =
0V, und zwar unabhingig von der Spannung Ugg.

Bei der Anwendung von Analogschaltern/Multiplexern ist Folgendes zu
beachten:

1. Der Durchgangswiderstand Rgy im Leitzustand ist nicht null. Er ist
zudem noch abhéngig von der Betriebsspannung, der Temperatur
und auch von dem zu schaltenden Signal.

2. Im Sperrzustand flieBen ,,Leckstrome* sowohl iiber den Signalgene-
rator als auch die Last, hauptséchlich wegen der nicht vollkommen
sperrenden Bulkdioden.

3. Die Schaltfrequenz wird begrenzt durch Schaltzeiten in der Gréfen-
ordnung 100. .. 500 ns.

4. Die Signalspannung muss normalerweise beschrinkt bleiben auf
den Bereich innerhalb der positiven und negativen Betriebsspan-
nung. Andernfalls werden die Bulkdioden leitend, wobei es in Ver-
bindung mit einer parasitdren Stromverstirkung zu einem ,,Latch-
up® kommen kann. Darunter versteht man eine leitende Querver-
bindung zwischen +Ug und —Ug (Ugg) mit Selbsthalteeffekt, die
zur Zerstorung fiihren kann. Aus diesem Grunde werden neuere
CMOS-Analogschalter unter Inkaufnahme eines groBeren Schal-
tungsaufwandes ,.latch-up-frei* hergestellt. Als bewihrte Methode
gilt die ,dielektrische Isolation®, d.h. die galvanische Trennung
der Schalterelemente vom Substrat durch eine Oxidschicht. Im An-
hang B.9 werden entsprechende Schaltertypen beschrieben.

° Mit der Serie CD 4000 wurde von der Fa. RCA um 1970 die CMOS-
Technologie in die Praxis eingefiihrt, gefolgt von Motorola mit der Serie
MC 14000.
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9 Feldeffekt-Transistoren

9.1 KenngroBBen und ihre Anwendung

Mit spezifischen Kenngroflen bzw. Kennwerten (Kenndaten)
werden die Eigenschaften eines elektronischen Bauelemen-
tes beschrieben und im ,,Datenblatt” vom Hersteller mitge-
teilt. Es handelt sich dabei um typische Messwerte, die unter
bestimmten Betriebsbedingungen ermittelt werden. Zur ein-
deutigen Beschreibung gelten bestimmte Sprachregelungen,
die sich beim FET hauptsidchlich auf das Zahlpfeilsystem
nach Abb. 9.37 beziehen. Dazu gilt:

1. Strome werden dann als positiv bewertet, wenn sie im
konventionellen Sinn auf den im Index bezeichneten
Anschluss zuflieBen, d.h. in Richtung der angegebenen
Stromzéhlpfeile flieBen. Andernfalls gelten sie als nega-
tiv.

2. Spannungen werden dann als positiv bewertet, wenn die
im Index zuerst genannte Elektrode positiv gegeniiber der
an zweiter Stelle genannten Elektrode ist, d. h. wenn ein
Potentialgefille in Richtung der zugehorigen Spannungs-
pfeile vorliegt. Grundsitzlich gilt also: Ugs = —Usgg,
Ups = —Usp.

Abb. 9.38 zeigt anhand einiger Beispiele die Anwendung
dieser Regeln. Bei Dreifachindizes gilt:

3. Sofern der Index aus drei Buchstaben besteht, bezeich-
nen die beiden ersten Elektroden. Der dritte Buchstabe
bezieht sich auf den Zustand einer weiteren Elektrode.
S bedeutet dabei Kurzschluss und R Widerstandsverbin-
dung mit der an zweiter Stelle genannten Elektrode, O
oder O bedeuten ,,offen®.

4. Ein Klammerzusatz im Index bezieht sich auf einen be-
stimmten Betriebsfall, z. B. BR = Durchbruch, TO =
Turn On, OFF = AUS, ON = EIN.

Zur Beschreibung des Kleinsignalverhaltens dienen die dif-
ferentiellen KenngroéBen s, rpg und rgg sowie die Kapazititen
Cgss Cgp und Cpg bezogen auf einen bestimmten Arbeits-
punkt. Abb. 9.39 zeigt ihre Anwendung in der bekannten
Kleinsignal-Ersatzschaltung. Die Sourceelektrode ist darin
der Eingangsseite (links) und der Ausgangsseite (rechts) ge-
meinsam zugeordnet. So entsteht ein ,,Zweitor” bzw. ein
Vierpol aus dem urspriinglichen Dreipol. Die vorliegende
Darstellung gilt fiir die Sourceschaltung. Eine Umzeichnung
auf ein Bild mit einer gemeinsamen Drainelektrode fiihrt
zur Drainschaltung. Entsprechend ergibt sich ein Ersatzbild

fiir die Gateschaltung, wenn die Gateelektrode gemeinsam
wird.

Die Vierpoldarstellung hat den Vorteil, dass sie eine sys-
tematische Beschreibung des Betriebsverhaltens ermoglicht.
Dazu werden die Eingangsgréen mit dem Index ,,1* be-
zeichnet und die Ausgangsgrofien mit dem Index ,,2*. Man
kommt so zu den Gleichungen des Abb. 9.39b mit den sog.
Leitwertparametern y;, yj» usw. Diese beschreiben jeweils
den Einfluss der Eingangs- und der Ausgangsspannung auf
den Eingangs- und Ausgangsstrom. Dabei werden die Span-
nungen und Strome als Kleinsignalgroen durch komplexe
Zeiger dargestellt und die Leitwertparameter als komplexe
Faktoren angesetzt. Die letzteren lassen sich im Sinne ei-
ner weiteren Vereinfachung in einem Schema entsprechend
Abb. 9.39¢, d. h. einer Matrix, zusammenstellen. Auf die Un-
terstreichung wird dabei iiblicherweise verzichtet.

Setzt man in den Vierpolgleichungen im Sinne einer
Messvorschrift U, = 0 (Wechselstromkurzschluss am Aus-
gang) oder U; = 0 (Wechselstromkurzschluss am Eingang),
so erhdlt man die in Abb. 9.40 angegebenen physikalischen
Bedeutungen der y-Parameter. Diese stellen Leitwerte bzw.
,.Ubertragungsleitwerte” dar, wenn Strom und Spannung
unterschiedlichen Toren zugehoren. Als komplexe Grofien
lassen sie sich aufspalten in Realteil und Imaginérteil, z. B.
in der Form g;; + jb;;. Anhand des Abb. 9.39 findet man
dazu unschwer die physikalischen GréBen rgs, Cgs usw.

Die y-Parameter werden zu bestimmten Arbeitspunkten
in den Datenblittern angegeben. Je kleiner die Imaginir-
teile bzw. Kapazititen sind, desto besser ist der betr. FET
fiir Hochfrequenzanwendungen geeignet. In Sonderfillen
stellen die Datenblitter auch Frequenzginge der Parame-
ter dar, getrennt nach Realteil g1, g12, ... und Imaginérteil
bii, bia, ... Daraus kann man feststellen, dass das physi-
kalische Ersatzbild nach Abb. 9.39a Giiltigkeit hat bis zu
Frequenzen von etwa 50 MHz, wenn man von einem Mangel
absieht: Der Widerstand rgs = 1/g;; ist nicht konstant, son-
dern nimmt mit der Frequenz ab auf Werte unter 100k<2. Er
bleibt aber damit noch hochohmig im Vergleich zu dem Wi-
derstand der parallel wirksamen Kapazitit Cgg und ist damit
praktisch immer vernachléssigbar.

Der systematische Umgang mit den hier beschriebenen Vierpolparame-
tern ist Gegenstand der sog. Vierpoltheorie. Dabei handelt es sich um
eine allgemeine und umfassende Methode zur rechnerischen Behand-
lung von linearen Netzwerken. Eine griindliche Einfithrung geben die
Biicher [9-6] und [9-7], das letztere mit einer zusétzlichen mathemati-
schen Begriindung.

Literatur: [9-1, 9-2]
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Abb. 9.39 Kleinsignalersatzbild der Sourceschaltung. DIN 41785 empfiehlt fiir alle Kleinsignalwerte
die Kleinschreibung der Indizes, z. B. 1y, statt rpg, Cy; statt Cgs. Da Verwechslungen mit anderen Grofien
hier ausgeschlossen sind, wurde darauf verzichtet. a Physikalisches Ersatzbild. Anstelle des hochohmigen
Parallelwiderstandes rgs am FET-Eingang kann man auch einen niederohmigen Reihenwiderstand zur
Kapazitit Cgg ansetzen, b Leitwertgleichungen, ¢ Leitwertmatrix
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Abb. 9.40 Physikalische Bedeutung der Vierpolparameter und Bezeichnungen. Der zusitzliche Index ,,s“
bedeutet Sourceschaltung: Cy;s, Cias, Cas (siche Anhang B.9)
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Bipolare Transistoren

10.1 Aufbau und Wirkungsweise

Transistoren im {iiblichen Sprachgebrauch sind ,,bipolare*
Transistoren, bei denen Elektronen und Locher gemeinsam
am Ladungstransport beteiligt sind. Der Strom flie3t iiber
einander abwechselnde n- und p-Zonen. Abb. 10.1a zeigt die
Zonenfolge beim npn-Transistor, Abb. 10.2a beim dazu kom-
plementéren pnp-Transistor mit den Anschliissen Emitter E,
Basis B und Kollektor C. Die beiden pn-Uberginge kann
man ersatzweise nach Abb. 10.1b und 10.2b als gegenein-
ander geschaltete Dioden darstellen mit dem gemeinsamen
Punkt B’ im Inneren der Basiszone, der iiber den ,,Basis-
bahnwiderstand” Rpg, (Grofenordnung einige Ohm) zum
Anschluss B Verbindung hat. Dieses Bild mit getrennten Di-
oden erkliart schematisch den Transistoraufbau, nicht aber
seine Funktion.

Abb. 10.1a und 10.2a zeigen vereinfacht die Wirkungs-
weise fiir den normalen ,,aktiven‘ Bereich: Durch eine kleine
Spannung Ugg wird die innere Potentialschwelle der Emit-
terdiode herabgesetzt und Ladungstriager — Elektronen beim
npn-Transistor, Locher beim pnp-Transistor — werden vom
Emitter her in den sehr schmalen Basisraum ,,injiziert*, die
zum grofen Teil vom Kollektor abgesaugt werden. Dazu
muss dieser auf einem hoheren bzw. tieferen Potential liegen.
Die Kollektordiode ist dabei in Sperrrichtung gepolt. Die auf
sie einstromenden Elektronen bzw. Locher sind, von der Ba-
sis her gesehen, Minorititstrager und bilden beim Durchgang
durch die Kollektordiode im Grunde einen Sperrstrom, der
durch die Spannung Ugg gesteuert wird. Die nicht abgesaug-
ten Ladungstréiger bilden den Basisstrom.

Voraussetzung fiir die Funktion des ,Injektionstransis-
tors“, wie der bipolare Transistor auch genannt wird, ist die
enge Kopplung der Emitter- und der Kollektordiode iiber eine
sehr schmale Basiszone (< 50 um). Dadurch kann die Saug-
wirkung des Kollektors nahezu den gesamten Basisraum er-
fassen, sofern die Spannung Ucg ausreichend ist (> 1 V).

Abb. 10.1b und 10.2b zeigen, durch Stromungslinien
veranschaulicht, schematisch die Verteilung der Stréme im
konventionellen Sinn, wobei diese Strome durch ein hochge-
stelltes +-Zeichen gekennzeichnet sind. In der allgemeinen
Bezeichnung lidsst man dieses Zeichen weg und zihlt die
Strome wie beim FET grundsitzlich positiv, wenn sie auf den
Kristall zuflieBen (Abb. 10.1b und 10.2c). Spannungen wer-
den nach den gleichen Regeln bezeichnet wie beim FET'.

' Vgl. dazu Abschn. 9.11.
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Die in Abb. 10.1a und 10.2a dargestellte Schaltung mit
dem Emitter als gemeinsame Elektrode fiir den Eingangs-
und Ausgangskreis bezeichnet man als ,,Emitterschaltung®.
Sie ist vergleichbar mit der Sourceschaltung. Im Gegensatz
dazu gibt es hier auch neben der Steuerspannung Ugg einen
Steuerstrom Ig. Entsprechend erhilt man zwei verschiedene
Kennlinienscharen als Ausgangskennlinien mit Ugg bzw. Iz
als Parameter (Abb. 10.3a, b). Typisch ist fiir beide Fille die
HSattigungscharakteristik entsprechend dem fast konstanten
Strom fiir Ucg > 1 V. Genau betrachtet steigt aber auch in
diesem Bereich der Kollektorstrom noch mit der Spannung
Ucg an. Ursache dafiir ist die steigende Saugwirkung des
Kollektors aufgrund einer Ausdehnung der Basis-Kollektor-
Sperrschicht in den Basisraum, der sog. Early-Effekt. Offen-
bar wirkt sich dieser bei Stromsteuerung (Ig = const.) etwas
stirker aus als bei Spannungssteuerung (Ugg = const.).

Beide Kennlinienscharen werden verkniipft durch die
Eingangskennlinien nach Abb. 10.3c. Die Letzteren folgen
mit guter Ndherung einem Exponentialgesetz und erscheinen
daher in der halblogarithmischen Darstellung als Geraden?.
In der Aufficherung duBert sich eine gewisse Spannungs-
riickwirkung vom Ausgang auf den Eingang, die man aber
meistens vernachldssigen kann.

Der Ausgangsstrom I ist liber einen weiten Bereich dem Basisstrom
Iy proportional und entsprechend steuerbar. Fiir den hier frei gewéhlten
Arbeitspunkt A findet man folgende Grofien:

e Kollektor-Basis-Gleichstromverhéltnis (Gleichstromverstirkung)

=== ~ 250,

Is  28pA

e Gleichstromeingangswiderstand (stark arbeitspunktabhéngig)
U 0,6V

Rpp = —& = ~ 200k,

Ig 2,8 LA

e Gleichstromausgangswiderstand (stark arbeitspunktabhingig)
U 2V

Reg = —= = ~ 3kQ.
Ic 0,7mA

Grundsitzlich ist es moglich, bei einem Transistor Emitter und Kol-
lektor in ihrer Funktion zu vertauschen (Inversbetrieb). Aufgrund der
meistens unsymmetrischen Struktur (Kollektor grofer als Emitter)
findet man dann allerdings andere elektrische Werte vor als im ,,Nor-
malbetrieb®. Die inverse Stromverstiarkung ist kleiner.

Das Wirkungsprinzip des Bipolartransistors wurde 1947 von Bar-
deen und Brattain entdeckt. Die industrielle Fertigung begann in den
50er-Jahren. Zu Herstellungsverfahren siche Anhang A.5.

Literatur: [10-1, 10-2, 10-3]
DIN 41854,41785

2 Vgl. Darstellung mit linearer Achsenteilung im niichsten Abschnitt.

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_10
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Abb. 10.1 Schematische Darstellung des npn-Transistors. a Wirkungsschema, b Aufbauschema und konven-
tionelle Strome, ¢ Schaltzeichen und Zihlpfeile
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Abb. 10.2 Schematische Darstellung des pnp-Transistors. a Wirkungsschema, b Aufbauschema und konven-
tionelle Strome, ¢ Schaltzeichen und Zihlpfeile
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Abb. 10.3 Kennlinien des Silizium-npn-Transistors BC 107/108/109. Der zugehorige Komplemen-
tartyp (pnp-Typ) ist der Transistor BC 177/178/179. Im preisgiinstigeren Plastikgehéuse heifien die

dquivalenten Typen BC237/238/239 (npn) und BC307/308/309 (pnp). Einzeldaten siche im Bauteile-
katalog (Anhang B10). Die dort nicht aufgefiihrten ,,Neunertypen BC109, BC179, BC239, ...

sind

besonders rauscharm und nur fiir empfindliche Eingangsverstirker von Interesse. a Ausgangskenn-
linien fiir Spannungssteuerung, b Ausgangskennlinien fiir Stromsteuerung, ¢ Eingangskennlinien
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10.2 Emitterschaltung als
Grof3signalverstarker

In Abb. 10.4a wird eine Emitterschaltung dargestellt, mit der
durch eine variable Spannung U, liber einen relativ kleinen
Basisstrom Iy ein vergleichsweise grofler Kollektorstrom I¢
fiir den Lastwiderstand R¢ gesteuert wird. Die dazu nétige
Steuerleistung P; ist zwar nicht Null wie bei einem FET, we-
gen der relativ kleinen Eingangsgréen Ugg und Iy aber recht
gering.

Man kann die Funktion der Schaltung veranschaulichen
mit Hilfe der Ersatzschaltung nach Abb. 10.4b, in der die
Diode D die Wirkung der Basis-Emitter-Diode in Bezug
auf den Basisstrom darstellen soll. Erst wenn die Spannung
Ugg groBer wird als die Schleusenspannung Ug, beginnt ein
nennenswerter Basisstrom zu flieBen, wobei gleichzeitig ein
um den Stromverstirkungsfaktor B vervielfachter Kollek-
torstrom I¢ auftritt. Diese Wirkung wird formal durch eine
Stromquelle auf der Kollektor-Emitter-Strecke dargestellt.
Man kann mit einem derartigen Ersatzbild sogar rechnen,
wenn man die Diode in gewohnter Weise durch eine Span-
nungsquelle mit der Spannung Ug in Reihe mit einem diffe-
rentiellen Widerstand rg ersetzt. Anstelle von rg wihlt man
hier die Bezeichnung rgg.

Die Schleusenspannung Us betrigt etwa 0,5 V bei Si-Transistoren und
0,2V bei Ge-Transistoren. Einen genaueren Wert ermittelt man in Ver-
bindung mit dem differentiellen Widerstand rgg aus der Eingangskenn-
linie Iy = f (Ugg). Diese Vorgehensweise entspricht der Bestimmung
der Parameter Usg und rg aus einer Diodenkennlinie [U1, U2].

Aus der Eingangskennlinie ergibt sich nach Abb. 10.5a
der Basisstrom Ig durch den Schnittpunkt mit der Wider-
standsgeraden WG. Fiir U; =0, 0,5V, 1V und 1,5V sind zu
einem festen Widerstand Rg = 100kS2 die entsprechenden
Punkte 1, 2, 3 und 4 dargestellt. Trigt man die so gefundenen
Werte fiir den Basisstrom iiber der zugehorigen Quellenspan-
nung Uy auf, so erhilt man die ,,gescherte Eingangskennli-
nie“ Iy = f (Uy), die gegeniiber der Kennlinie Iz = f (Ugg)
eine geringere Kriimmung aufweist. Die Linearitit der ge-
scherten Eingangskennlinie ist umso besser, je hoher der Wi-
derstand Rgp ist. Bei sehr hohem Widerstand erhélt man einen
Betrieb mit eingeprigtem Basisstrom, sog. Stromsteuerung.
Im Falle Rg — 0 dagegen wird die Basis-Emitterspannung
eingeprigt (Spannungssteuerung). Bei den meisten Anwen-
dungen arbeitet man zwischen diesen Extremen.

Die Strom- und Spannungswerte fiir den Ausgangskreis
werden analog in Abb. 10.5b ermittelt, und zwar fiir ei-

ne feste Spannung Ug = 5V und einen Widerstand R¢ =
2k€2. So ergeben sich zu den obigen Eingangswerten wie-
der die Punkte 1, 2, 3 und 4 auf der Widerstandsgeraden
WG. Im Punkt 1 flieBt praktisch kein Kollektorstrom bis auf
einen meist vernachlédssigbar kleinen Reststrom. Der Tran-
sistor ist gesperrt. Mit steigendem Basisstrom durchléduft der
Transistor den aktiven Bereich mit der Stromverstiarkung B.
Der Kollektorstrom wichst und die Spannung Ucg sinkt.
An der gestrichelten Grenze ist die Spannung Ucg bereits
so klein, dass die Spannung Ucg = Ucg — Ugg zu Null
wird. Eine weitere Erhohung des Basisstromes fiihrt in den
schraffierten ,,Ubersteuerungs- oder Sittigungsbereich®, wo
der Kollektorstrom mit wachsendem Basisstrom nur noch
geringfiigig ansteigt. Der Transistor ist ,.libersteuert”. Der
scheinbar mogliche Hochstwert Ug/Rc fiir den Kollektor-
strom wird trotz beliebiger Erhohung des Basisstromes nicht
erreicht, da zwischen Kollektor und Emitter noch eine Rest-
spannung verbleibt.

In Abweichung vom FET wird offenbar der zum Null-
punkt hin steil abfallende Kennlinienteil als Séttigungsgebiet
bezeichnet. In diesem Bereich ist wegen Ucg < 0 neben der
Emitterdiode auch die Kollektordiode leitend, so dass der
Kollektor ebenso wie der Emitter Minoritdtstriager in die Ba-
siszone injiziert und diese damit sittigt. Alle Kenngrofen zu
diesem Bereich erhalten den Index ,,sat®.

Der flach verlaufende Kennlinienteil gehort zum aktiven
Bereich. Wegen Ucg > 0 ist die Kollektordiode im Sperr-
zustand. Aufgrund des Early-Effektes ist auch hier noch ein
gewisser Kennlinienanstieg vorhanden, in Abb. 10.5b gestri-
chelt angedeutet. Man kann diesen wie beim FET durch die
Einfiihrung einer ,,Early-Spannung* Uy mathematisch erfas-
sen (vgl. Abschn. 9.3).

Abb. 10.6 zeigt schlieBlich die Abhingigkeit der Aus-
gangsspannung Ucg von der Eingangsspannung Ugg bzw.
Uy, wie sie aus Abb. 10.5 zu entnehmen ist. Im Sperrzustand
ist Ucg = Ug. Mit zunehmender Aufsteuerung sinkt Ucg wie
bereits beschrieben bis auf die Restspannung Ucgg, ab. Ein
Spannungsanstieg am Eingang wird also beantwortet durch
eine Spannungsabsenkung am Ausgang.

AbschlieBend zeigt Abb. 10.7 noch als Sonderfall die
Ansteuerung iiber einen Spannungsteiler mit einem festen
und einem variablen Widerstand, beispielsweise als Foto-
widerstand. Man kann diese Schaltung auf die Grundschal-
tung nach Abb. 10.4 zuriickfiihren, wenn man den Basis-
Spannungsteiler durch eine Ersatz-Spannungsquelle darstellt
mit den Ersatzgrofen Uy und R;. Von dieser Vereinfachung
wird bei der Schaltungsberechnung oft Gebrauch gemacht.
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10.3 Temperaturabhdngigkeit und innere
Stromverteilung

Alle Kennwerte und Kennlinien des Transistors sind tempe-
raturabhingig. Auflerdem unterliegen sie teilweise erhebli-
chen Exemplarstreuungen. Abb. 10.8a zeigt dies deutlich fiir
die Spannungs-Steuerkennlinie Ic = f (Ugg), auch Ubertra-
gungskennlinie genannt. Es handelt sich dabei praktisch um
die entsprechend der Stromverstirkung B nach héheren Stro-
men hin verschobene Eingangskennlinie Iy = f (Ugg). Wie
bei dieser ergibt sich zumindest im unteren Strombereich
(Ic < 2mA) in der halblogarithmischen Darstellung ein et-
wa linearer Anstieg iiber der Spannung Ugg. Auffallend ist
dabei die Temperaturabhingigkeit. Mit steigender Tempera-
tur wird die fiir einen bestimmten Strom benétigte Spannung
Ugg an der leitenden Emitterdiode kleiner. Offenbar nimmt
die erforderliche Spannung Ugg um etwa 2... 3mV/K wie
die Flussspannung bei einer normalen Diode ab. Man be-
zeichnet diese Erscheinung auch als ,,Temperaturdurchgriff*.

Abb. 10.8b zeigt die Abhéngigkeit der Stromverstiarkung
B vom Kollektorstrom und ihr Anwachsen um etwa 1 %/K
mit steigender Temperatur. Der breite Streubereich verbietet
es normalerweise, mit einem eingepréigten Basisstrom zu ar-
beiten, weil man dann stark streuende Kollektorstrome fiir
verschiedene Transistorexemplare erhilt.

Wichtig fiir die Schaltungsdimensionierung ist auch die
Beachtung des bisher nicht betrachteten Sperrstromes der
Kollektordiode. Er ist als ,,Reststrom‘ Icgo nach Abb. 10.9a
bei offenem Emitter zu messen und weist eine Temperatur-
abhiingigkeit nach Abb. 10.8c auf mit einer fortlaufenden
Verdopplung bei einer Temperaturerh6hung um etwa jeweils
10K. Im Sonderfall des , Fototransistors mit einer licht-
empfindlichen Kollektordiode ist der Strom Icgo zusitzlich
beleuchtungsabhingig.

Abb. 10.9b zeigt schematisch die Aufteilung des Reststro-
mes Icpo und die einsetzende Stromverstirkung, wenn die
Basis-Emitterstrecke auf3en durch einen Widerstand Ry iiber-
briickt wird. Von dem Strom Icpo fliefit jetzt nur der Anteil
k - Icgo iiber den Basisanschluss. Der andere Teil (1 — k) -
Icpo flieBt iiber die Basiszone zum Emitter und wirkt damit
im gleichen Sinne steuernd wie ein von auflen zugefiihr-
ter Basisstrom. Es tritt also, auf diesen Teilstrom bezogen,
eine Stromverstiarkung mit dem Faktor B auf, der im Folgen-
den den Index N (Normalbetrieb) erhalten soll. Im Grenzfall
Rg = 0 (Ugg = 0) ist der Teilstrom (1 — k) - Icpo relativ
gering und der dann flieBende Reststrom Icgr = ,.Icps® nur

wenig grofer als der Reststrom Icpo®. Im Grenzfall Ry —
oo (Ig = 0) dagegen wird der Faktor k = 0, so dass man fiir
den dann flieBenden Reststrom ,,Icgo* die Beziehung erhilt:
Icko = Ico + Bn - Iepo = (1 + BN) - Icpo-

Mit einer Erhohung des Widerstandes Rg wichst also der
Reststrom Icgr von seinem Kleinstwert Icgs bis zu seinem
GroBtwert Icgp, womit eine stetige Potentialanhebung der
Basis gegeniiber dem Emitter einhergeht. Damit sinkt gleich-
zeitig die Spannungsfestigkeit iiber der Kollektor-Emitter-
Strecke. Fiir die entsprechenden Spannungsgrenzwerte gilt
stets Ucgo < Ucgs & UCBO4'

Fiihrt man nach Abb. 10.9c eine Steuerquelle mit einer
von Null ansteigenden Spannung U, ein, so geht zunichst
der nach auflen abflieBende Basisstrom zuriick, und die Span-
nung Ugg steigt. Bei Ugg &~ 0,3V (Si) bzw. 0,1 V (Ge) wird
Iz = 0 wie bei offenem Basisanschluss. Bei einer weiteren
Erhohung der Steuerspannung Uy steigt der Strom I in um-
gekehrter Richtung wieder an und addiert sich zu dem Strom
Icgo zu einem ,,inneren Steuerstrom® Iy + Icpo”.

Die Modellvorstellung fiir den aktiven Bereich nach
Abb. 10.9c fiihrt in Anlehnung an Abschn. 10.2 zu ei-
nem Ersatzbild nach Abb. 10.10a mit einer zusitzlichen
Stromquelle fiir [cgo sowie dem Basis-Bahnwiderstand Rgp'.
Es bildet sich der Kollektorstrom nach GIl. (1). Daraus
folgt Gl. (2) als Definition fiir das ,,inhdrente Kollektor-
Basis-Gleichstromverhéltnis®. Sinngemil} kann man die bis-
her benutzte Gleichstromverstirkung B als Verhiltnis der
Klemmenstrome Ic und Iy als ,,duBeres” Kollektor-Basis-
Gleichstromverhiltnis bezeichnen. Im normalen Betrieb mit
Ig > Icpo sind B und By praktisch gleich.

Fiihrt man wie angegeben den Emitterstrom ein,
so folgt mit GIl. (1) die Gl. (3) und anschlieBend
Gl. (4) als Definition fiir das ,,inhdrente Kollektor-Emitter-
Gleichstromverhiltnis*. Analog zu oben bezeichnet man das
Verhiltnis der Klemmenstrome I und Ig einfach mit A.

Fiir den pnp-Transistor sind alle Stromrichtungen und das
Diodensymbol umzukehren. Die Gln. (1) bis (4) gelten dann
unverindert.

3 Zur Bezeichnung der Strome und Spannungen mit verschiedenen In-
dizes vgl. Abschn. 9.11.

# Siehe entsprechende Aufficherung der Durchbruchkennlinien im Ab-
schn. 18.2.

3 In den Eingangskennlinien der vorigen Abschnitte wurde der kleine
riickwirts flieBende Basisstrom bei kleinen Spannungen Ugg vernach-
lassigt. Er betrdgt bei modernen Si-Transistoren oft weniger als 1 nA
(vgl. Abb. 10.8c).
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10.4 Schaltbetrieb des Bipolar-Transistors

Der Schaltbetrieb ist dadurch gekennzeichnet, dass der
Transistor sprunghaft vom Leitzustand in den Sperrzu-
stand gesteuert wird und umgekehrt. Es handelt sich also
um einen speziellen Grof3signalbetrieb. Haufig erfolgt dazu
die Ansteuerung iiber einen Spannungsteiler entsprechend
Abb. 10.11a mit den Widerstinden R; und R,. Die Eingangs-
spannung u; springt dabei von einem Kleinstwert U; auf
einen Hochstwert U . Stellt man den Teiler durch eine Er-
satzspannungsquelle dar, so folgt fiir die Ansteuerschaltung
die einfache Abb. 10.11b mit den Ersatzgrofien uq und Rg.
Zu U, folgt Uq, und zu U folgt Uq.

In der Regel wird der Transistor bis in die Sattigung hinein
aufgesteuert, damit die verbleibende Restspannung Ucpgy
iiber der Kollektor-Emitter-Strecke moglichst gering wird.
Dazu muss gemall Abb. 10.11c der Basisstrom grofer wer-
den als der fiir das Uberschreiten der Ubersteuerungsgrenze
(Ucg = 0) notwendige Mindeststrom ;. Die Basis-Emitter-
Spannung steigt dabei bis zu einem Wert Uggg, &~ 1 V. Damit
gilt GL. (1) in Abb. 10.11d, mit der auch der Ubersteue-
rungsfaktor U definiert wird. Dieser gibt an, wieviel mal der
tatsdchlich flieBende Basisstrom Ig grofer ist als der Min-
deststrom Iy Der zugehorige Kollektorstrom wird gegeben
durch GI. (2).

Zum Umschalten in den Sperrzustand muss die Spannung
u; auf einen moglichst kleinen Wert U, zuriickspringen, da-
mit die Spannung Ugg soweit wie moglich abgesenkt wird,
mindestens bis auf 0,2 V. Nur dann ist gewihrleistet, dass
der Sperrstrom der Kollektor-Basis-Diode — messbar als
Reststrom Icgp — iiberwiegend iiber die Basis nach auflen
abflieBen kann®. Dazu gelten die Gln. (3) und (4). Bei un-
geniigender Ableitung des Sperrstromes — im Extremfall bei
offener Basis (Ig = 0) — bleibt der Transistor aktiv und ist
nicht im eigentlichen Sinne gesperrt.

Die dynamischen Vorginge werden in Abb. 10.12 darge-
stellt. Mit einem positiven Sprung der Quellenspannung setzt
praktisch unverzogert der volle Basisstrom ein. Der Kollek-
torstrom dagegen steigt noch nicht, da zunichst die verarmte
Basis-Emitter-Sperrschicht mit Ladungstrigern wieder an-
zureichern ist (Zeit tq). Erst mit dem Aufbau einer genii-
genden Ladungsdichte in der Basis steigt der Strom ic an

% Nach Abschn. 10.3 wird streng genommen Iz = —k - Icgo mitk < 1.
Man rechnet aber in der Praxis mit k = 1 (worst case), setzt also Iz &
—Icpo.

(Zeit t;). Bei Absenkung der Spannung u, muss die Basis-
zone wieder entladen werden, was durch einen negativen
LZAusrdaumstrom* geschieht, analog dem Ausrdumstrom beim
schnellen Umschalten einer Diode. Solange noch eine ausrei-
chende Basisladung vorhanden ist, flieit der Strom ic weiter
(Zeit ty). Erst danach klingt er ab (Zeit t;).

Die iiblichen Schaltzeiten sind unbedeutend bei Schalt-
vorgidngen mit niedriger Schaltfrequenz. Sie treten jedoch
storend in Erscheinung bei hohen Schaltfrequenzen mit ent-
sprechend kurzen Impulszeiten. Nachteilig ist dann vor allem
eine starke Ubersteuerung des Transistors, verbunden mit
einer hohen Basisladung und einer daraus resultierenden lan-
gen Speicherzeit t;. Durch geeignete Dimensionierung der
Ansteuerschaltung ist also der Ubersteuerungsfaktor auf ei-
nem moglichst niedrigen Wert > 1 zu halten.

Vermeiden lisst sich die Ubersteuerung mit der Schaltung
nach Abb. 10.13a. Sobald bei der Durchsteuerung des Tran-
sistors die Ubersteuerungsgrenze erreicht bzw. iiberschritten
wird, wird die Spannung Ucg < 0, und die Diode D, wird
leitend. Der Kollektor ,,saugt™ dann iiber diese Diode den
iiberschiissigen Basisstrom ab. Damit dies frith genug ge-
schehen kann, hebt die bereits vorher leitende Diode D; als
,,Hubdiode* das Anodenpotential von D, an.

Eine Verkiirzung der Schaltzeiten bzw. Versteilerung der
Flanken ist moglich durch die in Abb. 10.13b angegebe-
ne SchaltungsmaB3nahme mit Beschleunigungskondensator
Cg (Speed-up-Kondensator). Bei sprunghafter Anderung der
Eingangsspannung kann durch die Wirkung des Kondensa-
tors als dynamischer Kurzschluss iiber dem Widerstand R,
wihrend der Schaltflanken ein erhohter Strom zur Basis hin-
bzw. von der Basis abflieBen. Das Anreichern und Wegriu-
men der Basisladung wird also beschleunigt. Den optimalen
Wert ermittelt man zweckmé@Big mit dem Oszilloskop durch
Beobachten der Schaltflanken.

Abb. 10.13c zeigt eine Schaltung mit negativer Hilfs-
quelle, wodurch in jedem Fall eine ausreichend niedrige
Spannung Ugg zum Sperren erreicht werden kann. Die Basis-
Emitterdiode kann so in Sperrrichtung gepolt werden, was
den Sperrvorgang begiinstigt. Bei den fritheren Germanium-
transistoren war dies wegen des hohen Sperrstromes sogar
unerldsslich. Vorsicht ist stets geboten in Bezug auf die zu-
lassige Sperrspannung Ugg. Diese betrédgt bei den meisten
Si-Transistoren nur 5... 6 V (sieche Anhang B.10).

Literatur: [10-1, 10-5, U1, U2]
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) S, S — B O Uq=U'IR1+Rz
03 E=== Y GroBenordnungen fiir
' f—e Bk ,mittelschnellen* Si-Planartransistor
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;! Ausrdumstrom ta (10 ns) Verzdgerungszeit (delay time)
0 { I tr (100 ns) Anstiegszeit (rise time)
| f ::BO_ ts (200 ns) Speicherzeit (storage time)

1 30° T ic=le tr (100 ns) Abfallzeit (fall time)
ic IO'I. ll 3 - tein =td + tr EinschaltzeiT (turn-on time)
04 - = ' = taus = ts + tr Ausschaltzeit (turn-off time)
= Il . o 2

Abb.10.12 Zeitlicher Ablauf des Ein- und Ausschaltens

a b c
D, Hubdiode +Ug Cg Speed-up-Kondensator +Ug Uy Hilfsspannung *+Ug
D, Antisattigungsdiode Rc GroBenordnung: 50 ... 500 pF RC GroBenordnung: - 1... -5V RC
= o
Dz
o—_{—1—4
1 R,

Abb. 10.13 Verbesserte Ansteuerschaltungen. a Antisittigungsschaltung, b mit Beschleunigungskondensator,
¢ mit negativer Hilfsspannung
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10.5 Gleichstrombetrieb im aktiven Bereich

Fiir eine lineare Kleinsignaliibertragung muss ein Kollektor-
ruhestrom eingestellt werden, damit eine Aussteuerung nach
groBeren und kleineren Stromen hin verzerrungsfrei moglich
ist. Der Kollektorruhestrom I und die zugehorige Spannung
Ucg ergeben dann einen Arbeitspunkt im mittleren Bereich
des Ic-Ucg-Feldes. Die Stromeinstellung kann entsprechend
Abb. 10.14a durch einen Widerstand Rg zwischen der Ba-
sis und dem Pluspol der Betriebsspannungsquelle erfolgen.
Mit einem Ansatz fiir die Spannung Ugg (z.B. 0,6 V) so-
wie fiir die Stromverstirkung B (Mittelwert) ldsst sich der
Kollektorstrom nach Gl. (1) ndherungsweise berechnen. Un-
ter besonderer Beriicksichtigung des Kollektorreststromes
Icpo folgt mit der ,inhdrenten Stromverstirkung® By die
Gl. (2). Da beim Einsatz moderner Si-Transistoren in der Re-
gel Icgo K I, I¢ ist, geniigt normalerweise die GI. (1).

Im Abb. 10.15a wird so der Kollektorstrom berechnet.
Mit einem Kollektorwiderstand Rc = 3,5 k€2 folgt dazu der
in Abb. 10.15b eingetragene Arbeitspunkt A; und fiir den
Sonderfall Rc = 0 der Arbeitspunkt A,. Mit der jeweiligen
Spannung Ucg ergibt sich die Verlustleistung Pcg = Ucg - Ic.
Zum Arbeitspunkt A; erhilt man so Pcg; &~ 1,4 mW, darge-
stellt durch das schraffierte Rechteck. Zum Arbeitspunkt A,
ergibt sich Pcpy &~ 3,2mW und ein entsprechendes grofe-
res Rechteck, das die gleiche Hohe wie das vorherige, aber
eine breitere Basis besitzt. Auf seine Darstellung wird hier
verzichtet.

Die Verlustleistung im Transistor fiihrt zwangsldufig zu
einer Erwdrmung gegeniiber seiner Umgebung mit der Folge,
dass die Spannung Ugg absinkt, und dass die Stromverstir-
kung und der Kollektorreststrom ansteigen’. Das fiihrt zu
einer Erhohung des Kollektorstromes, die Arbeitspunkte A
und A, verschieben sich auf der jeweiligen Widerstands-
geraden nach oben. Im ersten Fall bedeutet dies eine Ver-
ringerung der Verlustleistung, im zweiten Fall jedoch eine
Erhohung. Grundsitzlich kann eine derartige Erhohung der
Verlustleistung mit der Folge einer weiteren Temperaturstei-
gerung zu einem ,.thermischen Weglauf* des Arbeitspunktes
und zur Selbstzerstorung des Transistors fiihren®.

Warum es normalerweise nicht zu diesem fatalen Weglauf
kommt, erklért sich aus Abb. 10.15c¢. Darin ist qualitativ der
Verlauf der Verlustleistung Pcg iiber der Sperrschichttempe-

7 Zur Temperaturabhingigkeit der Parameter Ugg, B und Icgo siehe Ab-
schn. 10.3.

8 Zum Arbeitspunkt A; stellt sich ein Maximum der Verlustleistung ein,
wenn Ucg = Up/2 ist (vgl. Abschn. 1.6).

ratur T fiir beide Fille aufgezeichnet. Die steil aufsteigende
Gerade stellt die abfiihrbare Verlustleistung P, dar unter der
Annahme eines thermischen Widerstandes R,y = 500 K/'W
und einer Umgebungstemperatur Ty = 30 °C. Offenbar stellt
sich mit den Schnittpunkten P; und P, ein thermisches
Gleichgewicht ein bei einer Sperrschichttemperatur, die in
Anbetracht der hier geringen Verlustleistung nur geringfiigig
oberhalb der Umgebungstemperatur liegt. Bei hohen Um-
gebungstemperaturen dagegen (gestrichelte Gerade) kann
im zweiten Fall — besonders durch den exponentiell an-
steigenden Kollektorreststrom —die Verlustleistung so stark
ansteigen, dass ein Schnittpunkt (thermische Stabilitiit) nicht
mehr moglich ist und die beschriebene Selbstzerstérung ab-
lauft.

Gefihrdet sind in dieser Hinsicht vor allem Leistungs-
transistoren ohne nennenswerten Gleichstromwiderstand im
Kollektorkreis, z.B. bei Trafolast. Zur Stabilisierung kann
in solchen Fillen eine Widerstands-HeiBleiter-Kombination
parallel zur Basis-Emitter-Strecke eingesetzt werden, die bei
steigender Temperatur die Basis-Emitter-Spannung absenkt
und dadurch einer weiteren Stromerhohung im Transistor
entgegenwirkt.

Um die unvermeidliche Arbeitspunktdrift moglichst ge-
ring zu halten, wendet man als Stabilisierungsmaf3nahme
hiufig Gegenkopplungen an. Abb. 10.16 zeigt die grundsitz-
lichen Arten der Parallel- und Reihengegenkopplung. Die
Erstere wird wirksam durch den Widerstand Ry parallel zur
Basis-Kollektor-Strecke, die Zweite durch den Widerstand
Rg in Reihe zur Basis-Emitter-Strecke. Eine beispielswei-
se temperaturbedingte Erhohung des Kollektorstromes fiihrt
bei der Parallelgegenkopplung zu einer Absenkung der Span-
nung Ucg und damit des Basisstromes, was im Sinne einer
Gegensteuerung wirkt. Bei der Reihengegenkopplung wird
in diesem Fall das Emitterpotential angehoben und damit
die Basis-Emitter-Spannung verringert, was ebenfalls im Ge-
gensinne wirkt. Beide Grundschaltungen werden héufig in
Verstirkerschaltungen verwendet.

Ohne Beriicksichtigung des Kollektorreststromes Icpo
ergeben sich zu den Schaltungen die in Abb. 10.16 ange-
schriebenen Gleichungen, mit denen sich der Einfluss von
Anderungen der Spannung Ugg und der Stromverstirkung
B auf den Kollektorstrom I¢ berechnen ldsst, unabhingig
von der Ursache fiir derartige Anderungen (Temperatur, Ex-
emplarstreuung, Alterung). Zum Abb. 10.16a kann man die
Gleichungen unmittelbar aus dem Schaltbild heraus entwi-
ckeln. Zum Abb. 10.16b dagegen empfiehlt sich wieder die
Darstellung des Basis-Spannungsteilers durch eine Ersatz-
spannungsquelle.
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b
Ug-U U
I =—B—BE =B g Up > Ugg (Stromeinpragung)
Ry Ry
Mit B:I_C folgt Ic :B.M (1)
Ig Rp
Mit By =1C=ICBO 4 By 1 folgt I¢ ~ By 2B —UBE*IcBORB.
Ig+IcBo Rp
(@)

Abb. 10.14 Gleichstromverhiltnisse in einer einfachen Transistorschaltung. a Schaltbild, b Gleichungen. Zur
inhidrenten Stromverstiarkung By (inhdrentes Kollektor-Basis-Gleichstromverhéltnis) siehe Abschn. 10.3

a b ¢ T
Rechenbeispiel: ;i
b U &
Ug =45V,Rp =14 MQ PcEmax bei Ucg = —= :
B =250. Renu *)
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Abb. 10.15 Stabilititsbetrachtung. a Stromberechnung, b Ic-Ucg-Feld mit Widerstandsgeraden, ¢ Leistungsdiagramm.
*) Riu (Ryyu) ist der thermische Widerstand zwischen Kristall (Sperrschicht) und Umgebung (vgl. Abschn. 18.1). Die
mit dem relativ kleinen Basisstrom Iy zugefiihrte Verlustleistung Ugg - Iy wird vernachléssigt

Ri In. RLUR2

U =Ug —L  _1g.
" B Ri+R; B R +R2

Uce=Up~-(c+1IB) - Rc

I = JCE ~UBE =(c +1Ip)-Rg + Upg

Rp )
Ic =B-Ig.FirB > 1wird:
Ic =B-Ig.FirB >1wird:
Ry
Up - UBg Up - U
lex—"5—"— () e~ PRirRy P @
Rp-—+R = .
B B C R;-R» -L+RE
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Abb.10.16 Schaltungen mit Arbeitspunktstabilisierung. a Parallelgegenkopplung, b Reihengegenkopplung
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10.6 Emitterschaltung als
Kleinsignalverstarker

Die Schaltung nach Abb. 10.17 verwendet eine Arbeits-
punkteinstellung ohne Gegenkopplung. Vorgegeben werden
die Werte:
Ucg =2V,
UBE ~ 0,6 V,

Ic = 0,7mA,
Ig ~ 2,8 nA

(siehe Abschn. 10.5).
Dazu gehoren mit Ug = 4,5V die Widerstandswerte:

Ug—U 45V -2V
RC = B CE = ~ 3,5 k€2 und
Ic 0,7 mA
Ug—U 45V—-0,6V
Rp = ——PE _ ~ 1,4MQ.
Iz 2,8 LA

Bei einer Kleinsignalansteuerung am Eingang iiberlagern
sich den statischen Stromen und Spannungen die entspre-
chenden Wechselgrofien ig., Ugg~, ic~ und ucg~. Die Zu-
sammenhinge beschreibt das Ersatzbild nach Abb. 10.18, in
dem die Widerstinde Rg und R¢c wegen des Wechselstrom-
kurzschlusses durch die Betriebsspannungsquelle mit Masse
verbunden sind. In der inneren Transistorersatzschaltung (ge-
strichelt) erscheint eingangsseitig der differentielle Wider-
stand rgg, der den Basiswechselstrom ig. bestimmt. Multi-
pliziert mit der differentiellen Stromverstirkung f, erscheint
dieser am Ausgang. Fiir den entsprechenden Ausgangs-
Quellenstrom gilt also B - ig~.. Durch Einfiihrung der Steilheit
s ldsst sich dieser wie beim FET auf die Eingangswechsel-
spannung beziehen. Man erhilt: § - ig. = S+ Ugg. = S - Uj~.
Der abschlielende differentielle Widerstand rcg berticksich-
tigt den Early-Effekt.

Das so gefundene Ersatzbild gilt nidherungsweise fiir
mittlere Frequenzen. Es vernachléssigt die Spannungsriick-
wirkung vom Ausgang zum Eingang und verwendet die sog.
Kurzschlussparameter rgg, s und f zum Arbeitspunkt nach
folgender Definition:

1. (Kurzschluss-)Eingangswiderstand

0Ugg
dlg

20mV
= const. & 2mY 10k
2 LA

IBg =

Uce

2. (Kurzschluss-)Steilheit

dlc 0,5mA mA
= const. ~ = —_—
8UBE Uck 20mV \'%
3. (Kurzschluss-)Stromverstiarkung
ol 250 nA
B = =< = const. &~ 2 _ 250
dlg Ucs I nA

Wichtige Verkniipfung von 1.-3.:

Mit der Bedingung Ucg = const. sind diese Parameter
definiert fiir einen Wechselstromkurzschluss am Ausgang.
Man gewinnt sie niherungsweise als Differenzenquotienten
am jeweiligen Arbeitspunkt aus den Kennlinienfeldern nach
Abb. 10.19 und 10.20. Den noch fehlenden differentiellen
Widerstand rcg erhélt man aus den Ausgangskennlinien mit
der ,,Early-Formel*:

100V +2V
0,7mA

AUcg Uy +Uce

~ ~ 150kS2.
Alc Ic

Icg =

Die hier verwendete HilfsgroBe Uy ist die Early-Spannung
(100...200V) entsprechend Abschn. 9.3. Das damit voll-
stindig bestimmte Ersatzbild erlaubt die Berechnung der
Betriebsspannungsverstiarkung V,, und der Betriebsstromver-
stirkung V;, wie sie in Abb. 10.18 bereits angeschrieben
sind:
A
V, ~ —s -Re = —25 mT 3.5kQ ~ —87,
Vi &~ B & 250,

da Re K I’CEQ.

Daraus folgt fiir die Leistungsverstirkung V, = |V, - V;
~ 22.000!

Diese Niherungsrechnung ist auch moglich ohne ge-
naue Kenntnis des Kennlinienverlaufs. Im normalaktiven
Bereich des Transistors mit Ugg > 100mV gilt ndmlich
niherungsweise bei allen bipolaren Transistoren die ver-
einfachte Shockley-Beziehung fiir den Basisstrom, wie sie
in Abb. 10.19 angeschrieben ist. Damit erhdlt man nach
Abb. 10.21 den differentiellen Eingangswiderstand rgg bei
Kenntnis des Basisstromes Ig und die Steilheit s bei Kenntnis
des Kollektorstromes Ic. Wie das ausgefiihrte Rechenbei-
spiel zum Arbeitspunkt A zeigt, stimmen die so gewonnenen
Ergebnisse recht gut mit den vorher ermittelten Werten iiber-
ein. Bemerkenswert ist die Tatsache, dass die Steilheit und
damit die Spannungsverstirkung proportional mit dem Kol-
lektorstrom anwachsen, beim FET dagegen nur proportional
mit +/Ip. Daher sind mit bipolaren Transistoren groBere
Spannungsverstirkungen erzielbar.

9 Die Spannungsverstirkung V, erscheint negativ, d. h. es existiert Ge-
genphasigkeit zwischen der Ausgangs- und Eingangsspannung. Fiir
Rc — oo wird die Spannungsverstirkung maximal und dann als
,Leerlaufverstirkung™ pu = s - rcg bezeichnet (vgl. Abschn. 9.4). Die
Stromverstiarkung V; ist im normalen Betrieb etwa gleich der Kurz-
schlussstromverstirkung f.



10.6 Emitterschaltung als Kleinsignalverstarker

141

U8=‘.5V

Wechselstrom-

kurzschl
e B U&
Rg
c, o8
P
Ug~ Ui~ Uge

Abb.10.17 Kleinsignalverstirker
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111 =
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Abb.10.19 Eingangskennlinie mit Widerstandsgerade.

Vgl. Abschn. 3.1. Ersetzt man die Konstante k durch

up-
Vu :T:*S'(TCE IRe)=-s-Rc
. I~ fiir Rc « rCE
Vi = IC~ _ ICE _
i=T—=p—5—=
iB~ ce +R¢
Ry Y~:Yge~  Transistor  Y2~UCE~
o i
B G \

1

1

I
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= [] |
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I

1

Abb. 10.18 Kleinsignalersatzbild und Formeln
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C = k - B mit B als Stromverstiarkung, so erhilt man eine
Niherungsgleichung fiir den Kollektorstrom. Die bauspe-
zifische Konstante C wird auch als Sperrsittigungsstrom
I bezeichnet und ist ein wichtiger Parameter in der Mo-

delltheorie fiir SPICE (vgl. Anhang C.17)

Use U 26 mV
L0 U L N rBE“I—T IBE® , A~9,5szuA,
g O Ugg Ur B
ol 1 1
_0le g O gl lc 0.7mA _p7mA iA
0 UBE 0 UBE UT UT 26 mV
86 vV

V, =-s-R¢ z—ULJC ‘Re
T

mit Up = T T (T absolute Temperatur, K Kelvin)

~ 26 mV fiir T = 300 K (Shockley-Theorie)

Abb.10.21 Wichtige Niherungsformeln. Die Steilheitsformel mit Ut = 26 mV liefert nur hinreichend
genaue Ergebnisse fiir Kollektorstrome im Bereich unter 2 mA, wo der Kollektorstrom I¢ ebenso wie
der Basisstrom exponentiell mit der Spannung Ugg ansteigt. Im hoheren Strombereich steigt I we-
niger steil an. Man kann diesen Effekt bei der Steilheitsberechnung rechnerisch grob erfassen, indem
man eine hohere Temperaturspannung ansetzt (z. B. Ur &~ 30mYV, ab 50 mA — 50mV)

Abb.10.20 Ausgangskennlinien mit Widerstandsgeraden
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10.7 Hochfrequenzverhalten der
Emitterschaltung

Fiir die Beschreibung des Kleinsignalverhaltens im Nieder-
frequenzbereich geniigen die Parameter rgg, s, f und rcg. Da
die drei erstgenannten Parameter voneinander abhéngig sind,
kommt man mit nur drei unabhédngigen Kenngrofen aus. Das
damit aufgebaute Ersatzbild ist jedoch bei hoheren Frequen-
zen vor allem wegen kapazitiver Effekte nicht mehr giiltig.
In erster Linie werden zwei Kapazititen wirksam, namlich
die Sperrschichtkapazitit Cp/c der im Sperrzustand befindli-
chen Kollektordiode sowie die sog. Diffusionskapazitit Cp/g
der im Durchlasszustand befindlichen Emitterdiode'?. Beide
Kapazititen greifen nach Abb. 10.22a am inneren Basis-
punkt B’ an, der iiber den Basisbahnwiderstand rgg mit
dem &ufleren Basisanschluss B verbunden ist. Nach diesem
Ersatzbild wird also der Basis-Emitterwiderstand rgg auf-
gespalten in die beiden Anteile rgg und rgg. MaBigebend
fiir die Stromsteuerung im Transistorinneren ist dann nur
die ,.innere Steuerspannung* ugg. liber ryg, die einen Aus-
gangsstrom s; - ug/g~. erzeugt, wobei der Faktor s; die ,,innere
Steilheit* bedeutet. Ubliche Kennwerte sind in Abb. 10.22b
zusammengestellt fiir zwei verschiedene Kollektorstrome ei-
nes NF-Transistors. Daraus erkennt man, dass rgpr << rp/g ist
und bei tiefen Frequenzen demzufolge ug/g. nur unwesent-
lich kleiner ist als die duBlere Spannung ugg... Es gilt also rg/g
< rgg und s; 2 s, so dass man zur Bestimmung von rg/g und
s; ebenfalls die aus dem Exponentialgesetz folgenden Nihe-
rungsformeln verwenden kann.
Das Ersatzbild nach Abb. 10.22a stellt eine Mischung aus
einer - und T-Schaltung dar und wird daher als Hybrid-
-Ersatzbild bezeichnet!'. Es soll zunichst dazu dienen,
einige Transistoreigenschaften zu untersuchen, die sich auf
einen ausgangsseitigen Kurzschluss beziehen, ndmlich den
Kurzschlusseingangswiderstand und die Kurzschlussstrom-
verstirkung. Man erkennt, dass im Kurzschlussfall Cg/
parallel zu Cgg wirkt. Wegen dieser Kapazititen wird der
Eingangswiderstand zwischen den Klemmen B und E kom-
plex. Er ist in Abb. 10.23a fiir Cgg > Cp/c angeschrieben.

10Die Diffusionskapazitit hat ihre Ursache in der Ladungstriigeranrei-
cherung in der Basis bei leitender Basis-Emitter-Diode und steigt mit
dem Emitterstrom. Die Sperrschichtkapazitit Cgc ist in der Regel viel
kleiner und sinkt mit steigender (Sperr-)Spannung Ucg (vgl. Kapazi-
titsdiode).

' Das Hybrid- -Ersatzbild geht zuriick auf L. J. Giacoletto, nach dem
es oft benannt wird. Es enthilt in seiner vollstindigen Form noch einen
zusitzlichen (meistens vernachlédssigbaren) Widerstand rg/¢ parallel zu
Cp/c. Die vollstindige Berechnung einer derart komplexen Schaltung
ist nur durch Computersimulation moglich (s. Anhang C).

Seine Frequenzabhingigkeit wird durch eine Ortskurve dar-
gestellt.

Abb. 10.23b gibt die komplexe (Kurzschluss-) Stromver-
starkung p wieder, die sich aus dem Ersatzbild als Quotient
aus Kollektorstrom und Basisstrom ergibt. Bei der Berech-
nung wurde wieder die zu Cpgpg parallel wirksame kleine
Kapazitit Cgc vernachldssigt. Der Frequenzgang des Be-
trages f = |B| wird offenbar gut angenihert durch einen
geknickten Geradenzug mit der Eckfrequenz fg, die auch als
Grenzfrequenz der Stromverstirkung § bezeichnet wird. Un-
terhalb der Grenzfrequenz hat 8 den nahezu konstanten Wert
Bo, bei der sog. ,, Transitfrequenz‘ fr den Wert 1.

Die Abb. 10.23b ist typisch fiir die ,,NF-Transistoren BC 107/109
mit Transitfrequenzen von etwa 100 MHz, was frither nur speziellen
,,Hochfrequenztransistoren vorbehalten war. Die in den Datenblittern
angegebenen Werte fiir fT ermdglichen wie angegeben die Bestimmung
der Diffusionskapazitit Cp/. Dazu ist zu beachten, dass die Transitfre-
quenz ebenso wie die Stromverstirkung ¢ des Transistors abhiingig ist
vom Kollektorstrom des Transistors und wie die Stromverstiarkung ein
ausgeprigtes Maximum durchlduft (sieche Datenblitter). Die Bestim-
mung der Transitfrequenz nimmt man vor durch eine Verldngerung der
abfallenden Asymptote (in Abb. 10.23b gestrichelt). Der tatsichliche
Frequenzgang ist bei hohen Frequenzen (> 10 MHz) komplizierter, da
in diesem Bereich auch das Ersatzbild seine Giiltigkeit verliert.

Um eine reale Schaltung mit einem endlichen Abschluss-
widerstand zu untersuchen, ersetzt man in Gedanken den
Transistor in der Schaltung durch sein Ersatzbild. Fiir das
im vorigen Abschnitt behandelte einfache Schaltungsbei-
spiel soll dies in Abb. 10.24 vorgenommen werden. Dabei
wird gleichzeitig in gewohnter Weise eine Aufspaltung der
storenden Riickwirkungskapazitit Cg/c in die beiden Miller-
kapazititen Cj . und C,- durchgefiihrt'?. Erforderlich dazu
ist die Kenntnis der ,,inneren Spannungsverstirkung* V;, die
berechnet wird. Vernachldssigt man den sehr hochohmigen
Widerstand Rg, dann kann man leicht mit den verbleibenden
Widerstinden am Eingang die Spannungsteilung zwischen
Quellenspannung ug. und der inneren Spannung upg~ be-
stimmen und somit auch die ,,duflere Spannungsverstirkung*
Vyq- Es ergeben sich aus Abb. 10.24 je eine Grenzfrequenz
fiir die Eingangs- und Ausgangsersatzschaltung. Die Tiefe-
re von beiden ist mallgebend. Man erhilt damit den im
letzten Block abgebildeten Frequenzgang fiir die Spannungs-
verstirkung V4. Die Bandbreite wird begrenzt durch die
resultierende Eingangskapazitét in Verbindung mit dem re-
sultierenden ,, Vorwiderstand*.

Literatur: [10-1, 10-3, 10-4]

12 7um Miller- Verfahren siehe Abschn. 9.5 und [U1, U2].
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Abb.10.22 Physikalisches Ersatzbild fiir hohere Frequenzen. a Hybrid- -Ersatzbild, b iibliche Kennwer-

te fiir NF-Silizium-Transistor
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10.8 h-Parameter und y-Parameter

Ebenso wie beim Feldeffekttransistor kann man beim Bi-
polartransistor das Kleinsignalverhalten mit den Mitteln der
Vierpoltheorie beschreiben. Ausgehend von der Grundstruk-
tur mit einem Eingangsund Ausgangstor, zeigt Abb. 10.25
die Vierpoldarstellung fiir die drei Grundschaltungen des
Bipolartransistors. Dabei ist jeweils eine Elektrode dem
Eingangs- und Ausgangstor gemeinsam zugeordnet. Be-
trachtet werden dazu die Eingangsgrofen u;, i; und die
Ausgangsgroflen up, i;. Bei diesen handelt es sich um
Kleinsignal-Wechselgroen, die stets einer Gleichspannung
bzw. einem Gleichstrom im Arbeitspunkt iiberlagert sind.
Wegen dieser Eindeutigkeit wird im Folgenden auf das be-
sondere ~-Zeichen im Index verzichtet. Man verkniipft diese
GroBen miteinander in den Vierpolgleichungen, wozu es ver-
schiedene Darstellungsformen gibt.

Abb. 10.26a zeigt den Aufbau der Vierpolgleichungen
mit den sog. h-Parametern oder Hybridparametern. Es han-
delt sich dabei um die Koeffizienten h;;... hy, mit de-
nen die Eigenschaften des Transistors erfasst werden. Dies
wird deutlich, wenn man die Transistorgleichungen dane-
ben betrachtet, wie sie mit ig.. = i; und ic. = i, fiir die
Emitterschaltung nach Abschn. 10.6 gelten. In dem folgen-
den Koeffizientenvergleich bleibt lediglich der Parameter h;,
unerklirt. Dieser beriicksichtigt die im Abschn. 10.6 ver-
nachlissigte Spannungsriickwirkung.

Die physikalische Bedeutung der h-Parameter erklért sich
allgemein aus den Vierpolgleichungen, wenn man entspre-
chend Abb. 10.26b einmal u, = 0 setzt und ein anderes
Mal i; = 0 setzt. Die Parameter stellen sich dann als Strom-
und Spannungsverhéltnisse dar mit der angegebenen Bedeu-
tung. Offenbar handelt es sich um unterschiedliche GréBen in
Bezug auf die Dimension, woher die Bezeichnung Hybridpa-
rameter (h = hybrid) kommt.

Die Darstellung nach Abb. 10.26b stellt gleichzeitig eine
Messvorschrift dar. Im Falle u, = 0 ist ein Wechselstrom-
kurzschluss am Ausgang herzustellen und ein Messgenerator
an den Eingang zu legen. Zur Bedingung i; = 0 gehort
Stromeinpriagung (Wechselstromleerlauf) am Eingang und
ein Messgenerator am Ausgang'?. Grundsiitzlich lassen sich
so fiir alle drei Grundschaltungen die Parameter messen, wo-
bei man zur Unterscheidung oft die Indizes ,,e*, ,,b* und

13 Genaue Anleitungen fiir die Messung der h-Parameter findet man in
den DIN-Vorschriften 41792.

¢ verwendet. Die oben schon durch Koeffizientenvergleich
gefundenen Parameter der Emitterschaltung miissten danach
heiBlen: hye, hyj. usw. Sie sind abhéngig vom jeweiligen Ar-
beitspunkt.

Abb. 10.27a zeigt die Vierpolgleichungen mit den sog.
y-Parametern. Diese haben einheitlich die Dimension ei-
nes Leitwertes und werden daher als Leitwertparameter
bezeichnet. Durch Koeffizientenvergleich mit den Transis-
torgleichungen, die wieder dem Kleinsignalersatzbild nach
Abschn. 10.6 entnommen werden, findet man ihre physika-
lische Bedeutung fiir die Emitterschaltung. Der zusitzliche
Parameter y, beriicksichtigt die Spannungsriickwirkung.

Das Auftreten kapazitiver Wirkungen im Transistor macht es notig,
dass man fiir hohere Frequenzen ebenso wie beim FET die Spannun-
gen und Strome als komplexe Grofen einfiihrt, womit auch die h- und
y-Parameter komplex werden. Wegen der Leerlaufbedingung i; = 0
sind jedoch bei hohen Frequenzen die Parameter hy, und hy, schwer
messbar. Man findet daher die h-Parameter in den Datenblittern nur
zu relativ niedrigen Frequenzen (1 kHz). Da ein entsprechendes Mess-
problem fiir die y-Parameter nicht existiert, sind sie die bevorzugten
Parameter fiir den HF-Bereich. Fiir Feldeffekttransistoren werden sie
ausschlieBlich verwendet. Eine ausfiihrliche Betrachtung dazu wurde
im Abschn. 9.11 durchgefiihrt.

Die Kenntnis der h- oder y-Parameter macht es moglich,
den Transistor in Verbindung mit seiner dufleren Beschal-
tung nach den Regeln der Vierpoltheorie zu behandeln. Diese
gestattet, mit einer Matrizenrechnung bestimmte Schaltungs-
eigenschaften exakt zu berechnen. Der Preis dafiir ist jedoch
ein relativ groBer Rechenaufwand, der auch eine gewisse
Ubung voraussetzt. Dieses Grundlagenbuch verzichtet dar-
auf und wendet ausschlieBlich einfache physikalische Ersatz-
schaltungen an, die den Vorteil der grofleren Anschaulichkeit
besitzen und Sekundireffekte in der Regel vernachléssigen.
Fiir eine exakte mathematische Darstellung ist aber die Vier-
poltheorie unverzichtbar. Als einfaches Rechenbeispiel — hier
ohne Matrizenrechnung — wird in Abb. 10.28 die Berechnung
des BetriebsEingangswiderstandes eines mit dem Lastwider-
stand Ry abgeschlossenen Vierpols gezeigt. Dazu benétigt
man lediglich die Vierpolgleichungen (I) und (II) sowie zu-
sitzlich die Abschlussgleichung (IITI). Durch Eliminierung
der Ausgangsgrofien u, und i, aus diesem Gleichungssys-
tem ergibt sich der Eingangswiderstand r. als Quotient aus
Eingangsspannung und Eingangsstrom. Das Ergebnis be-
riicksichtigt auch die Spannungsriickwirkung.

Literatur: [10-1, 10-3, 10-4, 10-6]
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10.9 Kleinsignalverstarker mit
Parallelgegenkopplung

Die Anwendung der Parallelgegenkopplung soll anhand ei-
nes Schaltbeispiels nach Abb. 10.29 dargestellt werden. Fiir
den gleichen Arbeitspunkt wie im Abschn. 10.5 bzw. 10.6
erhilt man die in Abb. 10.29a angegebene Dimensionierung.
Erfahrungsgemas ist die stabilisierende Wirkung der Gegen-
kopplung ausreichend, wenn die Spannung Ucg < Ug/2 ist.
Jede Erhohung des Kollektorstromes fiihrt dann zu einer Ab-
nahme der Verlustleistung, so dass thermische Stabilitdt mit
Sicherheit gewihrleistet ist (,,Prinzip der halben Speisespan-
nung*)'*.

Abb. 10.29b zeigt eine Verstirkerschaltung mit Signalge-
nerator und zusitzlichem Lastwiderstand Ry, den man fiir
mittlere Frequenzen zweckmifig mit R¢ zu einem resultie-
renden Widerstand R. = R¢ || Ry, zusammenfasst. Da in
der Regel der am Kollektor zusitzlich angreifende Wider-
stand Rg > R ist, kann man fiir die Spannungsverstirkung
V, die fiir die einfache Emitterschaltung giiltige Beziehung
iibernehmen. Eine wesentliche Anderung tritt jedoch in Be-
zug auf den Eingangswidersand ein. Der Kollektor ,,zieht*
iiber den Widerstand Rg den Strom

. Ui~ — Up~ Ui~ - (1 — Vu) Ui~
1R~ = = — T
Rp Rg Ry
R R
mit Ry = B~ B -
1-V, 1 + sR¢
Us ,
wegen V, = — ~ —s-R¢.

I~

Der mit dem Kollektor verbundene Widerstand Rg wirkt also
wie ein herabgesetzter Belastungswiderstand Ry auf den Ge-
nerator. Diese Erscheinung ist als Widerstands-Miller-Effekt
zu betrachten, und der Widerstand Ry kann analog zur Mil-
lerkapazitit als Millerwiderstand bezeichnet werden'”.

Mit diesem Ergebnis ldsst sich der Eingangswider-
stand r. bestimmen und eine Eingangsersatzschaltung nach
Abb. 10.30a aufzeichnen. Damit ergibt sich unmittelbar die
Spannungsverstirkung V,q mit Bezug auf die Quellenspan-
nung ugy., die kleiner ist als die Spannungsverstirkung V,
(Abb. 10.30).

Zur vollstindigen Beschreibung gehort auch eine Aus-
gangsersatzschaltung mit zugehorigem Ausgangswider-
stand, den man mit Abb. 10.31a findet. Dazu setzt man die
Spannung ug.. zu Null und ldsst eine Spannung u,.. wirken,
die den Strom i,. hervorruft. So gelangt man zum Aus-
gangsleitwert als Summe dreier Einzelleitwerte. Durch die

14 Bei Ucg = Ug/2 liegt Leistungsanpassung vor.
15 Vgl. dazu die Abschn. 9.5, 9.6 und 10.7.

jeweilige Kehrwertbildung ergibt sich der resultierende Aus-
gangswiderstand r, < rcg nach Abb. 10.31b.

Fiigt man entsprechend Abb. 10.31b zu dem so gefunde-
nen Ausgangswiderstand noch eine Stromquelle hinzu, so ist
die Ausgangsersatzschaltung bereits vollstindig. Der Quel-
lenstrom ergibt sich durch eine Kurzschlussbetrachtung an
Abb. 10.29b. Die Bedingung R¢. = 0 (Ausgangskurzschluss)
liefert:

u

a~ fiir 1R K RB

iB,\, ~x —
Rg + 188

und damit

B-ug~

iCk~ =~
Rg + 18

als Quellenstrom.

Nach dieser umfassenden Kleinsignaltheorie fiir den mitt-
leren Frequenzbereich bleibt festzustellen, dass bei Span-
nungssteuerung (Rg — 0) sich im Wesentlichen nur der
Eingangswiderstand gegeniiber der nichtgegengekoppelten
Emitterschaltung dndert. Der Arbeitspunkt wird stabilisiert,
die Spannungsverstiarkung V, bleibt. Die eigentlichen Vor-
teile der Parallelgegenkopplung zeigen sich erst, wenn man
iiber einen nicht zu kleinen Vorwiderstand ansteuert, hier
dargestellt als Generatorwiderstand Rg. Die dann maflge-
bende Spannungsverstirkung V,q ist zwar kleiner als die
urspriingliche Verstarkung V,, dafiir aber weniger abhingig
von der Steilheit s des Transistors. Bei hinreichend grof3er
Spannungsverstirkung V, wird V4 &~ — Rpg/Rg und damit
unabhingig von der Steilheit s.

Auferdem werden die mit Abb. 10.32 dargestellten nicht-
linearen Verzerrungen verringert, und zwar im gleichen
Male, wie die Spannungsverstiarkung mit zunehmendem Wi-
derstand Rg reduziert wird [U1, U2]. Der verzerrte Strom
fiihrt unmittelbar zu einer verzerrten Ausgangsspannung .,
die hier tiber den Widerstand Ry zuriick auf den Basiswech-
selstrom wirkt, wenn der Generatorwiderstand verschieden
von Null ist. Diese Riickwirkung wirkt als Gegenkopplung
ausgleichend auf die ungleichen Stromhalbschwingungen
und verringert damit den Klirrfaktor. Sie ist proportional
der Ausgangswechselspannung, weshalb man auch von ei-
ner Parallel-Spannungsgegenkopplung spricht.

Grundsitzlich versteifen Spannungsgegenkopplungen die
Ausgangsspannung gegeniiber Lastschwankungen. Sie er-
niedrigen also den Ausgangswiderstand, was mit Abb. 10.31
deutlich wird. Sofern man die Gegenkopplung unwirksam
macht, beispielsweise durch eine Verdrosselung der Riick-
fiihrung iiber den Widerstand Rg, ergibt sich wieder der
urspriingliche hohe Ausgangswiderstand r, = rcg.
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10.10 Emitterschaltung mit
Reihengegenkopplung

Die Reihengegenkopplung — im vorliegenden Fall auch
Reihen-Stromgegenkopplung genannt — findet vielfiltige
Anwendung und soll zunéchst an einem Schaltbeispiel nach
Abb. 10.33 dargestellt werden. Fiir den gleichen Arbeits-
punkt wie im Abschn. 10.5 bzw. 10.6 erhidlt man die in
Abb. 10.33a angegebene Dimensionierung. Dabei wird der
Ansatz Ug = 1V gemacht, was erfahrungsgemi8 fiir einen
Kleinsignalverstirker ausreichende Stabilisierung ergibt. Im
Ubrigen wiihlt man bei modernen Si-Transistoren den Faktor
bim Bereich 2. .. 5 und rundet die errechneten Widerstands-
werte auf Normwerte ab. Im Beispiel wurde b &~ 5 gewihlt.

Abb. 10.33b zeigt eine vollstindige einstufige Verstérker-
schaltung mit Signalgenerator und zusitzlichem Lastwider-
stand Ry, den man fiir mittlere Frequenzen zweckméaBig mit
Rc zu einem resultierenden Widerstand Ri. = Rc || Ry, zu-
sammenfasst. Die Einfiigung des Widerstandes Rg bewirkt,
dass bei einer Ansteuerung das Emitterpotential dem Basis-
potential folgt. Der dabei wirksame ,,Bootstrap-Effekt* fiihrt
zu einem erhohten Eingangswiderstand r’gg anstelle des ur-
spriinglichen Widerstandes rpg:

- Ui~ —Uug. _ Uj. — (ig~ +ic~) - Rg
B = =
I'BE I'BE
_ Ui~ — (1+P)-ig~-Rg
I'Bg ’
Also wird
uj

rﬁEzi—N=rBE+(1+B)'RE

~ 1g + PRg = 188 (1 + sRg)

wegen p = s-1gg > 1.

Damit ergibt sich die Eingangsersatzschaltung nach
Abb. 10.344a, aus der man den resultierenden Eingangswider-
stand r. entnimmt sowie den Basisstrom ig.. Multipliziert
mit der Stromverstirkung B, folgt der Ausgangsstrom ic.
entsprechend Abb. 10.33b. Weiter folgt die Spannungsver-
stirkung V, als negatives Produkt der effektiven (reduzier-
ten) Steilheit s" mit dem resultierenden Lastwiderstand R(..
Die Einfiigung des Widerstandes Rg in die Emitterleitung
wirkt offenbar so, als wiirde unter Beibehaltung der Strom-
verstirkung B der Parameter rgg auf ryp erhoht und der
Parameter s auf s’ = P/ry erniedrigt. Entsprechend kleiner
wird die Spannungsverstirkung.

Diesem Nachteil steht der Vorteil gegeniiber, dass wie bei der Parallel-
gegenkopplung die nichtlinearen Verzerrungen verringert werden und
bei hinreichend starker Gegenkopplung (sRg >> 1) die Spannungsver-
starkung nur noch durch die duere Widerstandsbeschaltung bestimmt
wird, namlich durch das Verhiltnis Ri./Rg. Sofern diese Vorteile jedoch
im speziellen Anwendungsfall nicht von Bedeutung sind, kann man den
Widerstand Rg kapazitiv iiberbriicken (Wechselstromkurzschluss iiber
Rg) und erhilt dann die volle Spannungsverstirkung V, ~ — s - R;,
unter Beibehaltung der Gleichstromgegenkopplung. Voraussetzung da-
fiir ist eine hinreichend grofe Kapazitit, die im NF-Bereich stets durch
einen Elko realisiert wird. Der Kurzschluss ist praktisch gegeben, wenn
die verbleibende Wechselspannung ug.. < u;.. wird, was mit einem Os-
zilloskop kontrollierbar ist. Im Allgemeinen reicht fiir die Bemessung
des Kondensators die Maigabe 1/wC < 10 €2. Bei griindlicher Betrach-
tung ergibt sich die Forderung: 1/wC < Rg || (1/s + Rg/B) [U1, U2].

Die Stromgegenkopplung mit Widerstand Rg hat aufler
den bereits beschriebenen Wirkungen auch eine Erhohung
des Ausgangswiderstandes zur Folge. Man findet diesen mit
Abb. 10.35a nach der gleichen Methode wie im vorigen Ab-
schnitt. Bei nullgesetzter Quellenspannung erscheinen, vom
Transistor aus gesehen, die Widerstinde Rg || Ry || R, als
Quellenwiderstand R¢;. Damit folgt nach Zwischenrechnung
und mit der Annahme Rg<< rcg<< P - rcg nidherungswei-
se der angegebene Ausgangswiderstand r, > rcg. Filigt man
noch eine Stromquelle hinzu mit dem Ausgangskurzschluss-
strom s’ - uy.. als Quellenstrom, so ergibt sich schlieBlich das
angegebene Ausgangsersatzbild nach Abb. 10.35b. Mit dem
Bezug auf die Klemmenspannung u;.. wird Spannungssteue-
rung angenommen, was meistens zutrifft wegen des relativ
hochohmigen Eingangs: Rg < re, Ug. ~ uj~.

Wegen ihres hohen Ausgangswiderstandes eignet sich
die Emitterschaltung mit Reihengegenkopplung sehr gut als
Stromquelle. Abb. 10.36 zeigt die Grundschaltung als span-
nungsgesteuerte Stromquelle bzw. Stromsenke fiir eine Last
Ry mit einer Ansteuerung iiber den Spannungsteiler R; — R;.
Man findet dazu leicht die angegebenen Gleichungen, wenn
man den Spannungsteiler durch eine ErsatzSpannungsquelle
darstellt. Fiir die praktische Berechnung des Stromes I bzw.
des Quellenstromes I setzt man Ugg ~ 0,6... 0,7 V. Dazu
wird stets vorausgesetzt, dass eine ausreichende Betriebs-
spannung zur Verfiigung steht, die den Transistor im aktiven
Bereich hilt. Es muss gelten:

Up — Ucgsat > Ic*Rg +1Ic- Ry, = Ic - Rg + Uy.

Abb. 10.37 zeigt abschlieBend Schaltungen mit einer festen
Spannung U; = Uy, erzeugt durch eine Z-Diode. Als Last
wird exemplarisch eine Leuchtdiode (LED) angenommen.
Als Innenwiderstand der Stromquelle wirkt der in Abb. 10.35
angegebene Ausgangswiderstand [U1, U2].
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Uza Uy =iy ICE - 1+B—E
g +Rg +RVG
I
Ausgangswiderstand

Abb. 10.35 Ausgangsersatzschaltung. a Ermittlung des Ausgangswiderstandes, b Ersatzbild mit Ausgangs-
widerstand

Ui =U R, R;-Ry
P74 R, +R, B R,+R,
U, -U

Io =B I ~—1_—BE
Rg
R,
-1 R +R BE—[
C7RR, 1T R o
R,+R, B

Abb.10.36 Spannungsgesteuerte Stromquelle Abb.10.37 Konstantstromquellen
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10.11 Kollektorschaltung (Emitterfolger)

Die Grundschaltung fiir einen GrofBsignalbetrieb zeigt
Abb. 10.38a. Wenn die Spannung U, die Schleusenspannung
Us = 0,5V iiberschreitet, wird der Transistor leitend. Die
Spannung U, folgt dann kontinuierlich der Eingangsspan-
nung U; bis auf die Differenzspannung Ugg ~ 0,6... 0,7V
(Abb. 10.38b). Die Schaltung verhilt sich als ,,Spannungs-
folger®, hiufig auch Emitterfolger genannt.

Wihrend man die Grundschaltung nach Abb. 10.38a nur
in positiver Richtung steuern kann, erlaubt die Schaltung
nach Abb. 10.38c mit einem symmetrisch angeordneten pnp-
Transistor auch eine Aussteuerung in negativer Richtung.
Die resultierende Ubertragungskennlinie setzt sich null-
punktsymmetrisch zur Kennlinie der Abb. 10.38b in den 3.
Quadranten fort. Bei sinusféormiger Steuerung arbeiten bei-
de Transistoren im ,,Gegentakt™, wobei der npn-Transistor
die positive und der pnp-Transistor die negative Halbschwin-
gung ibertrdgt. Dabei ergeben sich beim Nulldurchgang
aufgrund der Kennlinienkriimmung die in Abb. 10.38c er-
kennbaren ,,Ubernahmeverzerrungen“.

Fiir den Kleinsignalbetrieb lassen sich derartige Verzer-
rungen vermeiden, wenn man wie iiblich einen Arbeitspunkt
in der Mitte des Kennlinienfeldes einstellt (A-Betrieb)'®.
Abb. 10.39a zeigt eine mogliche Schaltung. Diese entspricht
im Aufbau und in der Funktion dem schon beschriebe-
nen Sourcefolger. Der Kollektor ist wechselstrommaBig iiber
die Betriebsspannungsquelle bzw. einen parallel geschalte-
ten Abblockkondensator Cg mit der gemeinsamen Eingangs-
und Ausgangsklemme (Masse) verbunden, wovon sich die
Bezeichnung Kollektorschaltung herleitet.

In Bezug auf den Gleichstrombetrieb liegt eine Reihengegenkopplung
vor. Die Dimensionierung des Basis-Spannungsteilers geschieht daher
nach den gleichen Gesichtspunkten wie fiir die Emitterschaltung mit
Emitterwiderstand Rg. Man sorgt jedoch hier im Hinblick auf eine
symmetrische Aussteuerbarkeit fiir eine grofere Spannung am Emit-
terwiderstand (Ug & 0,5 Ug). Fiir den angegebenen Arbeitspunkt findet
man:

31V
T 5.2.8pA
. (45-3.1V
T (54+1)-2.8pA
45V -2V
Rgzi
0.7mA

R, ~ 220k,

R, ~ 83kQ,

~ 3,5kQ.

Zur Kldrung der Aussteuerbarkeit sind im Ic-Ucg-Feld
(Abb. 10.39b) die Widerstandsgeraden WG_ und WG.. fiir

16 Aus der Rohrentechnik stammende Bezeichnung. Die Aussteuerung
vom Nullpunkt aus wie in Abb. 10.38 wird als B-Betrieb bezeichnet.

statischen und dynamischen Betrieb eingetragen. Fiir R, —
oo liegt die dynamische Gerade WG.. auf der Gleichstrom-
geraden WG_. Mit sinkendem Lastwiderstand R;, wird WG..
jedoch um den Arbeitspunkt A zunehmend in die Verti-
kale gedreht und damit die negative Halbschwingung der
Ausgangsspannung immer mehr begrenzt. Thre maximale
Amplitude betriigt Ic - (Rg || Rp).

Das Kleinsignalverhalten ist am leichtesten verstidndlich
fiir den Fall der Spannungssteuerung (Rg — 0). Die dann
wirksame Eingangsspannung u;... erscheint bei einem Wech-
selstromleerlauf in voller Hohe am Ausgang, weil keine
Basis-Emitter-Wechselspannung ugg.. auftritt: uy. = uj..
Sie wird damit zur Quellenspannung fiir eine Ausgangs-
Ersatzschaltung. Den zugehorigen Ausgangswiderstand er-
hilt man durch eine Kurzschlussbetrachtung (Wechselstrom-
kurzschluss) am Ausgang. Dabei wird:

UBE~ = Uj~.

Es folgt der Emitterstrom

. U~ 1
Igk~ X S UBg~ = S Uj. —> I = = —.
S-Uj~ S

Fiir den Schaltungseingang kann man den bei der strom-
gegengekoppelten Emitterschaltung gefundenen Widerstand
1y libernehmen, wobei lediglich Rg zu ersetzen ist durch R
= Rg || RL. Man kommt damit zu Abb. 10.40a.

Bei nichtvernachlidssigbarem Generatorwiderstand Rg
tritt die in Abb. 10.40b angegebene Leerlaufspannung u;.-.
auf, die wiederum Quellenspannung fiir den Ausgang ist. Zu
dem urspriinglichen Ausgangswiderstand 1/s tritt noch ein
Anteil R,/ hinzu, der von der Generatorseite herriihrt mit
dem resultierenden Generatorwiderstand Rg;. Dieser wirkt
sich nur mit dem Faktor 1/8 < 1 auf den Ausgang aus, weil
die Strombelastung auf der Eingangsseite entsprechend ge-
ringer ist.

Der Emitterfolger wirkt wie eine gesteuerte Spannungs-
quelle, die das angebotene Steuersignal niederohmig und
phasengleich am Ausgang zur Verfiigung stellt. Aufgrund
des gleichzeitig hochohmigen Eingangs wirkt die Schal-
tung als Impedanzwandler bzw. Pufferschaltung. Die ,,Span-
nungsverstarkung* ist kleiner als Eins, wobei die nichtlinea-
ren Verzerrungen im A-Betrieb sehr gering bleiben dank der
Spannungsgegenkopplung: ugg.. = u;. — up~. Die Strom-
verstirkung als Verhiltnis des Ausgangsstromes ig. zum
Eingangsstrom ig.. hat den Wert p, genauer 1 + B wegen ig-.
=ig. +ic~ = (1 + P) - ip~ bei gleicher Zihlrichtung fiir die
Strome.

Literatur: [10-1, 10-2, 10-3, U1, U2]
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a b c
v Ug=4.5V (Beispiel)
5.
P A 4
4 4 N
T Ideal: s U?L\J!CEsal
Uz 3 UZ=U'| 1
2 o Real:
/ Up= Uy -Uge
1 7 I
< 06V |
0 —

OUg1l 2 3 4 5V

Uy—=

Abb.10.38 GroBsignalbetrieb. a Grundschaltung, b Ubertragungskennlinie, ¢ Gegentaktschaltung

a b

atti bereich
Arbeitspunkt A:UBg = 0,6 V, Is=2,8 pA mA /Sa i

- uCE~=—uz"

Ucg=2V, Ic =0,7 mA 2,5 ] _-Grenzlinie
(s =25 mS, rpE = 10 kQ, B = 250) T = IR IR
I T =
¢ | Ig=8pA
231 5 ™

mﬁws_,ng
k

\g\LUB
3 4 5

Uce

|
|
0 1 2 6V

Abb. 10.39 Linearer Betrieb des Emitterfolgers. a Kleinsignalverstirker, b Kennlinien mit Aus-

steuergrenze
a
Eingangswiderstand
_ ' Ausgangswiderstand
fe= Ry [|Ry [|rie & 1 &
i fa=g [

’ ’ - R’
IgBg = IRE +BRE Vu:uizli}zs 1
RE = RE Il RL Ui~ g"'R'E

(u2~ und uj-~ in Phase)

_ e~ R'g =Rg[Ry|R;
Rg v - _Re = Rp
“h R T,RG, oo
s B

(u2~ und ug-~ in Phase)

Abb. 10.40 Praktische Kleinsignalersatzbilder. Bei kapazitiver Belastung besitzt der Emitterfolger eine
gewisse Schwingneigung. Gegenmafinahme: Basisleitung kurz halten, gegebenenfalls auch mit einem nie-
derohmigen Diampfungswiderstand von 100 © beschalten und im Ubrigen die Betriebsspannung mit einem
Kondensator abblocken. a mit Spannungssteuerung, b mit Generatorwiderstand
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10.12 Basisschaltung

Die Grundschaltung fiir einen Kleinsignalbetrieb zeigt
Abb. 10.41a. Der Arbeitspunkt wird eingestellt mit dem Ba-
sisspannungsteiler R; — R, und einem Emitterwiderstand
Rg fiir eine Gleichstromgegenkopplung!” Die Schaltung ist
dimensioniert fiir den angegebenen Arbeitspunkt, was sich
anhand der Abb. 10.41b leicht iiberpriifen l4sst. Die Basis ist
fiir Wechselstrom iiber Cg mit Masse verbunden, wodurch
sich eine Analogie zur Gateschaltung ergibt'®. Ein von der
Steuerquelle aus eingespeister Wechselstrom i;... flieit zu ei-
nem Teil iiber den Widerstand Rg, wihrend der andere Teil
als Steuerstrom in den Emitter eintritt und nahezu vollstindig
wieder am Kollektor austritt. Ein kleiner Stromverlust tritt
durch den Basisstrom auf, so dass die ,,Stromverstirkung*
stets kleiner als Eins bleibt. Als Steuerspannung wirkt die
Eingangsspannung u;. unmittelbar iiber der Basis-Emitter-
Strecke wie bei der einfachen Emitterschaltung. Da aber
hier die Steuerquelle nicht mit dem Basisstrom sondern mit
dem Emitterstrom, d. h. mit dem (1 + B)-fachen Basisstrom
belastet wird, ergibt sich ein entsprechend niedrigerer Ein-
gangswiderstand r.. Es wird:

IBE

—Rg || —2%
E||1+S —

I'BE
+ B

1
re = Rg || = Rg ||g||TBE

© | = =

wegen p = s-1gg > 1.
Damit erhédlt man die Eingangsersatzschaltung gemif
Abb. 10.41c. Da der steuernde Emitterstrom ig. = S - Uy~
nahezu vollstindig dem Lastwiderstand R = Rc || Ry, einge-
pragt wird, lasst sich das Bild in der angegebenen Weise fiir
den Ausgang erginzen. Die Spannungsverstirkung ist stets
positiv, d. h. Eingangs- und Ausgangsspannung sind phasen-

gleich. Man erhilt:
U~

U =s-u.-Rp >V, = — =

s- Ry
Ui~ ¢

mit R, = Rc || Ry.

Entfernt man den Kondensator Cg, so tritt eine Stromgegenkopplung
durch den Basisstrom auf in Verbindung mit dem Innenwiderstand Rg
= R, || Ry des Basisspannungsteilers. Man kann diesen der Basis vor-
gelagerten Widerstand in den Transistor einbeziehen und erhilt damit
ersatzweise einen Transistor mit den verdnderten Kennwerten: rgp =
tpe + Rp, B* = P und s* = B*/rgp = B/(rse + Rp).

Die Anwendung der Basisschaltung ist auf solche Fille
beschrinkt, bei denen der niedrige Eingangswiderstand nicht

17 Siehe Abschn. 10.5.
18 Siehe Abschn. 9.7.

stort. Um dies zu erreichen, kann man eine andere Verstir-
kerstufe vorschalten, beispielsweise eine Emitterschaltung
wie bei der ,,Kaskodeschaltung™ nach Abb. 10.42a. Beide
Transistoren werden im gleichen Arbeitspunkt wie oben be-
trieben. Die Emitterstufe mit Transistor T1 arbeitet bei kapa-
zitiv tiberbriicktem Emitterwiderstand ohne Gegenkopplung.
Ihr Arbeitswiderstand ist gegeben durch den Eingangswider-
stand 1/s der folgenden Basisstufe mit Transistor T2, so dass
sich folgende Spannungsverstirkung fiir die Vorstufe ergibt:
V=2 x5 o
Ui~ S

(gleicher Kollektorstrom bedeutet gleiche Steilheit!).

Damit bleibt die eingangsseitige Millerkapazitit klein.
Das Hochfrequenzverhalten ist giinstig. Der in der Emitter-
stufe auftretende Kollektorwechselstrom s - u;. wird iiber
die Basisstufe nahezu vollstindig dem Lastwiderstand R¢
eingeprigt, so dass man fiir die Gesamtschaltung die gleiche
Spannungsverstirkung wie bei der einfachen Emitterschal-
tung mit direkt verbundenem Kollektorwiderstand R¢ erhlt.
Abb. 10.42b beschreibt das Kleinsignalverhalten nédherungs-
weise fiir einen mittleren Frequenzbereich. Eingangs- und
Ausgangsspannung sind gegenphasig.

In der Schaltung nach Abb. 10.43a wird ein Emitterfol-
ger vorgeschaltet mit direkter Emitterkopplung. Bei sym-
metrischem Aufbau flieBen gleiche Ruhestréme in beiden
Transistoren. Jedem Transistor kann man dann einen Emit-
terwiderstand 2 Rg = 8502 zuordnen. Es stellt sich im
Schaltungsbeispiel also der gleiche Arbeitspunkt ein wie
in der einfachen Schaltung oben, bei der Rg = 850 Q2 ge-
wihlt wurde. Die Stromsymmetrie wird auch dann praktisch
nicht gestort, wenn man den Kollektorwiderstand des ers-
ten Transistors fortldsst, weil die damit eintretende Erhohung
der Spannung Ucg am Eingangstransistor dessen Kollek-
torstrom nur geringfiigig beeinflusst. Es entsteht so, vom
Eingang her betrachtet, ein einfacher Emitterfolger mit dem
Ausgangswiderstand 1/s. Dieser wird belastet mit dem Ein-
gangswiderstand 1/s der folgenden Basisstufe parallel zu
dem vergleichsweise hochohmigen Widerstand Rg. Damit
wird ug. &~ 0,5 - u;., so dass sich nidherungsweise eine
Ersatzschaltung gemall Abb. 10.43b ergibt. Eingangs- und
Ausgangsspannung sind in Phase. Ferner gilt ugg;. &~ 0,5 -
u;~ und uggz~ ~ —0,5 - uj..

Der Faktor 0,5 wird umso genauer, je besser Rg > 1/s
erfiillt ist. Um diesen interessanten Betriebsfall zu realisie-
ren, muss man also versuchen, Rg unter Beibehaltung des
Stromes zu erhohen, was zu einer zusitzlichen negativen
Betriebsspannung fiihrt bzw. diese notwendig macht s. Ab-
schn. 10.13).

Literatur: [10-1, 10-2, 10-3]



10.12  Basisschaltung

153

a
Arbeitspunkt:

s~ 25 mS,B =250
rBE ~ 10 kQ

Uge=0,6V, Ig=2,8 uA
Ucg=2V, Ic=0,7 mA

C, G, Cp
Wechselstrom-

45V=U
kurzschliisse 27k0 |190kh B
R R
C 2 C,
Il

8500 |asknf  Y2-

Ri . Ri-R,

R, +R, PR +R,

(Spannung zwischen Pkt. M und Masse),

_Um—Use
Rg

UM:UB' z1,2\/

Ig ~0,7mA = I¢.

UCE zUB—Ic'(RE +RC)%2V

[/
Pl - R

Abb. 10.41 Basisschaltung als Kleinsignalverstirker. a Schaltbild, b Gleichspannungen und -stréme, ¢ Ver-
einfachtes Ersatzbild. Streng genommen ist der Ausgangswiderstand nicht wie angenommen unendlich grof3,

BRE
rBE+ R

sondern es ist: r, = rcg - (1 +

) mit R; = Rg || Rg analog zur stromgegengekoppelten Emitterschaltung

<« TI und T2 haben etwa gleichen Arbeitspunkt:

Ucg=2V, Ic~=1g = 0,7 mA

U= 0,6 V, Ig = 2,8 pA

wie oben

Uy :_S'u1~'RC _)Vu :&Z—S'RC
U

b

SUg-
RilIR,
up- ~ Re  |uz-
"8E1 T
L

Abb. 10.42 Basisschaltung mit vorgeschalteter Emitterschaltung (Kaskodeschaltung). a Schaltbild, b Ersatz-

schaltung

1
rele||R2H[rBE+B';JzR1‘|R2||2rBE

resultierender Eingangswiderstand

S u
Uy =—-u_-Re >V, =—2==_.R
2 ) 1 C u u ) C
b

l'e—-l R\]“Rz 2r
; BE

| fu

4
u. | I Re  lu,-

Abb.10.43 Basisschaltung mit vorgeschaltetem Emitterfolger. a Schaltbild, b Kenngréen und Ersatzbild
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10.13 Differenzverstarker

Die Basisschaltung mit vorgeschaltetem Emitterfolger wird
zu einem ,,Differenzverstirker, wenn man beide Basen als
Steuereinginge nutzt. Abb. 10.44 zeigt einen entsprechen-
den Aufbau mit positiver und negativer Betriebsspannung.
Im Ruhezustand (u; = u, = 0) ergibt sich der berechne-
te Strom Iy, der als Summenstrom aus dem gemeinsamen
Emitterpunkt austritt und bei symmetrischem Aufbau je zur
Hilfte iiber beide Transistoren flieit. Dabei stellen sich die
eingetragenen Ruhepotentiale ein.

Steuert man mit einer kleinen Wechselspannung u;.., so
wird nach Abschn. 10.12:

1
UBEl~ = —UBE2~ = §U1~

mit der Folge:

Ui~ U~
Uci~ = —S'RC' 7 llIldllczN = S'RC' T
Die Eingangsspannung erscheint also verstirkt mit dem Fak-
tor sSRc/2 am Ausgang, und zwar in gleicher Phase am
Kollektor C, und in Gegenphase am Kollektor C;.
Bei einer zweiseitigen Ansteuerung mit u;.. und u,. wird
dann nach dem Uberlagerungsgesetz:

sR¢ sR¢

Uci~ = —— -+ (U« —up) = —— - (U~ —up~) und
2 2
SRC . I0

Ucow = — - (U~ —Up) MIit S . ——.

C2 ) (u 2~) 2Ur

Die Schaltung bildet also nach dieser Betrachtung nur dann
ein Ausgangssignal, wenn eine Differenzspannung up = u;.
— Uy auftritt und nicht bei einer ,,Gleichtaktsteuerung* mit
Ui~ = Uy~ = ug;. Den Faktor vor der Klammer bezeichnet
man als Differenzverstiarkung Vp.

Im Allgemeinen sind Differenzsteuerung und Gleich-
taktsteuerung iiberlagert, wobei der Gleichtaktanteil nach
Abb. 10.45 dargestellt wird durch den arithmetischen Mit-
telwert aus den beiden Eingangsspannungen. Beim idealen
Differenzverstérker ist dieser Gleichtaktanteil in der Ein-
gangsspannung wirkungslos.

Diese giinstige Eigenschaft setzt eine vollkommene Sym-
metrie der Schaltung voraus — am ehesten erreichbar mit
einem integrierten Transistorpaar — und einem konstanten
Strom Iy. Den Letzteren erreicht man recht gut mit einer
Stromsenke am gemeinsamen Emitter nach Abb. 10.46a.
Dabei ergibt sich ein sehr hoher differentieller Widerstand
rg &~ 10MQ als Eingangswiderstand der Stromsenke. Bei

reiner Gleichtaktsteuerung mit der Spannung ug; wirkt fiir
jeden Transistor der doppelte Wert (rg = 2 rg || 2 1) als
Stromgegenkopplungs-Widerstand, so dass die unerwiinsch-
te ,,Gleichtaktverstirkung™ Vg; — im Idealfall gleich Null —
viel kleiner als Eins bleibt'?. Tatséchlich wird:

Uco~  Uci~ Rc
Va = = N ———
UG/~  UGi~ 2rg
und damit
Vv
G=|-2|~s-1s=10°...10°.
Vai

Das Verstirkungsverhiltnis G ist ein Giitemall und wird als
Gleichtaktunterdriickung bezeichnet (engl. Common Mode
Rejection Ratio, CMRR). Alle Storungen, die gleichméfig
auf beide Transistoren einwirken — z. B. auch eine Tempera-
turdnderung — konnen als Gleichtaktsignal aufgefasst werden
und bleiben bei hoher Gleichtaktunterdriickung weitgehend
wirkungslos. Das gilt jedoch nur fiir relativ niedrige Frequen-
zen, da die Gleichtaktunterdriickung nach hohen Frequenzen
hin zunehmend schlechter wird.

Abb. 10.46a stellt eine Schaltung dar ohne Gleich-
strompfad fiir den Basisruhestrom, der in diesem Fall aber
durch die &duBlere Beschaltung hergestellt werden muss.
Den Eingang kann man durch ein Ersatzbild entsprechend
Abb. 10.46b beschreiben. Aufgrund der sehr hohen Gleich-
takteingangswiderstdnde wird bei einer einseitigen Ansteue-
rung der differentielle Eingangswiderstand gebildet durch
Ip = 2rgg.

Das Grof3signalverhalten des Differenzverstirkers ist aus
der Ubertragungskennlinie ersichtlich, die in Abb. 10.47 fiir
konstanten Summenstrom I, entwickelt wird. Der mittlere
fast lineare Teil der Kennlinie wird fiir den Kleinsignalbe-
trieb genutzt. Die Steigung ist identisch mit der Differenzver-
starkung Vp, die von der Grofle des Stromes Iy abhingig ist.
Somit besteht die Moglichkeit einer Verstarkungseinstellung
iiber den Strom I, was meistens mit einem Stromspiegel ge-
schieht, der auch die Funktion der Stromsenke iibernimmt°.

Beschriankt man die Aussteuerung auf den mittleren Teil
der Kennlinie, so bleiben die nichtlinearen Verzerrungen sehr
gering. Fiir up < 20mV bleibt der Klirrfaktor unter 1 %>'.

Literatur: [10-2, 10-3, 10-4]

19 Sjehe Abschn. 10.10, im Gleichtaktbetrieb verhalten sich beide Sei-
ten als Emitterschaltung mit Reihengegenkopplung.

20 Siche Abschn. 10.14.

21 Der Klirrfaktor als Verzerrungsma$ wird definiert im Anhang A.11,
vgl. Abschn. 10.9.
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gemischte Ansteuerung

uy+u
! :uD §U1 :uﬁl-
u ".-- . —— = == '\\ Uz
o ‘Q‘ t—
' reine Gleichtaktsteuerung
u e R s \/u-|= Up=Ugy
Gleichstrompfad 0" EN T
fur Basisruhestrom reine Differenzsteuerung
1!| Uy=-uy
0-<--wo- Uo1=0 ===
s-Re t—
WDl lze VpomAleadi) ~u,
Abb. 10.44 Differenzverstirker. *) Minuszeichen Abb. 10.45 Ansteuerarten
fiir Ausgang Kollektor C1, Pluszeichen fiir Aus-
gang Kollektor C2, s = [‘J—CT = ;T”T (Steilheit)
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Abb.10.46 Differenzverstirker mit Stromsenke. a Schaltbild, b Eingangsersatzbild
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Abb. 10.47 Ubertragungsverhalten des idealen Differenzverstirkers (G — o0o). a Gleichungen, b Ubertragungs-

kennlinie zum Schaltungsbeispiel
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10.14 Transistorverbundschaltungen

Unter Verbundschaltung versteht man eine Anordnung aus
zwei oder mehreren Transistoren in einer direkten galvani-
schen Verbindung. Die bekannteste Schaltung dieser Art ist
die (Normal-) DarlingtonSchaltung nach Abb. 10.48a, die
sich sowohl mit diskreten als auch mit integrierten Tran-
sistoren aufbauen ldsst. Die Gesamtschaltung verhilt sich
beziiglich der #uBeren Anschliisse B, C' und E' wie ein
Einzeltransistor, dessen Eigenschaften in dem eingerahmten
Block links zusammengestellt sind. Das wesentliche Merk-
mal dieser Schaltung ist ihre hohe Stromverstirkung, die
aus der Multiplikation der Einzelwerte folgt. Dadurch er-
gibt sich stets ein relativ geringer Steuerstrombedarf bei
allerdings vergleichsweise groBer Steuerspannung Ugg we-
gen der Hintereinanderschaltung der beiden Basis-Emitter-
Strecken. Dieser Nachteil entfillt bei der Komplementir-
Darlingtonschaltung nach Abb. 10.48b, bei der eigentiimli-
cherweise der Emitter des Ausgangstransistors zum Kollek-
tor des resultierenden Systems wird.

Darlington-Schaltungen findet man heute in vielen Varianten mono-
lithisch integriert als ,,Darlingtontransistoren®, iiberwiegend fiir Leis-
tungsverstirker. Fiir den Milliampere-Bereich gibt es die Typen BC
516 (pnp) und BC 517 (npn) im kleinen Kunststoffgehduse TO-92 mit
Stromverstirkungen in der GroBenordnung 30.000.

Eine weitere wichtige Verbundschaltung ist der Strom-
spiegel. Seine Grundschaltung in Bipolartechnik, auch als
Widlar-Schaltung bezeichnet, zeigt Abb. 10.49a. Aufgrund
der Kurzschlussverbindung zwischen Kollektor und Basis ar-
beitet Transistor T1 stets im aktiven Bereich mit Ucg; =
Ugg ~ 0,6...0,7V. Die Basis-Emitter-Spannung Ugg ist
zwangsweise fiir beide Transistoren gleich, so dass bei glei-
chen Transistorsystemen und gleicher Temperatur auch die
Kollektorstrome I¢; und I, libereinstimmen. Bei Vernach-
lassigung der relativ geringen Basisstrome folgt daraus auch
eine Gleichheit fiir den Ausgangsstrom I, und den Steuer-
strom Ig, der durch den Widerstand R; eingestellt werden
kann. Die Schaltung verhilt sich also im Grunde wie ein
Transistor mit der Stromverstirkung B = 1.

Abb. 10.49b zeigt einen Stromspiegel mit einseiti-
gem Emitterwiderstand Rg. Wegen des Spannungsabfalls
iiber diesem Widerstand stellen sich die Basis-Emitter-
Spannungen und damit die Stréme I¢; und I, unterschied-
lich ein. Es gilt, wenn man von den Basisstromen wieder
absieht:

Uggei — Ugez = Iz - Rg.
Mit

UBE1 ~UBE2
Iei/Icp=¢ Ur

folgt:
Ur

e

Iy

RE In

Ieo

Bei Vorgabe der Strome lésst sich somit der Widerstand Rg
berechnen. Die mit ihm verbundene Stromgegenkopplung
erhoht den Ausgangswiderstand gegeniiber der Grundschal-
tung.

Eine weitere Erhohung des Ausgangswiderstandes er-
gibt sich mit der Wilson-Schaltung nach Abb. 10.49c. Bei
gleichen Transistoren ist das Ubersetzungsverhiltnis wie-
der gleich Eins. Es tritt auch hier eine Stromgegenkopplung
auf. Jede VergroBerung des Laststromes I3 fiihrt iber Tran-
sistor T2 zu einer Erhohung des Stromes I¢; und damit
zu einem Basisstrom-Entzug fiir Transistor T3, was einer
Kollektorstrom-VergroRerung entgegenwirkt??.

Ahnlich ist der Wirkungsmechanismus bei der verein-
fachten Wilson-Schaltung nach Abb. 10.50. Bei ansteigender
Betriebsspannung leitet zunéchst nur Transistor T2. Sobald
Transistor TI aufgesteuert wird, verhindert er ein weiteres
Ansteigen des Basisstromes fiir Transistor T2 und begrenzt
somit den Strom I, entsprechend der angegebenen Bezie-
hung mit Ugg; =~ 0,6... 0,7 V.

Mit der gestrichelt eingetragenen Kurzschlussverbindung
(ohne Widerstand Ry ) kann man die Schaltung insgesamt als
einen Konstantstrom-Zweipol beziiglich des Stromes I ver-
wenden. Wegen der Abhingigkeit von der Gesamtspannung
Ug sind die Eigenschaften als Strom-Zweipol jedoch weni-
ger gut.

Hervorragende Eigenschaften in dieser Hinsicht hat da-
gegen die Schaltung nach Abb. 10.51, die aus einem Strom-
spiegel mit einseitigem Emitterwiderstand besteht, dem von
einer vorgeschalteten WidlarSchaltung gleiche Kollektor-
strome aufgezwungen werden. Dies funktioniert jedoch nur,
wenn dem Transistor T2 wegen seiner kleineren Basis-
Emitter-Spannung mehr Emitterflache — dargestellt als Mehr-
fachemitter — zur Verfiigung steht. Mit dem Vergroferungs-
faktor N gelten die angeschriebenen Gleichungen. Offenbar
wird der Strom I bei festgelegtem N nur bestimmt durch eine
der absoluten Temperatur T streng proportionale Spannung
Usgr und den Widerstand Rg. Ordnet man den Letzteren ex-
tern an, so lisst sich der Strom I programmieren (siehe dazu
LM 334 im Anhang B.10). Die Schaltung eignet sich auch
als Temperaturfiihler (PTAT = Proportional To Absolute
Temperature).

Literatur: [10-2, 10-3, 10-4, 10-8]

22 Wilson-Stromspiegel gibt es als fertige Bausteine (siehe An-
hang B.10).
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Abb. 10.48 Darlingtonschaltungen und ihre KenngréBen. Ersatztransistoren vom pnp-Typ gewinnt man,
wenn die Transistoren T1 und T2 jeweils durch ihre Komplementir-Typen ersetzt werden. a Normal-
Darlingtonschaltung, b Komplementir-Darlingtonschaltung
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Abb.10.50 Vereinfachte Wilson-Schaltung. Abb.10.51 Strom-PTAT-Schaltung

*) Vgl. Abschn. 10.13
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Operationsverstarker

1.1 Grundbegriffe des Operationsverstarkers

Operationsverstirker (hdufig abgekiirzt mit OP) sind im
Prinzip nach Abb. 11.1a aufgebaut. Sie bestehen aus einer
Differenzeingangsstufe (T1 und T2), einem Zwischenver-
stirker (T3) und einer Endstufe (T4). Die Schaltung hat zwei
Einginge — mit P und N bezeichnet — und einen Ausgang A,
jeweils bezogen auf Masse. Die Letztere wird gebildet durch
den gemeinsamen Schaltungspunkt einer positiven und nega-
tiven Betriebsspannungsquelle. Die einzelnen Verstérkerstu-
fen sind galvanisch gekoppelt, so dass auch Gleichspannun-
gen verstirkt werden konnen (Gleichspannungsverstirker).

Im Idealfall — bei unendlich grofler Gleichtaktunter-
driickung — wird nur die Differenzspannung Up Up
— Uy verstirkt. Die entsprechende Spannungsverstiarkung
bei offenem Ausgang wird als Leerlaufverstarkung V, be-
zeichnet. Sie sollte moglichst grof3 sein, z.B. grofler als
10.000 = 80dB. Dies wird erreicht mit einem geeigne-
ten Zwischenverstirker, dem auflerdem die Aufgabe einer
.Pegelverschiebung* zukommt mit dem Ziel, dass die Aus-
gangsspannung U, zu null wird fiir Up = 0.

Geht man von dem Nullzustand (Ruhezustand) aus, so
wird eine positive Eingangsspannung Up von einer positiven
Ausgangsspannung U, beantwortet. Eine positive Eingangs-
spannung Uy dagegen fiihrt zu einer negativen Ausgangs-
spannung. In der symbolischen Darstellung nach Abb. 11.1b
wird daher der ,,P-Eingang* mit einem Pluszeichen gekenn-
zeichnet, der ,,N-Eingang* mit einem Minuszeichen. Man
bezeichnet den Ersteren auch als nichtinvertierenden und den
Letzteren als invertierenden Eingang.

Abb. 11.1c zeigt zwei Bauformen von Operationsverstér-
kern fiir die heute vorherrschende monolithische Bauweise.
Neben der reinen Bipolartechnik entsprechend Abb. 11.1a
gibt es auch gemischte Ausfiihrungen mit einer JFET- oder
MOSFET-Eingangsstufe als sog. BIFET- bzw. BIMOS-OPs.
Die Letzteren arbeiten mit wesentlich kleineren Eingangs-
stromen Ip und Iy.

Abb. 11.2a zeigt die Ubertragungskennlinie als eigentli-
che Steuerkennlinie. Der anndhernd lineare Arbeitsbereich
zwischen einer positiven und negativen Sittigung gehort
wegen der hohen Spannungsverstirkung V, zu einer Ande-
rung A Up < 1mV. Die Sittigungsspannung Ug ist vom
Betrag her in der Regel um etwa 1V bis 2V kleiner als
die Betriebsspannung Ug. Leider besitzt die Kennlinie iib-
licherweise eine Nullpunktverschiebung entsprechend dem
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gestrichelten Verlauf. Die sog. Eingangsoffsetspannung U,
als Nullpunktversatzspannung kann — exemplarabhingig —
positiv oder negativ sein.

Ein GroBteil der Standard-Verstirker besitzt die Mog-
lichkeit eines Nullpunktabgleichs mit Hilfe eines extern
anzuschlieBenden Potentiometers. Abb. 11.2b zeigt die ent-
sprechende Beschaltung fiir den Typ 741 (Bipolar-Typ)
sowie die pinkompatiblen OPs TL 081 (BIFET-Typ) und
CA 3140 (BIMOS-Typ). Ein derartiger Abgleich kann je-
doch gestort werden durch eine Temperaturdnderung, eine
Betriebsspannungséinderung oder auch eine Gleichtaktspan-
nung ug; an beiden Eingédngen. Dadurch verschiebt sich
die Ubertragungskennlinie nach links oder rechts. Es bil-
det sich eine neue Offsetspannung Upst, Upsg oder Upsg
gemill Abb. 11.2c. Die entsprechenden Storempfindlich-
keiten, ausgedriickt als Differentialquotienten, findet man
in den Datenblittern, wo der Temperaturdurchgriff meis-
tens als ,,Temperaturdrift“ bezeichnet wird. Anstelle des
Betriebsspannungsdurchgriffs und des Gleichtaktdurchgriffs
werden in der Regel die zugehorigen Kehrwerte, ndmlich die
Betriebsspannungsunterdriickung (Supply Voltage Rejection
Ratio, SVRR) sowie die Gleichtaktunterdriickung G (Com-
mon Mode Rejection Ratio, CMRR) in dB angegeben.

Abb. 11.3 zeigt die Anwendung eines Operationsverstér-
kers als Komparator. Die beiden Betriebsspannungsanschliis-
se sind wie iiblich im Schaltbild nicht eingetragen. Am
P-Eingang wird eine feste Vergleichsspannung Uy angelegt.
Sobald die Spannung am N-Eingang die Vergleichsspannung
Uy ibersteigt, geht der Ausgang in die negative Sattigung.
Wenn uy < Uy wird, springt er wieder um. Zu einem drei-
eckformigen Verlauf der Spannung uy ergibt sich so das
Abb. 11.3b mit einer gegenphasigen Rechteckschwingung.
Eine gleichphasige Rechteckschwingung ergébe sich durch
Vertauschen der beiden Eingénge.

Zur vollen Durchsteuerung von einer zur anderen Sittigung muss die
Differenzspannung up die kleine Offsetspannung U, nur geringfiigig
iiber- bzw. unterschreiten. Im Komparatorbetrieb treten jedoch hdufig
viel groBere Werte auf, die zu einer Ubersteuerung und einer dadurch
bedingten Umschaltverzogerung fiihren. Mit der in Abb. 11.3c ange-
gebenen Schutzbeschaltung kann man die Ubersteuerung in Grenzen
halten und eine Zerstérung des OPs vermeiden. Moderne Operations-
verstdrker besitzen einen internen Schutz. Manche Typen werden auch
speziell fiir die Anwendung als Komparator hergestellt. Diese verzich-
ten auf eine hohe Leerlaufverstirkung und weisen stattdessen besonders
kurze Umschaltzeiten auf (siehe Anhang B.11 und B.12).

Literatur: [11-1, 11-2, 11-3]

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_11
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Abb. 11.2 Ubertragungskennlinie mit Nullpunktverschiebung. Konkrete Werte zu den einzelnen Parametern
findet man im Datenblatt des jeweiligen OP-Typs bzw. im Anhang B.11 dieses Buches. Die dortigen Angaben
sind in der Regel Betragswerte ohne Vorzeichenberiicksichtigung. a Kennlinie, b Nullpunktkorrektur, ¢ Null-
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Abb. 11.3 Operationsverstirker als Komparator (Spannungsvergleicher). a Grundschaltung,
b Spannungs-Zeit-Diagramm. Das Umschwingen von einer Sittigung zur anderen erfolgt mit endlicher
Geschwindigkeit, begrenzt durch die sog. Slew Rate (siehe Abschn. 11.5), ¢ Schutzbeschaltung
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1 Operationsverstarker

11.2 Linearerinvertierender Verstarker

Die Grundschaltung fiir einen linearen invertierenden Ver-
stirker zeigt Abb. 11.4a. Der Operationsverstirker ist nur
mit zwei Widerstinden beschaltet, dem Steuerwiderstand
Ry und dem Riickkopplungswiderstand Ry. Da die Riick-
kopplung, ausgehend von der Ausgangsspannung u,, am
invertierenden Eingang angreift, handelt es sich im strengen
Sinne um eine Spannungsgegenkopplung. Auf eine positi-
ve Eingangsspannung u, antwortet der Ausgang mit einer
negativen Spannung u,. Diese wichst soweit an, bis der
zuflieBende Steuerstrom i, praktisch vollstindig iiber den
Riickkopplungswiderstand ,,abgesaugt wird. Den kleinen
Eingangsstrom iy kann man bei dieser Betrachtung vernach-
lassigen.

Ein idealer Verstirker (Vo — oo, Uy, = 0) benétigt da-
zu nur eine verschwindend geringe — also vernachlédssigbare
— Differenzspannung up. Es gelten die Gleichungen nach
Abb. 11.4b, mit denen sich eine negative Spannungsverstar-
kung A, ergibt, bestimmt durch das Verhiltnis der Wider-
stinde Ry und Ry. Demnach erhélt man eine Spannungs-
Ubertragungskennlinie entsprechend Abb. 11.4c. Diese ist
im Idealfall nullpunktsymmetrisch und linear innerhalb der
Aussteuergrenzen, welche gegeben sind durch die positi-
ve und negative Sittigungsspannung Us. Im Spezialfall Ry
= Ry wird A, = — 1. Die Schaltung stellt dann einen
,Einsverstirker mit Phasenumkehr dar, meist als Inverter
bezeichnet.

Beim realen Operationsverstirker muss man mit einer Eingangs-
Offsetspannung U, rechnen. In den Gleichungen der Abb. 11.4b gilt
dann nicht mehr up = 0, sondern bei hinreichend steiler Ubertragungs-
kennlinie (Vo — o0): up = U,. Die Folge ist eine Verschiebung der
Ubertragungskennlinie in Abb. 11.4c in vertikaler Richtung (gestri-
chelt) unter Beibehaltung der Aussteuergrenzen. Es bildet sich eine
Ausgangs-Offsetspannung, die im Abschn. 11.4 auch berechnet wird.
In der Regel ist die Eingangs-Offsetspannung U, so klein (<
10mV), dass der N-Eingang nahezu auf Massepotential bleibt. Man
spricht deshalb von einem virtuellen Massepunkt. Damit erkennt man,
dass der Eingangswiderstand des Verstirkers praktisch gleich dem Wi-
derstand Ry wird. Ausgangsseitig verhilt sich der Verstdrker dank
der Spannungsgegenkopplung innerhalb bestimmter Belastungsgrenzen
sehr niederohmig, d. h. nahezu lastunabhingig. Der tatsdchliche Aus-
gangswiderstand wird im Abschn. 11.5 noch berechnet.

Abb. 11.5a zeigt eine Schaltungsvariante mit zwei
Steuereingingen. Die entsprechenden Widerstinde Ry; und
Rnp fiihren beide zum N-Eingang, der virtuellen Masse. Die
Strome i und i, werden bei idealem Verstéirker unabhiingig
voneinander nur durch die jeweilige Spannung ug und den
zugehorigen Widerstand Ry gegeben. Sie iiberlagern sich —

summieren sich — zum Gesamtstrom i¢:

Yg2

i = —at
Rno2

Ry

Ein Maschenumlauf ergibt:

. Ry Ry
iFRe+u, =0—>u,=— R—-uq1+R—-uq2 .
NI N2

Offenbar stellt auch die Ausgangsspannung die Uberlage-
rung bzw. die Summe der Eingangsspannungen dar mit einer
durch das jeweilige Verhiltnis R¢/Ry bestimmten Gewich-
tung. Fiir den Spezialfall Ry; = Rynp = Ry erhiélt man die
in Abb. 11.5a angegebene Ubertragungsgleichung eines ein-
fachen Summierers, auch Umkehraddierer genannt. Durch
einseitiges Vorschalten eines Inverters ergibt sich daraus eine
Subtrahierschaltung (Abb. 11.5b). Offensichtlich lassen sich
auf diese Weise Rechenoperationen durchfiihren, wovon die
Bezeichnung Operationsverstirker herriihrt.

Es erscheint im Ubrigen sinnvoll, die Schaltungen der Abb. 11.4 in
einem erweiterten Sinne als Mischer zu betrachten, die zwei verschie-
dene Eingangssignale zu einem Ausgangssignal mischen. Mischt man
z.B. eine Gleichspannung ugy; mit einer Wechselspannung ug,, so er-
hidlt man am Ausgang je nach Gewichtung eine Gleichspannung mit
Wechselanteil oder eine Wechselspannung mit Gleichanteil. Zwei Ton-
schwingungen lassen sich zu einem Tongemisch vereinigen.

Durch eine Beschaltung mit zusitzlichen Kapazititen
wird das Ubertragungsverhalten der Schaltungen grundsiitz-
lich frequenzabhingig. Man beschreibt es dann zweckméfig
durch einen komplexen Verstirkungs- oder Ubertragungs-
faktor A,. Dieser ergibt sich aus der urspriinglichen Verstir-
kungsformel, wenn man die Widerstinde Ry und Ry durch
die entsprechenden komplexen Werte Z; und Zy ersetzt.
Abb. 11.6 zeigt zwei Beispiele. Aus der Frequenzgangdar-
stellung mit jeweils einer Eckfrequenz erkennt man, dass
auf diese Weise ein Tiefpass und ein Hochpass entstehen.
Es handelt sich um sog. aktive Filterschaltungen, weil akti-
ve Elemente (Verstirker) eingesetzt werden, um bestimmte
Ubertragungseigenschaften zu realisieren.

Der Tiefpass stellt fiir R¢/Ry > 1 einen Gleichspan-
nungsverstiarker mit einer Bandbegrenzung nach hoheren
Frequenzen dar. Der Hochpass dagegen wirkt als reiner
Wechselspannungsverstirker und kann als NF-Verstirker
eingesetzt werden. Charakteristisch fiir beide Schaltungen
ist auch die jeweilige Sprungantwort, d. h. die Reaktion auf
einen Eingangssprung mit der positiven Spannung U. Die
angegebenen Zeitverldaufe ergeben sich, wenn der gesamte
Vorgang ohne Ubersteuerung abliuft.
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Abb. 11.4 Grundschaltung eines invertierenden Verstirkers. a Schaltbild, b Gleichungen. *) Die Spannungs-
verstirkung des beschalteten Verstirkers wird hier und im Folgenden als Spannungs-Ubertragungsfaktor A,
anstelle der sonst iiblichen Bezeichnung V, angegeben, ¢ Spannungs-Ubertragungskennlinie
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Abb. 11.5 Schaltungen mit zwei Eingingen als lineare Mischer. a Summierschaltung (Addierer). Die Ein-
gangsschaltung ldsst sich durch weitere Widerstinde Ry3, Rns usw. beliebig erweitern, b Subtrahierschaltung
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Abb. 11.6 Aktive Filterschaltungen. a Tiefpass, b Hochpass. Uber einen zweiten Widerstand Ry — ohne Cy —
kann man der tibertragenen Wechselspannung einen beliebigen Gleichanteil iiberlagern (zumischen)
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1 Operationsverstarker

11.3 Linearer nichtinvertierender Verstarker

Die Grundschaltung zeigt Abb. 11.7a. Wie beim invertie-
renden Verstirker sind nur zwei Widerstinde Ry und Ry
zur duBleren Beschaltung erforderlich, die einen einseitig auf
Masse liegenden Spannungsteiler bilden. Auf eine positive
Spannung u, antwortet der Ausgang mit einer ebenfalls po-
sitiven Spannung u,, wobei ein Teil der Ausgangsspannung
zum N-Eingang im Sinne einer Spannungsgegenkopplung
riickgefiihrt wird. Bei idealem OP folgt der N-Eingang dem
P-Eingang nach bis auf eine verschwindend geringe Diffe-
renzspannung up. Es gelten die Gleichungen der Abb. 11.7b.
Die Spannungsverstirkung A, wird bei gleichen Wider-
stinden offenbar um eins grofer als beim invertierenden
Betrieb und stets positiv. Die zugehorige Ubertragungskenn-
linie zeigt Abb. 11.7c. Im Spezialfall Ry = 0 wird A, = 1.
Die Schaltung stellt dann einen ,,Einsverstirker” dar, meist
als Spannungsfolger bezeichnet (unity-gainfollower). Der
Widerstand Ry belastet in diesem Fall nur den Ausgang und
kann entfallen.

Beim realen Operationsverstarker muss man wieder die Eingangs-
Offsetspannung U, beriicksichtigen, indem man in Abb. 11.7b up =~
U,s setzt. Als Folge ergibt sich auch hier eine Vertikalverschiebung der
Ubertragungskennlinie wie beim invertierenden Verstirker mit der Bil-
dung einer Ausgangs-Offsetspannung’ .

Der Steuereingang fiihrt nur den hdufig vernachlédssigbar kleinen
Strom ip, so dass der Eingangswiderstand auBerordentlich grof wird,
was zu der nicht ganz zutreffenden Bezeichnung ,Elektrometerein-
gang" gefiihrt hat. Der Ausgang ist dank der Spannungsgegenkopplung
wieder relativ niederohmig und daher innerhalb gewisser Grenzen na-
hezu lastunabhiingig?.

Ebenso wie mit dem invertierenden Verstirker kann man
Signale im Sinne einer linearen Uberlagerung mischen.
Abb. 11.8 zeigt dazu einige Schaltungen mit einer Be-
schrinkung auf zwei Eingénge. Diese werden in Abb. 11.8a
durch einen zweiseitig gesteuerten Spannungsteiler gebil-
det, der dem P-Eingang vorgeschaltet ist. Wieder gilt, dass
der N-Eingang dem P-Eingang so nachgefiihrt wird, dass
die Spannung up nahezu verschwindet. Dazu wird mit dem
Uberlagerungsgesetz:

R
Rpl + Rp2

R,
uq2 - o_—
Rpl + Rp2
L Re) e Fue

Ry 2

llp = uq1 .

Rpi=Rpn

! Siche dazu Abschn. 11.4.
2 Eingehende Betrachtung im Abschn. 11.5.

Offensichtlich handelt es sich um eine Summierschaltung.
Ein Nachteil gegeniiber der entsprechenden Schaltung mit
invertierendem Verstirker besteht darin, dass die Einginge
nicht entkoppelt sind. Jede der beiden Eingangsspannungen
bestimmt auch den Strom im anderen Eingang mit.

Die Schaltung nach Abb. 11.8b arbeitet mit einer di-
rekten Steuerung am P-Eingang. Sie gewinnt den zweiten
Eingang dadurch, dass das bisher mit Masse verbundene En-
de des Riickkopplungsteilers als Eingang benutzt wird. Die
Schaltung stellt damit eine Kombination aus einem nichtin-
vertierenden und invertierenden Verstdrker dar und wird so
zur Subtrahierschaltung. Die Ubertragungsgleichung folgt
unmittelbar nach dem Uberlagerungssatz. Vorteilhaft ist hier
der hochohmige P-Eingang (,,Elektrometereingang®). Der
andere Eingang wird dagegen mit dem Riickkopplungsstrom
belastet und verlangt eine niederohmige Ansteuerung.

Eine Schaltungsvariante stellt Abb. 11.8c dar. Die Ein-
gangsspannung ug; wird mit dem Teiler Ry; — Ry, zuniéchst
herabgeteilt. Wihlt man dazu das gleiche Verhiltnis wie
beim Teiler Ry — Ry, so ergibt sich die angeschriebe-
ne sehr einfache Ubertragungsgleichung, wonach die Aus-
gangsspannung u, direkt proportional der Differenz der Ein-
gangsspannungen ist.

Abb. 11.9a zeigt einen nichtinvertierenden Verstirker mit
vorgeschaltetem RC-Tiefpass. Da der Verstiarker den Tief-
pass praktisch nicht belastet, ergibt sich der resultierende
Ubertragungsfaktor einfach als Produkt der Einzelfaktoren.
Damit folgt der angeschriebene Phasenwinkel ¢ sowie der
aufgezeichnete Frequenzgang des Betrages A, = [A,]. Zu
einem Eingangssprung mit der positiven Spannung U er-
gibt sich die dargestellte Sprungantwort. Haufig verzichtet
man auf die Spannungsverstirkung und setzt den Verstir-
ker lediglich als Spannungsfolger ein (s. oben). Er erfiillt
dann nur die Funktion eines Pufferverstirkers bzw. Impedan-
zwandlers, der den ansonsten lastabhidngigen RC-Tiefpass
weitgehend lastunabhingig macht.

Abb. 11.9b zeigt eine Abwandlung des Tiefpasses mit
einer iberlagerten Inverterfunktion. Dadurch entsteht ein
Allpass mit dem angegebenen komplexen Ubertragungs-
faktor, dessen Betrag frequenzunabhingig gleich eins ist.
Frequenzabhingig ist lediglich der Phasenwinkel ¢. Zu einer
festen Frequenz eignet sich die Schaltung mit einem varia-
blen Widerstand R als Phasenschieber fiir den Winkelbereich
zwischen 0 und —180° (nacheilende Phase). Vertauscht man
hier R und C, so ergibt sich eine voreilende Phase.
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b c
—ugtup+un=0 Uy g
Idealfall: up =0
. Ry
iN=0:uy=u, ———
N NTTUR R 0 -
__a _ Ry _ R 4
S>A, =—=1+——=V, 14 ﬁ“ (Steigung)
uq RN 'US N
Beispiel: Ay =11 fiir Rf = 100 kQ,
Ry = 10 kQ.

Abb. 11.7 Grundschaltung eines nichtinvertierenden Verstirkers. a Schaltbild, b Gleichungen,
¢ Spannungs-Ubertragungskennlinie

R ugiRp2 +ugoR R R R _Rpp R
u; = 1+7f Hal®p2 T Hq2Rpl Uy = 1+7f 'uql_if‘uqz Uy = f '(uql_uqz) fiir p2 _ Rf
Rp1 +Rp2 RN RN Ry Ry

Abb.11.8 Summier- und Subtrahierschaltungen. a mit Vorteiler, b mit P- und N-Steuerung, ¢ Differenz-
verstérker. Damit tatséchlich nur die Differenzspannung ug; — ug libertragen wird, muss die angegebene
Widerstandsbedingung genau eingehalten werden. Zweckmiiflig macht man Ry, verinderlich und gleicht
bei verbundenen Eingéngen, d. h. bei ug; = ug, auf null ab

a b
logarithmisch
Ubertragungsfaktor Ubertragungsfaktor Ay
1-joRC —_—1
A, = 1+ RE ; A, = JO
RN ) 1+joRC 1+ joRC
¢ = —arctan (oRC) ¢ =—2arctan (oRC)
w
Sprungantwort Sprungantwort
= R-C T = R-C
Yol T R to T
(1s ﬁ;" )-u U
0 —
" t
-uU

Abb. 11.9 Aktive Filterschaltungen. a Tiefpass. Vertauscht man die Elemente R und C des Tiefpasses,
so ergibt sich ein Hochpass bzw. ein Wechselspannungsverstirker, b Allpass (Phasenschieber)
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11.4 Eingangsverhalten des realen Verstarkers

Bei vielen Anwendungen geniigt es, den P- und N-Eingang
des Operationsverstirkers als stromlos zu betrachten. Bei
genauen Messanordnungen ist dies jedoch nicht zuldssig.
Abb. 11.10 zeigt Ersatzbilder zur Beriicksichtigung der Ein-
gangsstrome im Ruhezustand, wobei die Signalspannungen
gleich Null gesetzt sind (Eingédnge nach Masse kurzgeschlos-
sen). Bei Schaltungen mit mehreren Eingéingen konnen Rp
und Ry die Parallelschaltung aus zwei oder mehr Widerstéin-
den darstellen. In den Grundschaltungen zum invertierenden
und nichtinvertierenden Verstirker ist Rp = 0.

Im Abb. 11.10a werden die Eingangsstrome Ip und Iy
durch zwei Stromquellen (Stromsenken) erfasst. Man setzt
Up ~ Uy. Mit einer Knotenpunkt- und Maschenbetrach-
tung findet man dann den angegebenen Fehlerstrom I
und die Fehlerspannung U, als Ausgangs-Offsetspannung.
Offensichtlich ist diese nicht nur eine Folge der Eingangs-
Offsetspannung U, sondern auch der Eingangsstrome, die
jedoch bei modernen OPs mit FET-Eingang nur eine unterge-
ordnete Rolle spielen. Mit Hilfe eines Korrekturpotentiome-
ters kann man bei vielen OPs im Ruhebetrieb den Ausgang
auf Null abgleichen. Solange sich die Eingangsgrofien Uy, Ip
und Iy nicht dndern, ist dann die Fehlerspannung beseitigt.

Aufgrund einer gewissen Unsymmetrie in der Eingangs-
schaltung des OPs sind die Strome Ip und Iy in der Regel
etwas verschieden. Man definiert ihre Differenz als ,,Offset-
strom‘ I,s und den arithmetischen Mittelwert als ,,mittleren
Eingangsruhestrom®I. Mit diesen Definitionen lésst sich die
Eingangsschaltung auch entsprechend Abb. 11.10b darstel-
len, wozu man wieder die Fehlergrofen Iz und U,p erhilt.

Als besonders interessant erweist sich der Fall Ry || R = Rp, fiir den
der Einfluss des mittleren Eingangsruhestromes auf die Spannung Uy
verschwindet. Es bleibt dann nur die Wirkung des in der Regel viel klei-
neren Offsetstromes iibrig. Physikalisch ist das so zu verstehen, dass der
in gleicher Richtung iiber die Widerstinde Rp und (Ry || Ry) flieBende
Strom Iy jeweils den gleichen Spannungsabfall erzeugt und damit keine
Differenzspannung up bildet. Die Schaltungspraxis macht von dieser
Kompensationsmoglichkeit — insbesondere bei Operationsverstirkern
mit bipolarem Eingang — hiufig Gebrauch durch die Einfiihrung eines
passend bemessenen Widerstandes Rp vor dem P-Eingang.

Abgesehen von den Ruhestromen Ip und Iy sowie der
-Ruhespannung® U, treten bei einer Aussteuerung zuséitz-
liche Strom- und Spannungskomponenten auf, die im Sinne
einer Kleinsignaltheorie als iiberlagerte Wechselgrof3en dar-
gestellt werden konnen. Abb. 11.11 erldutert die Verhéltnisse
fiir den invertierenden Verstérker, dessen Eingang durch die
fiir einen Differenzverstirker typischen Widerstinde rp und

rg1 beschrieben wird®. Mit etwa 100 MS ist der Gleich-
takteingangswiderstand rg; in der Regel so groB, dass er
praktisch keine Rolle spielt. Das Gleiche gilt auch hier fiir
den Differenzeingangswiderstand rp mit etwa 1 M. Maf3-
gebend ist der als Millerwiderstand R{ auf den Eingang des
OPs transformierte Widerstand R;. Dank der hohen Leer-
laufverstiarkung wird dieser so klein, dass er scheinbar als
Kurzschluss wirkt (virtueller Kurzschluss). Der Wechsel-
stromeingangswiderstand r. wird also praktisch gleich Ry,
wie bereits friiher angenommen wurde.

Abb. 11.12 beschreibt das Wechselstromverhalten fiir
den nichtinvertierenden Verstirker. Der Eingang wird nur
belastet mit den Strémen ig;.. und ip~. entsprechend den Wi-
derstinden rg; und rp. Widerstandserhohend wirkt hier die
Nachfiihrung des N-Eingangs, wodurch ein Bootstrap-Effekt
entsteht. Bezogen auf die Eingangsklemmen der Schaltung
erscheint daher der Widerstand rp hochtransformiert auf den
Wert 1j,. Der differentielle Widerstand r. wird dadurch au-
Berordentlich hochohmig (,,Elektrometerverhalten®).

Das Wechselstromverhalten der Schaltungen nach
Abb. 11.11 und Abb. 11.12 dndert sich nicht, wenn man
in Reihe zum Widerstand Ry einen Kondensator Cy einfiigt
mit der Maflgabe 1/woCy < Ry. Der Gleichstromwider-
stand des betreffenden Schaltungszweiges wird durch diese
MaBnahme jedoch unendlich groB, d. h. die Ausgangsfehler-
spannung wird ungeteilt auf den N-Eingang riickgekoppelt
und bleibt dadurch besonders klein. Man nutzt diesen Ef-
fekt bei Wechselspannungsverstirkern*. Die verbleibende
Rest-Fehlerspannung kann man berechnen, wenn man in
den Fehlerformeln der Abb. 11.10 Ry = oo setzt.

Abgesehen von dem Eingangswiderstand unterscheiden sich die beiden
Schaltungen darin, dass beim nichtinvertierenden Betrieb im Gegen-
satz zum invertierenden Betrieb eine Gleichtaktsteuerung auftritt. Die-
se bleibt unbedeutend, solange der zulidssige Gleichtaktsteuerbereich
(common mode range) nicht tiberschritten wird. Bei genauer Betrach-
tung kann die Gleichtaktsteuerung beriicksichtigt werden durch eine
zusitzliche (verdnderliche) Offsetspannung upsg, die am Ausgang die
Fehlerspannung u,grg erzeugt. Naherungsweise gilt dann zu Abb. 11.12:

1
UosG = G *Uqg

mit G als Gleichtaktunterdriickung. Entsprechend Abb. 11.10 wird:

G| ! 14 R
Lla = — . u . — .
FG G q RN

3 Siehe Abschn. 10.13.
4Vgl. Abschn. 11.2, 13.1 und 18.10.
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Abb. 11.10 Verstirkerschaltung im Ruhebetrieb.
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a Ersatzbild mit zwei Stromquellen. *) In Datenbléttern wird meist

nur der Mittelwert I nach b unter der Bezeichnung input bias current angegeben, b Ersatzbild mit drei Stromquellen

b c
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Abb. 11.11 Wechselstromverhalten des invertierenden Verstérkers. a Ersatzbild mit EingangswechselgroBen.
*) Genau genommen liegt parallel zu rp, auch eine parasitidre Kapazitdt Cp von wenigen Pikofarad, b Darstel-
lung des Eingangswiderstandes

a b
Ry sehr hochohmig
Up. Rug. —Vjy-up. R R
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U,
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[ R”Ii] i Ry +R;
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Abb. 11.12 Wechselstromverhalten des nichtinvertierenden Verstirkers. a Ersatzbild mit Eingangswechselgro-

Ben, b Darstellung des Eingangswiderstandes
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11.5 Ausgangsverhalten des realen
Verstarkers

Die wichtigste Kenngrofie in Bezug auf den Ausgang ei-
nes Verstirkers ist sein Ausgangswiderstand. Dabei ist zu
unterscheiden zwischen dem urspriinglichen Ausgangswi-
derstand r, des offenen Verstirkers ohne Gegenkopplung und
dem Betriebsausgangswiderstand r, unter dem Einfluss der
Gegenkopplung. Zur Bestimmung des Letzteren geniigt ein
Gedankenexperiment. Dazu werde ein eingangsseitig idealer
OP verwendet mit Ip = Iy = O und Uy = 0. Ausgangsseitig
wird der Verstirker entsprechend Abb. 11.13a nachgebildet
durch eine Spannungsquelle mit der Quellenspannung Vj, -
up und dem Innenwiderstand r,. Bei offenem Schalter S (oh-
ne Gegenkopplung) ist up = 0 und damit auch Vg - up = 0.
Der unbelastete Ausgang liegt auf Nullpotential. Eine Belas-
tung mit dem Strom i, fiihrt auf die Ausgangsspannung u, =
—i, - r,. Das Ausgangspotential sinkt also ab entsprechend
dem inneren Spannungsabfall i, - r,. Bei geschlossenem
Schalter S (mit Gegenkopplung) bildet sich dabei eine Diffe-
renzspannung up, die eine Quellenspannung Vj, - up erzeugt
und somit der Potentialabsenkung entgegenwirkt. Die Aus-
gangsspannung wird weniger stark negativ. Man schreibt u,
= —i, - 1, und erhilt den Widerstand r, nach Abb. 11.13b. Er-
wartungsgemil ist der Ausgangswiderstand r, stets kleiner
als r,. Er wird besonders klein bei direkter Gegenkopplung
mit Ry = 0 wie beim Spannungsfolger. Fiir Vo = 10° wird
dannr, = 1 mQ beir, = 100 2!

Das hier aus einer Gleichstrombetrachtung gewonnene Ergebnis gilt
auch fiir Wechselstrom. Da die Leerlaufverstirkung V( jedoch mit der
Frequenz abnimmt, steigt der Ausgangswiderstand mit der Frequenz an.
Er hat also induktiven Charakter. Der niedrige Wert bei tiefen Frequen-
zen gilt im Ubrigen auch nur, solange der Ausgang nicht iiberlastet wird.
Bei vielen Operationsverstirkern wird bei Uberlast eine Strombegren-
zung wirksam, die den Ausgang hochohmig macht.

Eine andere wichtige Ausgangsgrofle ist die sog. Slew
Rate SR als maximal mogliche Spannungsanstiegsgeschwin-
digkeit. Diese ist begrenzt durch die endliche Umlade-
geschwindigkeit interner Kapazititen. Sie betrdgt beim
Standard-OP 741 nur 0,5 V/us, beim schnellen LM 318
jedoch 50 V/us. Thre Wirkung wird am Beispiel eines Span-
nungsfolgers nach Abb. 11.14a gezeigt, dessen Eingangs-
spannung entsprechend Abb. 11.14b zunichst einen Sprung
ausfiihrt und dann mit steigender Frequenz schwingt. Als
Sprungantwort ergibt sich zunéchst ein fast linearer Anstieg
mit einem Uberschwingen. Die anschlieBende zu schnelle Si-
nusschwingung wird nur stark verzerrt wiedergegeben.

Wichtig fiir eine gute Dynamik ist das in Abb. 11.14a
angegebene beiderseitige Abblocken der Betriebsspannung,
am Besten auf einen zentralen Massepunkt. Der gestrichelte
Vorwiderstand ist zweckmifig, da er die mogliche Eingangs-
iibersteuerung, die bei grolen Spannungsspriingen als Folge

der stets etwas verzdgerten Gegenkopplung auftreten kann,
begrenzt.

Abb. 11.14c zeigt, welche Sinusamplitude in Abhingig-
keit von der Frequenz noch unverzerrt am Ausgang erschei-
nen kann. Bei tiefen Frequenzen setzt die Sittigungsspan-
nung Ug eine obere Grenze, bei hohen Frequenzen dagegen
die Slew Rate. Dazu gilt:

d
u, = U, - sin wt — a =10, o =SR
max
Es folgt:
. SR SR
U, = — = ——
o 2 -f

als grofftmogliche Amplitude.

Mit dieser Beziehung ergibt sich die hyperbelartige Kurve
in Abb. 11.14c. Die auftretende Eckfrequenz fgg bestimmt
die sog. GrofBsignalbandbreite.

Seit den 90er-Jahren gibt es eine Reihe von OP-Typen, bei denen die
positive und negative Séttigungsspannung nur um einige Millivolt klei-
ner ist als die jeweilige Betriebsspannung. Thr Aussteuerbereich reicht
also im Gegensatz zu den Veteranen LM 741 und LM 318 praktisch bis
an die ,,Versorgungsschienen* — Rail-to-Rail-Verhalten.

Ein weiteres nichtideales Verhalten des Ausgangs ist das
Verstiarkerrauschen. Abb. 11.15a zeigt qualitativ die Aus-
gangsspannung im ,,Ruhebetrieb”. Es zeigt sich ein regel-
loses Schwingungsgemisch mit Amplitudenwerten bis zu
einigen Millivolt je nach Verstirkung. Eine Rauschddmpfung
ist durch eine Bandbreitenbegrenzung moglich. Der untere
Linienzug in Abb. 11.15a zeigt qualitativ, wie sich eine Be-
grenzung auf ein Viertel der urspriinglichen Bandbreite Af
auswirkt. Sinnvoll ist diese Mainahme jedoch nur, wenn das
zu verstdarkende Signal mit der reduzierten Bandbreite aus-
kommt.

Zur Berechnung des Verstérkerrauschens dient die Ersatz-
schaltung in Abb. 11.15b. Danach wird das Rauschverhalten
des Verstirkers vereinfacht durch eine Spannungsquelle und
zwei Stromquellen am Verstirkereingang nachgebildet. Die-
se entsprechen der Spannung U, und den Strémen I, und
I, die man durch entsprechende Quellen an gleicher Stelle
berticksichtigen kann. Aus den entsprechenden Einzelbeitri-
gen gewinnt man einen resultierenden Effektivwert U, fiir
den Ausgang.

Die Werte fir U, und I, sind berechenbar aus den spektralen
Rauschspannungen und Strémen U,/ \/U und 1./ \/A_ , wie sie in
Abb. 11.15a angegeben werden. Besonders einfach ist damit umzuge-
hen, wenn man ,,weiles Rauschen unterstellt. Dann erhélt man die
Effektivwerte U, und I; einfach durch Multiplikation der Spektralwerte
mit /A f entsprechend Abb. 11.15c.
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Abb. 11.13 Bestimmung des Betriebsausgangswiderstandes. a Versuchsschaltung als Gedankenexperiment,
b Gleichungen und Widerstandsberechnung
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Abb. 11.14 Dynamisches Verhalten des Ausgangs. a Schaltung, b Sprung- und Sinusantwort, ¢ Grosignal-
amplitude
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Abb. 11.15 Rauschen eines Operationsverstirkers. a Ausgangsrauschen und Rauschkennwerte. *) Vgl. auch
Rauschen eines Widerstandes im Abschn. 1.6 und Rechenbeispiel in [U1, U2], b Rauschersatzbild. **) Vgl.

Fehlerspannung im Abschn. 11.4, Abb. 11.13a. Der resultierende Effektivwert ergibt sich als Wurzel aus der
Summe der quadrierten Einzelbeitrage (s. Anhang A.11). Das zusitzliche Widerstandsrauschen ist nicht be-

riicksichtigt, ¢ Rechenbeispiel
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11.6 Frequenzgang und Stabilitat

Entsprechend ihrem Aufbau kann man Operationsverstir-
ker grundsitzlich als mehrstufige aktive Tiefpdsse auffassen,
wobei jeder einzelne Tiefpass durch eine eigene Eckfre-
quenz gekennzeichnet wird. Als Folge davon ergibt sich
eine mit der Frequenz abnehmende Leerlaufverstirkung V
bei gleichzeitig zunehmender Phasendrehung entsprechend
dem Winkel ¢g. Da dies beim gegengekoppelten Verstérker
zu einem instabilen Betrieb (Schwingneigung) fiihren kann,
muss der Frequenzgang in der Regel korrigiert werden. Das
geschieht beispielsweise durch das Zuschalten einer Korrek-
turkapazitit C. (Abb. 11.16a). Eine starke Korrektur macht
den Verstirker praktisch zu einem einfachen Tiefpass mit
niedriger Eckfrequenz fg, und entsprechend niedriger Tran-
sitfrequenz fr. Der OP wird relativ trige®.

Fir eine Stabilititsuntersuchung ist die ebenfalls
frequenzabhédngige  Schleifenverstirkung Vy  wichtig
(Abb. 11.16b). Dazu denkt man sich die Schaltung an der
gestrichelten Stelle aufgetrennt und verfolgt den Weg einer
Signalspannung up. Diese wird zunéchst durch den Verstér-
ker invertiert (180°-Drehung), mit V, verstirkt und erscheint
dann nach Abschwéchung mit dem ,,Riickkopplungsfaktor*
K = Rn/ (Ry + R) wieder an der Trennstelle. Die Schleifen-
verstirkung Vi ist definiert als Ubertragungsfaktor fiir diesen
Wirkungskreis ohne duflere Signalquelle. Sie ist daher fiir
den invertierenden und nichtinvertierenden Betrieb gleich
und ergibt sich dem Betrage nach als Produkt aus V, und K.
Mit K = 1/10 = —20 dB gewinnt man beispielsweise V aus
Abb. 11.16a, indem man die 0 dB-Linie (Frequenzachse) um
20dB nach oben verschiebt. Abb. 11.16b zeigt den so ge-
wonnenen Frequenzgang der Schleifenverstirkung mit dem
zugehorigen Phasenwinkel ¢, = —180° + . Stabilitét ist
gewihrleistet, wenn die Schleifenverstirkung kleiner als eins
wird (< 0dB), bevor eine Phasendrehung um 360° erfolgt.

Man betrachtet daher den Schnittpunkt der V¢-Kurve mit
der neuen 0dB-Linie bei der ,,Schnittfrequenz® f;. Im Bei-
spiel bleibt bei starker Korrektur offenbar noch eine ,,Pha-
senreserve (Stabilitétsreserve) von 90°, wihrend diese bei
schwacher Korrektur weniger als 45° betrigt.

Rechnerisch beschreibt man die Frequenzabhéngigkeiten
in komplexer Form. Fiir starke Korrektur gilt:

_ Vo(0) V = V. .K
Yo = T om0 YT Yo
1+ jf/fro
und fiir die Betrige
Vo (0)

Vg = ——— 2
C T VT ()

3 Oft bezeichnet man die Frequenzgangkorrektur etwas irrefithrend als
Frequenzgangkompensation.

und Vg = V- K.

Mit V, erhilt man die komplexe und frequenzabhingige
Spannungsverstirkung A, entsprechend Abb. 11.17. Danach
gelten die bereits bekannten Formeln fiir den idealen OP fiir
IV, < 1.

Die drei Verstirkungen V,, Vg und A, lassen sich
anschaulich in einem einzigen Diagramm darstellen.
Abb. 11.18 zeigt dies am Beispiel des Standard-OPs 741,
der durch eine interne Kapazitit C. stark korrigiert ist. Wie
oben gewinnt man zunéchst die Schleifenverstiarkung Vy, in-
dem man die urspriingliche 0 dB-Linie (gestrichelt) um einen
dem Faktor K bzw. I/K entsprechenden dB-Wert anhebt. Im
Beispiel geschieht dies wieder fiir K = 1/10 bzw. 1/K =
10 = 20dB, womit sich die eingetragene Schnittfrequenz f
bei 100 kHz ergibt. Stabilitit ist grundsitzlich gewihrleistet,
wenn die Schnittfrequenz wie im Beispiel in einem Kurven-
abschnitt mit einem Abfall von 20 dB/Dekade auftritt. Dann
ist eine ausreichende Phasenreserve gegeben.

Mit der 1/K-Linie erhidlt man gemi3 Abb. 11.18 auch
die Spannungsverstirkung A, fiir den nichtinvertierenden
Verstirker bis in die Nihe der Schnittfrequenz, wo die Be-
dingung |V,| < 1 nicht mehr erfiillt ist. Im weiteren Verlauf
geht dann A, in V, iiber (gestrichelt). In Bezug auf die
Spannungsverstiarkung A, hat also die Schnittfrequenz f; die
Bedeutung einer Grenzfrequenz.

Charakteristisch fiir jeden OP ist ein bestimmtes Verstirkungs-
Bandbreite-Produkt GBP (Gain-Bandwith-Product), wozu gilt: GBP =
A, - fy = fr. Damit folgt: f; = fr - 1/A, als Kleinsignalbandbreite. Die
Letztere wird zwangsléufig kleiner, wenn man die Verstirkung erhoht.
Dies ldsst sich nur vermeiden, wenn die Transitfrequenz fr gleichzeitig
erhoht wird, beispielsweise durch eine Abschwichung der Frequenz-
gangkorrektur. Diese MafBnahme setzt jedoch einen OP mit externer
Frequenzgangkorrektur voraus und ist immer mit einer Verringerung
der Phasenreserve verbunden, die 50° nicht unterschreiten sollte.

Falls Schwingungen auftreten, lassen sich diese in der
Regel durch eine der in Abb. 11.19 angegebenen Schaltungs-
mafnahmen beseitigen, die im Bereich der Schwingfrequenz
»greifen® muss. Haufig geniigt die experimentelle Erpro-
bung. Die Maflnahmen wirken wie folgt:

a) Ein kleiner ,,Vorhaltkondensator* Cy (20. .. 200 pF) iiber
R¢ verbessert die Phasenreserve.

b) Wie a) mit zusitzlicher Entkopplung der Last durch einen
Widerstand R, &~ 100... 200 Q2.

¢) Ein RC-Glied am Eingang erniedrigt bei hohen Frequen-
zen die Schleifenverstiarkung | Vy|.
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Abb. 11.16 Bode-Diagramm der Leerlaufverstirkung und Schleifenverstirkung. a Leerlaufverstirkung,
b Schleifenverstirkung. Aus praktischen Griinden wird der Zahlpfeil fiir up hier umgekehrt. Deshalb heift
es:u, = —V() - up
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Abb. 11.17 Berechnung der komplexen Spannungsverstirkung. Offenbar unterscheiden sich die Spannungs-
verstirkungen |A, | nach a und b nur durch den konstanten Faktor R¢/(Ry + R¢) < 1. Im Bode-Diagramm
erhilt man also fiir bestimmte Werte R und Ry die A,-Kurve des invertierenden Verstirkers aus derjenigen
des nichtinvertierenden durch eine entsprechende — meist kleine — Absenkung. a nichtinvertierender Verstirker,
b invertierender Verstirker
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Abb. 11.18 Bode-Diagramm zum OP 741 Abb. 11.19 Stabilisierungsmafinahmen
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11.7 Differenzierschaltungen

Abb. 11.20 zeigt die Grundschaltung einer aktiven Dif-
ferenzierschaltung mit invertierendem Operationsverstérker.
Mit der Vorstellung eines virtuellen Massepunktes am N-
Eingang erhilt man:

. du, . .
ic =Cy- T = ifund u, = —is- Ry.
Damit folgt:
Co R dug
u, = —Cn- R —.
a N f dt

Die Ausgangsspannung ist also proportional dem Diffe-
rentialquotienten der Eingangsspannung iiber der Zeit. Fiir
sinusformige Eingangsspannung erhilt man den komplexen
Ubertragungsfaktor (Spannungs-Ubertragungsfaktor):

U, Z; .
A, ==t = —2L — _joCxR;
U Iy
1
mit Z, = Ryund Z\, = .
= AN T ol

Es wird:
Ay = |A,| = oCnRs.

Leider ldsst sich dieser linear mit der Frequenz steigende
Ubertragungsfaktor nur fiir einen begrenzten Frequenzbe-
reich realisieren. Der Grund dafiir ist die endliche Leer-
laufverstirkung V,, die mit steigender Frequenz abnimmit.
Erschwerend kommt hinzu, dass der Riickkopplungsteiler
mit dem Differenzierkondensator Cy anstelle eines Wider-
standes Ry als Tiefpass wirkt und daher eine zusitzliche
Phasendrehung erzeugt. Damit verringert sich die Phasenre-
serve. Im Bereich der ,,Schnittfrequenz* fg nach Abb. 11.20b
strebt sie gegen null. Es kommt dort zu der gestrichelten
Uberhshung des Ubertragungsfaktors. Als Antwort auf die
in Abb. 11.20c dargestellte Anstiegsfunktion (Eingangsspan-
nung) ergibt sich der dargestellte Ausgangsimpuls mit star-
ken Uberschwingern anstelle eines sauberen Rechteckimpul-
ses®.

Die Stabilitdt der Schaltung lédsst sich verbessern, wenn
man die Phasendrehung des Riickkopplungsteilers nach ho-
heren Frequenzen hin durch Hinzunahme des Widerstandes

% Die Uberhchung des Ubertragungsfaktors (Hockerbildung) im Be-
reich der Schnittfrequenz tritt grundsitzlich — auch bei ohmscher
Gegenkopplung — bei geringer Phasenreserve auf. Sie ist ebenso wie das
oszillierende Einschwingverhalten (ringing) ein Indiz fiir die Schwing-
neigung einer Schaltung.

Rn (Abb. 11.21a) wieder aufhebt. Bei hohen Frequenzen be-
wirkt der Teiler dann keine Phasendrehung mehr, da nur die
ohmschen Widerstinde R; und Ry wirksam sind. Unter sonst
idealen Bedingungen (V(y — o0) erhélt man fiir diese Schal-
tung den angegebenen komplexen Ubertragungsfaktor A,.
Der Frequenzgang seines Betrages wird nach Abb. 11.21b
wesentlich bestimmt durch die Eckfrequenz f,, die kleiner
als die Schnittfrequenz f; sein muss. Bevor der kritische
Frequenzbereich in der Umgebung der Schnittfrequenz er-
reicht wird, schwenkt die A,-Kurve dann in die Horizontale,
um sich bei hoheren Frequenzen der V(-Kurve anzuschmie-
gen. Natiirlich arbeitet diese Schaltung nur fiir Frequenzen
f < f) als Differenzierer. Deshalb zeigt die Anstiegsantwort
am Ausgang verschliffene Flanken. Das Uberschwingen ist
aber beseitigt.

Die Schaltung wurde bereits als Sonderfall des invertierenden Verstr-
kers besprochen, und zwar als aktiver Hochpass. Hier erkennt man, dass
wegen der frequenzabhédngigen Leerlaufverstiarkung in Wirklichkeit ein
Bandpass entsteht, dessen obere Grenzfrequenz gleich der Schnittfre-
quenz f; ist und somit vom Frequenzgang der Leerlaufverstirkung
abhingt.

Eine definierte Bandbegrenzung ist moglich, wenn man
den Widerstand Ry mit einem Kondensator C; iiberbriickt
(Abb. 11.22). Bei sonst idealen Bedingungen ergibt sich
dafiir der angegebene komplexe Ubertragungsfaktor. Bei
der Betragsdarstellung erhilt man eine obere Grenzfrequenz
f, < f;, wenn im gesamten interessierenden Frequenzbe-
reich ein geniigender Abstand zwischen der A,-Kurve und
der Vy-Kurve besteht. Der Einfluss der zusitzlichen Band-
begrenzung auf die auch hier dargestellte Anstiegsantwort
ist relativ gering. Unerwiinschte hoherfrequente Storsigna-
le (z. B. Rauschen) konnen aber auf diese Weise weitgehend
unterdriickt werden. Differenzierschaltungen haben ansons-
ten die unangenehme Eigenschaft, hoherfrequente Stérungen
besonders hervorzuheben.

Erwihnenswert ist der Sonderfall Rf = Ry = Rund C¢ =
Cn = C. Wenn dazu bei einer bestimmten Frequenz ®CR = 1
wird, gilt A, = —1/2. Die Ausgangsspannung ist dann gegen-
phasig zur Eingangsspannung bei halber Amplitude.

Differenzierschaltungen lassen sich auch mit nichtin-
vertierenden Verstiarkern aufbauen (Abb. 11.23). Als Dif-
ferenzierer wirkt dabei ein einfacher RC-Hochpass, dem
ein nichtinvertierender Verstirker zur Spannungsverstirkung
und Pufferung (Impedanzwandlung) nachgeschaltet wird. So
entsteht ein aktiver Hochpass. Ein Stabilitdtsproblem gibt
es dabei in der Regel nicht, da rein ohmsche Gegenkopp-
lung vorliegt. Die Schaltung wirkt als Differenzierer fiir
Frequenzen f < f;. Fiir hohere Frequenzen ist sie als Wech-
selspannungsverstirker einsetzbar.
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Abb. 11.20 Grundschaltung eines invertierenden Differenzierers. a Schaltbild, b Frequenzgang, ¢ An-
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Abb. 11.21 Invertierender Differenzierer mit Frequenzgangkorrektur. a Schaltbild, b Frequenzgang, ¢ An-

stiegsantwort
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Abb. 11.22 Invertierender Differenzierer mit zusitzlicher Bandbegrenzung. a Schaltbild, b Frequenz-
gang, ¢ Anstiegsantwort
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Abb. 11.23 Nichtinvertierender Differenzierer. a Schaltbild, b Frequenzgang, ¢ Anstiegsantwort
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11.8 Integrierschaltungen

Abb. 11.24 zeigt die Grundschaltung eines Integrierers in der
Form des sog. Miller-Integrators. Mit der Vorstellung eines
virtuellen Massepunktes am N-Eingang erhilt man:

u 1 1
iez—q:if—)uaz——-[ifdtz——‘[qut
Ry Cr T;

mit T; = C¢ - Ry.

Die Ausgangsspannung stellt also das negative Zeitinte-
gral der Eingangsspannung dar, dividiert durch die Zeit T; als
Integrierzeit”. Fiir sinusformige Eingangsspannungen erhilt
man bei idealem OP:

WUz
-y, Zy JwCr - Ry
1
mit Z, = und Z,, = Ry.
= jeoc; NN
Es wird:
Av= A= —
v _u)Cf-RN

Dieser mit der Frequenz fallende Ubertragungsfaktor lisst
sich gut realisieren, wenn man fiir einen geniigenden Ab-
stand zur Leerlaufverstirkung Vi sorgt. Abb. 11.24b zeigt
ein Beispiel. Bei der charakteristischen ,,Kennfrequenz® f;
wird A, = 1.

Die Impulsantwort fiir den Integrator wird nach
Abb. 11.24¢ dargestellt durch eine linear ansteigende Span-
nung, beginnend beim Wert Null, wenn zu Beginn der
Integration der Kondensator C¢ ungeladen ist. In diesem Fall
erreicht die Ausgangsspannung u, nach Ablauf der Integrier-
zeit T; gerade die GroBe der Eingangsspannung ug. Sofern
diese nicht rechtzeitig auf null zuriickgeht oder die Polaritiit
wechselt, lduft die Ausgangsspannung in die Séttigung. Im
betrachteten Beispiel geht die Eingangsspannung nach der
Zeit T auf null zuriick, die Ausgangsspannung bleibt dann
,stehen®.

Leider trifft beim realen OP das Letztere nicht zu. Die Ausgangs-
spannung driftet mehr oder weniger rasch weg. Schuld daran ist ein
Fehlerstrom I tiber den Riickfiihrungszweig mit dem Kondensator Cy.
Nach Abschn. 11.4 gilt:

. Uos du,
ir= — — Iy = —Cs- .
=Ry N I

Damit wird:

du, 1 (Uogs Uos | In
= ([ Z2 - =-+ 2

dt C T; Ce
Im Hinblick auf eine geringe Driftgeschwindigkeit sollte man also
einen OP mit geringer Offsetspannung und vor allem geringem Ein-
gangsstrom Iy wihlen (— OP mit FET-Eingang). Bei vorgegebener

Integrierzeit T; wihlt man moglichst grofle Kapazitit Cg, wobei auf Ver-
lustarmut des Kondensators zu achten ist’.

Eine Proportional-Integral-Schaltung, meist bekannt als
PI-Regler, zeigt Abb. 11.25. Man erhilt:

S _ ——iR+i/Mz
= Ry rRetg [
R¢ 1
— (R—NUq + f/uth)
mit T; = C; - Ry.

Der komplexe Ubertragungsfaktor nimmt die in
Abb. 11.25a angegebene Form an. Der Frequenzgang sei-
nes Betrages ist in Abb. 11.25b wiedergegeben fiir die dort
angegebene Dimensionierung. Er wird wesentlich bestimmt
durch die Eckfrequenz f; und nzhert sich im Ubrigen beim
realen OP nach hohen Frequenzen dem Verlauf der Leer-
laufverstiarkung V. Unterhalb der Eckfrequenz f; wirkt die
Schaltung als Integrierer, fiir Frequenzen im Bereich des
horizontalen Abschnittes dagegen als Proportionalverstér-
ker. Die Impulsantwort zu dem in Abb. 11.24c angegebenen
Rechteckimpuls am Eingang zeigt Abb. 11.25c.

Eine nichtinvertierende PI-Schaltung zeigt Abb. 11.26.
Dazu erhilt man wegen uq = if - Rn:

R 1
if=u—q—>ua= 1—|——f -uq—l——/ifdt
Ry Ry Cs

4 R +1/dt
= —]-u —|u

Ry/ 4 T q

mit T; = C¢- Ry.

Offenbar bleibt im Gegensatz zur invertierenden PI-
Schaltung nach Abb. 11.25 ein Proportionalanteil (P-Anteil)
vom Wert 1 auch im Falle Ry = 0 erhalten. Der Schaltungs-
eingang ist hochohmig (Elektrometereingang).

&
|
Il
-
=
=]
®
|

Die gezeigten Schaltungen sind vor allem fiir die Regelungstechnik
bedeutsam als I-Regler und PI-Regler. Der dort immer notwendige
Soll-Istwert-Vergleich (+/—) ist bei den invertierenden Schaltungen der
Abb. 11.24 und 11.25 realisierbar mit einem zweiten Widerstand Ry
(Summierschaltung). Bei der nichtinvertierenden Schaltung ist dazu ein
Vorteiler mit zwei Widerstdnden geeignet (vgl. Abschn. 11.3).

Bei messtechnischen Anwendungen ist es in der Regel
notwendig, den Integrator vor Beginn einer Messung auf null
zu setzen, d.h. den Kondensator Cy zu entladen. Dazu ge-
niigt unter Umstédnden ein einfacher Tastschalter iiber dem
Kondensator. Abb. 11.27a zeigt die entsprechende Funktion
mit einem p-Kanal-JFET, der mit einer positiven Spannung
ug sperrt und bei ug = 0 leitet. Fiir wahlweises Umschalten
auf verschiedene Betriebsarten verwendet man zweckméaBig
einen Analogmultiplexer entsprechend Abb. 11.27b.

7Zum Aufbau besonders driftarmer Integratoren eignen sich die chop-
perstabilisierten OPs nach Abschn. 12.3.
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Abb. 11.25 Invertierende Proportional-Integral-Schaltung. a Schaltbild, b Frequenzgang, ¢ Impulsantwort
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Abb. 11.27 Integratoren mit Schaltern. a mit einfachem JFET. Die Sperrfunktion wird nur sicher
gewihrleistet, wenn der Ausgang negativ bleibt, d. h. die Abschniirspannung iiber der Gate-Drain-
Diode muss erhalten bleiben, b mit Analogmultiplexer
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11.9 Aktive RC-Filter zweiter und hoherer
Ordnung

Die einfachen Filterschaltungen (Tiefpass/Hochpass) mit ei-
nem Kondensator werden als Filter erster Ordnung bezeich-
net. Filter mit zwei unabhingigen Energiespeichern, z. B. L
und C, bezeichnet man als Filter zweiter Ordnung. Dazu ge-
horen auch die im Folgenden beschriebenen aktiven Filter
mit zwei unabhéngig wirkenden Kondensatoren.

Abb. 11.28a zeigt einen Bandpass. Kernstiick der Schal-
tung ist ein nichtinvertierender Verstirker, dessen Span-
nungsverstirkung von E' nach A zwischen den Werten V, =
1 und V, = 3 einstellbar ist. Uber einen Widerstand R wird
riickgekoppelt auf das aus einem einfachen Tief- und Hoch-
pass gebildete Eingangsnetzwerk. Das resultierende Uber-
tragungsverhalten wird durch den angegebenen komplexen
Ubertragungsfaktor A, beschrieben, der sich so fiir einen
idealen OP aus einer Knotenpunkt- und Maschenbetrachtung
ergibt®. Mit der Einfiihrung der Filtergiite Q erhilt man of-
fenbar die gleiche Frequenzfunktion wie beim Schwingkreis
im Anhang A.10 und damit die nebenstehend aufgetragene
Filterkurve iiber der normierten Frequenz w/wg. Gestrichelt
eingetragen ist in Abb. 11.28a die normierte oder relative
Bandbreite, die wie beim Schwingkreis gleich dem Kehrwert
der Giite Q ist.

Man spricht hier auch oft von der ,,Polgiite”, weil davon die besondere
Ausprigung (Uberhohung) der Filterkurve abhingt. Ein echter Pol im
Sinne einer Unendlichkeitsstelle bildet sich an der Stelle w/wy = 1 fiir
Q — oo (V, = 3). Mit dieser Einstellung wird die Schaltung jedoch
instabil.

In Abb. 11.28b, ¢ werden Schaltungsvarianten mit der Fi-
genschaft eines Tiefpasses und eines Hochpasses dargestellt.
Man arbeitet auch in diesen Fillen mit dem Begriff der Pol-
giite Q und der Kennfrequenz w, wie beim Bandpass. Wieder
stellt man fiir Q — oo (V, = 3) eine Unendlichkeitsstelle mit
Schaltungsinstabilitit fest. In der Frequenzgangdarstellung
ist die Kurve fiir V, = 1,59 (Q &~ 0,7) besonders erwédhnens-
wert. Es handelt sich um die sog. Butterworth-Charakteristik,
bei der die 3 dB-Grenzfrequenz mit der Kennfrequenz zu-
sammenfillt. Im Ubrigen ist der Verlauf im Durchlassbereich
,,;maximal flach*im Gegensatz zu der Kurve fiir V, = 1 (Q =
0,5), die im Durchlassbereich bereits stiarker gekriimmt ist.
Uber der Butterworth-Kurve ist auch eine ,» I'schebyscheff-
Charakteristik* aufgetragen. Diese besitzt einen steileren

8 Vgl. entsprechende Rechenbeispiele in [U1, U2].

Ubergang zum Sperrbereich hin, weist aber eine Uberh6hung
(Hockerbildung) im Durchlassbereich auf, die sich mit wach-
sendem Q immer stirker ausprigt. Aus diesem Grund ist es
beim Tief- und Hochpass nur sinnvoll, im Bereich Q < 2 zu
arbeiten. Beim Bandpass dagegen sind auch hohere Q-Werte
von Interesse, wenn eine besonders schmalbandige Filterkur-
ve verlangt wird.

Besonders hervorzuheben bei den gezeigten Schaltungen
ist die leichte Verstellbarkeit der Giite Q iiber die Verstér-
kung V. Als Nachteil ist jedoch die Tatsache zu werten, dass
mit jeder Q-Anderung sich auch der Ubertragungsfaktor im
Durchlassbereich dndert. Dieser wird hier wie angegeben mit
Agp bzw. mit At und Ay bezeichnet.

Abhingig von der Giite Q ist auch das Einschwingverhalten der Schal-
tungen nach einem Spannungssprung am Eingang. Bei V, > 1 (Q > 0,5)
ergibt sich am Ausgang ein oszillierender Einschwingvorgang. Dieser
ist umso stirker ausgeprigt, je grofer Q ist. Bei einer Riicknahme der
Verstiarkung auf V, = 1 (Q = 0,5) wird der Vorgang aperiodisch. Es
handelt sich dabei um den Fall der ,kritischen Dampfung* bzw. den
,.aperiodischen Grenzfall* analog zum Schwingkreis®.

Durch Kaskadierung (Kettenschaltung) von Filterstufen
erster und zweiter Ordnung gewinnt man Filter hoherer Ord-
nung. Die Ordnungszahlen addieren sich. Das Ziel ist dabei
eine Versteilerung der Filterflanke zwischen dem Durchlass-
und dem Sperrbereich. Rechnerisch ergibt sich dies aus
dem resultierenden Ubertragungsfaktor, der sich als Produkt
der einzelnen Ubertragungsfaktoren darstellt. Ein Tief- oder
Hochpass n-ter Ordnung erreicht eine Flankensteilheit von
n - 20 dB/Dekade (n - 6 dB/Oktave) im Gegensatz zum Band-
pass, der nur auf n - 10 dB/Dekade kommt!©,

Bandpisse mit beliebiger Bandbreite lassen sich errei-
chen, wenn man einen Tief- und einen Hochpass mit sich
iiberlappenden Durchlassbereichen hintereinander schaltet.
Eine Bandsperre erhilt man, indem man eingangsseitig einen
Hochpass und einen Tiefpass zusammenschaltet und ihre
Ausginge getrennt auf eine Addierschaltung wirken lasst.
Zwischen den beiden Ubertragungsfrequenzbindern muss
dann eine Bandliicke bestehen entsprechend dem gewtiinsch-
ten Sperrintervall.

Literatur: [11-1, 11-3, 11-4].

?Vgl. Abschn. 5.8.

10 Hiufig kennzeichnet man Filter auch durch ihre Polzahl, wobei gilt:
Polzahl = Ordnungszahl. Das iiberrascht, da man bei einer Frequenz-
gangmessung fiir ein Filter zweiter Ordnung nur einen Pol findet und
fiir ein Filter erster Ordnung iiberhaupt keinen. Eine der Ordnungszahl
gleiche Polzahl ergibt sich jedoch, wenn man die Untersuchung rein
mathematisch fiir komplexe Frequenzen s = o+ jow vornimmt.
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Abb.11.28 Filterschaltungen zweiter Ordnung und ihre Ubertragungsfaktoren. Die hier gezeigten Schaltun-
gen sind vom Sallen-Key-Typ, benannt nach ihren Erfindern Sallen und Key. Weitere aktive Filter siche im
folgenden Abschnitt und im Kap. 12. Eine Simulation zum Bandpass befindet sich im Anhang C.25. a Band-
pass, b Tiefpass, ¢ Hochpass. Aufgrund einer Bandbreitenbegrenzung durch den OP sinken die Filterkurven
bei hohen Frequenzen wieder ab. Hochpésse im strengen Sinne — mit einem Durchlassbereich fiir beliebig

hohe Frequenzen — sind nicht realisierbar



176

1 Operationsverstarker

11.10 State-Variable-Filter (SVF)

Abb. 11.29a zeigt die Grundschaltung eines sog. State-
Variable-Filters (SVF), dem ein Summierer nachgeschaltet
ist. Auf diese Weise gewinnt man zu dem gemeinsamen Ein-
gang E die vier Ausginge HP (Hochpass), BP (Bandpass), TP
(Tiefpass) und iiber den zusétzlichen Summierer einen weite-
ren Ausgang BS (Bandsperre) — jeweils gegeniiber Masse. Es
liegt also an der Wahl des Ausgangs, ob die Schaltung eine
Hochpass-, Bandpass-, Tiefpass- oder Bandsperrenfunktion
ausfiihrt. Diese iiberraschende Eigenschaft wird verstidnd-
lich, wenn man die einzelnen Ubertragungsfaktoren ermittelt.
ZweckmiBig beginnt man dazu mit einer Betrachtung der
Eingangsstufe, die eine Summierschaltung mit invertieren-
dem und nichtinvertierendem Eingang darstellt. Auf den
Ersteren wirken das Eingangssignal sowie das riickgekoppel-
te Ausgangssignal des Tiefpasses. Auf den Letzteren wirkt,
abhingig von der Schleiferstellung x des Riickkopplungs-
teilers, das abgeschwichte Signal des Bandpass-Ausgangs.
Nach dem Uberlagerungssatz gilt fiir den idealen OP:

R R R
Unp = —g "Yg =g "Urp +x-Upp- 1+R—/2 :

Dies ist die GI. (I) in Abb. 11.29b.

Fiir die beiden folgenden Stufen als invertierende Inte-
grierer gelten die Gln. (II) und (III) mit T; als Integrierzeit.
Fiir den abschlieBenden Summierer gilt Gl. (IV). Damit
ist das Ubertragungsverhalten vollstindig beschrieben. Es
folgen die in Abb. 11.30 angegebenen komplexen Ubertra-
gungsfaktoren A,, die unter Benutzung der iiblichen Para-
meter Q und wy formuliert wurden und die Schaltung als
Filter zweiter Ordnung ausweisen. Aufgetragen ist jeweils
der Betrag A, = |A,| in Abhdngigkeit von der normierten
Frequenz Q2. Die zusitzlich gewonnene Bandsperrenfunktion
ist offenbar sehr schmalbandig wirksam, weshalb man auch
von einem Kerbfilter (notch-filter) spricht.

Die Giite und die Kennfrequenz sind unabhéngig vonein-
ander einstellbar. Die Kennfrequenz verstellt man zweck-
miBig stufenweise durch Umschalten der beiden Integra-
tionskondensatoren C und stufenlos mit den Widerstinden
Ry, z.B. mit einem Tandempotentiometer. Fiir die letztere
Funktion gibt es auch rein elektronische Losungen, wenn
man die Widerstinde Ry durch einen OTA (Operational
Transconductance Amplifier) oder einen DAU (Digital-
Analog-Umsetzer) ersetzt'!. Dadurch erhilt man ein span-
nungsgesteuertes bzw. digital gesteuertes Filter.

1 Zur Realisierung von stellbaren Integratoren mit OTA siehe Ab-
schn. 12.4 und mit DAU Abschn. 16.1.

Eine Giiteeinstellung mit OTA oder DAU ist auf ent-
sprechende Weise moglich, wenn man die Riickkopplung
des Bandpass-Ausgangs zur Eingangsstufe entsprechend
Abb. 11.31 iiber einen Inverter vornimmt. Offenbar gewinnt
man dabei den invertierten Bandpass-Ausgang BP, verliert
aber die Bandsperre. Zu Abb. 11.31 erhilt man mit den Pa-
rametern V und Q:

R R R
Upp = R Uy ﬁ'QTP“‘R_Q‘QBP
=—-V-U, —Upp + = - Upp @)

Die GI. (I') tritt an die Stelle von Gl. (I) in Abb. 11.29b,
wihrend die Gln. (II) und (III) erhalten bleiben. Damit wird
deutlich, dass man fiir V = 1 die Ubertragungsfaktoren der
Abb. 11.30 tibernehmen kann. Ansonsten ist die Eins im Zah-
ler der Ubertragungsfaktoren durch V unter Beibehaltung
der Vorzeichen zu ersetzen. Es gilt also fiir den jeweiligen
Durchlassbereich Agp = Q -V, A = Ay = V.

Interessant ist auch die Schaltungsvariante nach
Abb. 11.32. Man erhilt wieder einen Bandsperren-Ausgang
BS, wenn man den Eingang E wie angegeben verlegt. Dann
gilt:

R R R R
Upp = U -5 Up+5-

. — .U
Ry Rg ~¢ R Ry —°F
A% 1
= —.U _g +_g (I//)
Q —q TP Q BP

Die Gl. (I”) tritt wieder an die Stelle der Gl. (I) in
Abb. 11.29b, wihrend die Gln. (IT) und (IIT) abermals er-
halten bleiben. Das bedeutet, dass die drei ersten Ubertra-
gungsfaktoren der Abb. 11.30 wieder gelten, wenn man im
Zihler die Eins ersetzt durch V/Q bei jeweils umgekehrtem
Vorzeichen. Fiir den Bandpass (mit Phasenumkehr) gilt dann
Agp = V, unabhingig von der Giite Q. Diese Eigenschaft
ist sehr niitzlich, da sonst beim Hochstellen der Giite leicht
eine Ubersteuerung eintritt. Fiir die hier auf andere Weise
gewonnene Bandsperrenfunktion erhélt man einen dhnlichen
Ubertragungsfaktor wie in Abb. 11.31. An die Stelle des Fak-
tors j im Zihler tritt der Faktor —j - V.

Zum Aufbau dieser Schaltungen eignen sich Vierfach-OPs wie der TL
074, dessen Betriebsspannungen unmittelbar an den Anschliissen abzu-
blocken sind.

Literatur: [11-1, 11-4, 11-5, 11-6].
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Abb. 11.31 Schaltungsvariante mit invertierendem Bandpass Abb.11.32 Schaltungsvariante mit Bandsperre
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11.11  Messgleichrichter
Abb. 11.33a zeigt einen Spannungsfolger mit einer Diode
D in der Gegenkopplung und einem Widerstand R als Last.
Wenn die Eingangsspannung u, positiv wird, steigt die Span-
nung u, soweit an, bis u) nahezu gleich u, wird, wobei die
Differenzspannung up & U, sehr klein bleibt. Die Spannung
u, wird dabei um den Betrag der Diodenflussspannung ug
groBer als uq (Abb. 11.33b, schraffierter Teil). Wird uy nega-
tiv, so geht der Ausgang A in die negative Sittigung, da die
Gegenkopplung wegen der jetzt sperrenden Diode unterbro-
chen ist. Der Ausgang A’ bleibt auf Nullpotential.
Offensichtlich wirkt die eingerahmte Schaltung wie eine
Halbleiterdiode mit verschwindend geringer Flussspannung.
Mit derartigen ,,OP-Dioden* kann man sehr kleine Wechsel-
spannungen im Millivoltbereich linear gleichrichten, wenn
man einen OP mit hinreichend kleiner Eingangsoffsetspan-
nung U, verwendet. Je nach Polung der Diode D erfasst man
die positive oder negative Halbschwingung. Die Signalquelle
wird praktisch nicht belastet.

Mehrere ,,OP-Dioden‘ konnen wie einfache Halbleiterdioden mit einem
Widerstand zu einem ODER-Gatter zusammengeschaltet werden, das
dann als lineares Hochstwertgatter arbeitet (vgl. Hochstwertgatter mit
einfachen Dioden im Abschn. 15.1).

Eine interessante Schaltungsvariante ergibt sich, wenn man in
Abb. 11.33 den Widerstand R durch einen hochwertigen Kondensator
ersetzt. Der Letztere 14dt sich auf den Hochstwert der Spannung uq auf,
ohne sich entladen zu kénnen. Die Schaltung stellt somit einen analogen
Hochstwertspeicher oder Spitzenwertgleichrichter dar, beispielsweise
verwendbar als Scheitelwertmesser. Voraussetzung fiir diese Anwen-
dung ist ein OP mit FET-Eingang. Der Kondensator muss dann in einer
Messpause entladen werden (vgl. Integrator).

OP-Dioden haben zuweilen Probleme hinsichtlich ihrer
dynamischen Eigenschaften. Nach Abb. 11.33b miisste der
Ausgang A beim Nulldurchgang der Eingangsspannung in
sehr kurzer Zeit aus der Sittigung zuriickkehren und gleich in
die andere Richtung umschwingen. Die endliche Slew Rate
jedes realen OPs verzogert diesen Vorgang, was bei hohe-
ren Frequenzen zu erheblichen dynamischen Verzerrungen
fiihren kann, die sich in einem verzogerten Einsatz der An-
stiegsflanke des Nutzsignals zeigen. Man benotigt einen OP
mit ausreichend hoher Slew Rate, z.B. LM 318 mit 50 V/us
oder AD 847 mit 300 V/ps.

Etwas geringere dynamische Anforderungen stellt die
Schaltung nach Abb. 11.34a, die mit einem invertierenden
Verstirker arbeitet und nicht in die Sittigung geht. Mit der

Vorstellung eines virtuellen Massepunktes am N-Eingang
kann man den Strom i, stets als getreues Abbild der Wechsel-
spannung u, ansehen. Seine positive Halbschwingung muss
als Strom i iiber den oberen Gegenkopplungszweig flieen,
die negative Halbschwingung als Strom if iiber den unteren.
Somit erscheint die positive Halbschwingung der Eingangs-
spannung mit dem Faktor R¢/Ry verstidrkt und zusitzlich
invertiert am Ausgang A’ (Abb. 11.34b). Der Ausgang A
macht dazu die angegebene stark unsymmetrische Potenti-
albewegung.

Die Erweiterung der Schaltung durch einen Summie-
rer fiihrt zu einem Zweiweggleichrichter entsprechend
Abb. 11.35a. Es sei wieder eine dreieckformige Eingangs-
spannung uq angenommen, die zu dem ebenfalls dreieck-
formigen ,,Vollwellenstrom* 1i; fiihrt (Abb. 11.35b). Der
Strom i, dagegen ist nur ein ,,Halbwellenstrom* entspre-
chend der Spannung u/. Beide Strome ergeben in der Summe
den gleichgerichteten Strom i;. Damit dieser beide Halb-
schwingungen der Eingangsspannung im gleichen Maf}stab
abbildet, muss die Amplitude 12 =2- fl sein, bzw. es muss
R; = 2 R; sein. Unabhingig davon ist der Widerstand Rj.
Er bestimmt lediglich die Hohe der Ausgangsspannung u,.
Mit der angegebenen Dimensionierung R3 = Ry wird u, =
|ug|. Die Schaltung wirkt als Betragsbildner. In Verbindung
mit einem hinreichend grofien Kondensator C (gestrichelt)
wird sie zum Mittelwertbildner fiir den Betrag, wenn die
Zeitkonstante T = Rj3 - C grof} ist gegeniiber der Dauer ei-
ner Halbschwingung.

Abb. 11.36 zeigt eine Schaltungsvariante zum Zweiweg-
gleichrichter bzw. Betragsbildner, die mit gleichen Wider-
stinden R arbeitet und mit einem virtuellen Massepunkt
am Eingang eine Aufficherung zu einer Summierschaltung
ermoglicht. Die erste Stufe mit OP1 besitzt symmetrische
Riickkopplungszweige und wirkt bei abgetrennter Endstu-
fe als ,,Polarititsseparator®, der die positiven und negativen
Halbschwingungen der Eingangsspannung ug voneinander
getrennt und jeweils invertiert abbildet (stark ausgezogen).

Schaltet man die angegebene Endstufe nach, so verhilt sich die Gesamt-
schaltung wieder als Betragsbildner. Es ergeben sich die gestrichelten
Potentialverldufe. Bei positiver Eingangsspannung verharrt Punkt A”
wie vorher auf Nullpotential. Diode D1 leitet, Diode D2 sperrt. Punkt
A’ fiihrt wieder die invertierte Eingangsspannung, und die Endstufe ar-
beitet als Inverter. Bei negativer Eingangsspannung leitet Diode D2,
wihrend Diode D1 sperrt. Die Endstufe arbeitet nichtinvertierend und
wird iiber A” angesteuert. Dabei fliet der Strom u,/3R iiber die obe-
ren Riickkopplungswiderstinde, so dass die Punkte A’, A” und N wie
angegeben im Potential angehoben werden.
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11.12 Begrenzer, Amplitudenfilter und
Funktionsgeber

Mit Dioden in der dulleren Beschaltung von Operationsver-
stirkern lassen sich mannigfaltige nichtlineare Funktionen
realisieren. Die behandelten Messgleichrichter sind dafiir
Beispiele.

Ahnlich aufgebaut sind die in Abb. 11.37 angegebenen
Begrenzungssschaltungen mit einstellbarer Begrenzungs-
schwelle. Der P-Eingang erhilt dazu eine variable Vorspan-
nung U;. Solange die Eingangsspannung uq < Uj ist, sperrt
die Diode in Abb. 11.37a. Der OP befindet sich in der
positiven Sittigung. Sobald die Eingangsspannung u, die
Vorspannung U iiberschreitet, steuert er die Diode auf und
hilt den Ausgang A wegen up ~ 0 auf dem Wert U; fest.
Die Ausgangsspannung wird nach ansteigenden Werten hin
begrenzt. Bei der Schaltung nach Abb. 11.37b ist das Verhal-
ten genau umgekehrt. Es tritt eine Begrenzung nach tiefen
Werten hin ein, sobald die Spannung uy < U; wird.

Die Vorspannung bzw. Schwellenspannung U; kann bei
symmetrischer Betriebsspannung positiv oder negativ sein.
Im letzteren Fall werden die Knickpunkte lediglich auf
dem ansteigenden Ast der Ubertragungskennlinie in den 3.
Quadranten hinein verschoben. Besonders wichtig ist diese
Moglichkeit fiir die Schaltung nach Abb. 11.37b, die damit
eine zu Abb. 11.37a nullpunktsymmetrische Kennlinie er-
hilt. Verbindet man dann jeweils die Eingéinge und Ausginge
miteinander, so erhilt man einen zweiseitigen Begrenzer mit
unabhiéngig einstellbaren Schwellen. Eine Schaltung nach
diesem Prinzip zeigt Abb. 11.38a. Dem Ausgang ist ledig-
lich ein Spannungsfolger als Puffer nachgeschaltet, damit die
Kennlinie lastunabhingig wird. Diese MaBnahme empfiehlt
sich auch fiir die einfachen Schaltungen.

Abb. 11.38b zeigt die Wirkung eines derartigen zweisei-
tigen Begrenzers in Bezug auf eine Sinusschwingung. Man
erhilt eine Trapezschwingung mit unabhingig einstellbaren
Amplituden. Leider treten bei hoheren Frequenzen dynami-
sche Probleme auf, wie sie bereits beim Messgleichrichter
beschrieben wurden. Aufgrund der endlichen Slew Rate des
OPs werden die Dioden etwas verzogert aufgesteuert, so
dass auch die Begrenzung entsprechend verzogert einsetzt.
Die Folge ist ein Uberschwingen beim Ubergang in die Be-
grenzung, wie es in Abb. 11.38b an der negativen Flanke
vergroBert dargestellt ist. Eine entsprechende Storspitze er-
gibt sich auch an der positiven Flanke.

Abb. 11.38c zeigt die hiufig verwendete Standardschal-
tung eines zweiseitigen Begrenzers, basierend auf einem

Inverter mit nichtlinearer Gegenkopplung. Die Begrenzung
der negativen Halbschwingung tibernimmt Z-Diode ZD2, die
positive Halbschwingung begrenzt Z-Diode ZD1. Mit Bezug
auf Abb. 11.38b gilt:

U; = Uzp; + Upund Uy = Uzpy + Ug

mit Ug ~ 0,6... 0,7V (Flussspannung).

Die Begrenzungsschwellen sind nicht einstellbar und zu-
dem temperaturempfindlich. Die Standardschaltung geniigt
daher nur geringen Anspriichen. Ersetzt man eine der Z-
Dioden durch eine normale Diode, so wird nur einseitig
begrenzt.

Ein weiteres wichtiges Schaltungsglied zur Erzeugung
nichtlinearer Funktionen ist der Messgleichrichter mit Vor-
strom Iy entsprechend Abb. 11.39. Bei kleinen Spannungen
ug ist der Ausgang A aufgrund des Vorstromes positiv, der
Ausgang A’ liegt auf Nullpotential. Sobald der Eingangs-
strom i, grofler als der Vorstrom wird, kehrt sich das Potential
von A um. Es entsteht eine negative Ausgangsspannung u,
entsprechend der Kennlinie in Abb. 11.39b mit dem eingetra-
genen Schwellenwert U;. Danach werden alle Spannungen
uq < U; unterdriickt. Eine ,,Uberspannung® mit Bezug auf
den Schwellenwert erscheint mit dem Ubertragungsfaktor
—1 am Ausgang A’ (Abb. 11.39¢). Man kann die Schal-
tung offenbar als Amplitudenfilter betrachten, das nur die
positiven Amplituden oberhalb einer einstellbaren Schwel-
le tibertragt. Kehrt man die Dioden und den Vorstrom um, so
ergibt sich eine nullpunktsymmetrische Kennlinie und damit
ein Filter fiir negative Amplituden.

Fiihrt man die gezeigte Schaltung mit unterschiedli-
chen Schwellenwerten mehrfach aus, so lassen sich nach
Abb. 11.40 mehrfach geknickte Kennlinien erzeugen. Man
erhilt beispielsweise die Kurve @, wenn man Schalter S,
und S, schlieB3t. Zwei Messgleichrichter mit Schwellen U;
und U, arbeiten in diesem Fall auf einen invertierenden
Summierer. Aufgrund der zweimaligen Invertierung wird die
Ausgangsspannung positiv.

Schlieft man zusitzlich den Schalter Sy, so verlduft die
Kennlinie mit negativer Steigung durch den Nullpunkt und
wird anschlieBend zweimal zur Ug-Achse hin geknickt. So
entsteht Kurve @. Die Kennlinienabschnitte haben die ange-
gebene Steigung.

Es ist offensichtlich, dass man auf diese Weise nahe-
zu beliebige nichtlineare Funktionen realisieren kann. Die
Knickpunkte (breakpoints) der Kennlinien sind einstellbar
und unabhingig von den temperaturabhédngigen Flussspan-
nungen der Dioden.
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11.13 Spannungsquellen

Eine ideale Spannungsquelle erzeugt eine stabile lastunab-
hingige Spannung. Sie besitzt den Innenwiderstand null.
Mit Hilfe von Operationsverstirkern kommt man diesem
Idealfall zumindest innerhalb bestimmter Belastungsgrenzen
nahe. Abb. 11.41a zeigt dazu eine Schaltung, die einen be-
liebigen Teil der Spannung Uy als Spannung u, am Ausgang
des OPs niederohmig zur Verfiigung stellt. Der OP ist als
Spannungsfolger geschaltet.

Fir hohere Ausgangsspannungen als Uz benotigt
man eine Spannungsverstirkung, die man entsprechend
Abb. 11.41b erreicht. In diesem Fall ist es sinnvoll, die
Z-Diode iiber den Widerstand R von der stabilisierten Aus-
gangsspannung her zu versorgen. Das hat den Vorteil, dass
die Diode praktisch mit konstantem Strom betrieben wird
und von daher ein besonders stabiler Betrieb gewihrleistet
ist. Man kann die duflere Beschaltung dann als Briicken-
schaltung betrachten, die vom OP automatisch abgeglichen
wird.

Bei hohen Anspriichen an die Spannungskonstanz setzt
man anstelle einer normalen Z-Diode eine temperaturkom-
pensierte Z-Diode ein. Als Alternative kann auch die in
Abb. 11.41c angegebene ,,.BandGap-Schaltung* verwendet
werden. Mit ihr ldsst sich bei geeigneter Dimensionierung
aufgrund gegenldufiger — sich kompensierender — Tempe-
ratureffekte eine stabile Referenzspannung Uges ~ 1,25V
erzeugen. Da es sich dabei um die in der Halbleiterphysik
bedeutsame ,,.Bandabstands-Spannung* handelt, hat man die
Schaltung entsprechend benannt.

Sofern die Spannungsquelle einen groferen Strom liefern
muss als man dem OP direkt entnehmen kann, ist die Schal-
tung nach Abb. 11.42 geeignet. ZweckmiBig betrachtet man
dabei den OP als Regler und den ,Lingstransistor* T als
Stromsteller. Die Ausgangsspannung u, stellt sich jeweils so
ein, dass uy ~ Uz wird, wenn die Schleifenverstiarkung hin-
reichend grof} und die Offsetspannung U, vernachléssigbar
ist. Dann ergibt sich die angegebene Ausgangsspannung.

Ein derartiger ,Serienregler” oder ,Lingsregler* lésst
sich mit dem monolithisch integrierten Spannungsregler vom
Typ 723 realisieren (Abb. 11.43). Auf dem Halbleiterchip be-
finden sich eine Referenzspannungsquelle fiir Uges ~ 7V,
ein Operationsverstirker und der Stelltransistor T. Man er-
kennt ferner einen zusitzlichen Transistor Ty fiir Zwecke
der Strombegrenzung (current limit) und eine hier nicht be-
achtete Z-Diode. Die Schaltung kann eingesetzt werden zur

Erzeugung stabiler Gleichspannungen mit niedrigem TK-
Wert im Bereich von 2V bis 37V bei Laststromen bis iiber
100 mA. Die Betriebsspannung Ug muss stets mindestens
um 3 V hoher sein als die geforderte Ausgangsspannung (sie-
he Anhang B.20).

Abb. 11.44a zeigt ein Anwendungsbeispiel entsprechend
der Grundschaltung nach Abb. 11.42. Zusitzlich wird jedoch
eine Strombegrenzung wirksam aufgrund des Widerstandes
Rg in Verbindung mit dem internen Transistor Ty.. Sobald der
iiber den ,,Strom-Sensor* Rg flieBende Ausgangsstrom i, so
grof} wird, dass der Spannungsabfall 0,6 V iibersteigt, wird
Transistor Ty, aufgesteuert und entzieht dem Haupttransistor
T Basisstrom, was ein weiteres Ansteigen des Ausgangsstro-
mes verhindert. Durch geeignete Wahl von Rg legt man die
Einsatzschwelle fest, mit Rg = 12 Q auf etwa 50mA (122 -
50mA = 0,6 V).

Der 100 pF-Kondensator dient der Frequenzgangkorrektur des OPs
und damit seiner Stabilitdt. Der Widerstand R;, beseitigt in bekann-
ter Weise den Storeinfluss des Eingangsruhestromes am OP. Er ist bei
miBigen Stabilititsanforderungen entbehrlich, ebenso auch der 0,1 pF-
Kondensator, der nur eine Rauschunterdriickung bewirken soll.

Abb. 11.44b zeigt die dullere Beschaltung fiir Spannungen
im Bereich unter 7 V. Dazu wird mit Hilfe des Teilers R; —
R, die Referenzspannung herabgeteilt. R¢ wird analog zu R,
dimensioniert zur Unterdriickung des Ruhestromeinflusses.

Bei Laststromen unter 50 mA kann man vorteilhaft auch
mit einem Parallelregler oder Shuntregler arbeiten. In diesem
Fall wird der Stelltransistor T parallel zur Last geschaltet.
Ein dazu geeigneter Baustein ist der Typ TL 431 entspre-
chend Abb. 11.45a. Dieser enthilt eine Referenzquelle —
realisiert als Band-Gap-Schaltung — mit Uger &~ 2,5V = 2
- 1,25V und einen Differenzverstirker, der den Stelltransis-
tor T steuert.

Die Anwendung zeigt Abb. 11.45b. Man arbeitet mit ei-
nem festen Vorwiderstand R, der analog zum Lingstransistor
oben die tiberschiissige Spannung Ug — U, aufnimmt. Die
Ausgangsspannung U, steuert iiber den Regelanschluss R
den internen Transistor T so, dass im stationdren Betrieb
Ur = Uger & 2,5V wird. Dazu gelten die Gleichungen nach
Abb. 11.45c. Der Parallelregler TL 431 verhilt sich also wie
eine einstellbare Z-Diode. Da er iiber einen bemerkenswert
niedrigen Temperaturkoeffizienten verfiigt, kann er auch als
Referenzbaustein eingesetzt werden (sieche Anhang B.11).

Literatur: [11-1, 11-4]
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Abb. 11.41 Grundschaltungen fiir Spannungsquellen. a variable Quelle, b Festspannungsquelle, ¢ Referenz-
spannungsquelle
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Abb. 11.44 | Universalspannungsregler” 723 mit duflerer Beschaltung. a als 10 V-Quelle (u, > Uger), b als 5 V-Quelle
(uy < Ugep), eventuell vergroBern, falls Schwingungen auftreten. Im Ubrigen Betriebsspannung Ug abblocken!
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Abb. 11.45 Parallelregler TL 431 als stellbare Z-Diode. a Funktionsbild, b Anwendung, ¢ Gleichungen
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11.14 Stromquellen

Eine Stromquelle (Konstantstromschaltung) hat stets die
Aufgabe, einen festen eingepriagten Strom fiir eine meis-
tens variable Last zu erzeugen. Ihr Innenwiderstand bzw.
Ausgangswiderstand ist im Idealfall unendlich grof3. Diese
Eigenschaft wurde bereits diskutiert bei der Stromquelle mit
einem FET (Abschn. 9.3) und mit einfachem Bipolartransis-
tor (Abschn. 10.10).

Je nach Stromrichtung in Bezug auf das stromsteuern-
de Element kann man zwischen einer Stromquelle (current
source) und einer Stromsenke (current sink) unterscheiden'2.
Da es jedoch keinen grundsitzlichen Unterschied gibt, wird
hier nur der Oberbegriff ,,Stromquelle” verwendet. Im Fol-
genden werden zunéchst spannungsgesteuerte Stromquellen
besprochen, die man auch als Spannungs-Strom-Umformer
ansehen kann.

Sofern die Last potentialfrei ist, kann man diese ent-
sprechend Abb. 11.46a in den Riickkopplungspfad eines
nichtinvertierenden Operationsverstirkers schalten. Bei idea-
lem OP mit up = O stellt sich der Laststrom iy, so ein, dass die
Spannung iiber dem Widerstand Ry gleich der Steuerspan-
nung u; wird. Somit folgt die eingetragene Steuergleichung
fiir den Laststrom i; unabhingig vom Lastwiderstand Ry .
Sie gilt nur fiir einen idealen OP. Die Abweichung bei nich-
tidealem OP wurde bereits als Fehlerstrom im Abschn. 11.4
berechnet. Als Ausgangswiderstand erhilt manr, = Vj - Ry.

Schlieit man die Last iiber einen Briickengleichrichter an
(Abb. 11.46b), so fliefit der Strom stets in der eingetragenen
Richtung durch die Last, unabhingig von der Polaritit der
Eingangsspannung. Die Schaltung kann so als hochohmiger
Wechselspannungsmesser dienen mit einem Drehspulinstru-
ment als Last. Sie lisst sich im Ubrigen unter Zuhilfenahme
eines zusitzlichen Transistors in verschiedener Weise ab-
wandeln, vor allem im Hinblick auf groflere Laststrome
(siehe Abschn. 18.4).

Eine Schaltungsvariante mit invertierendem OP zeigt
Abb. 11.46¢c. Nachteilig ist hier, dass die eingangsseiti-
ge Steuerquelle den Laststrom aufbringen muss. Die An-
wendung bleibt daher auf kleine Strome beschriankt. Auch
diese Schaltung arbeitet nur mit einer potentialfreien oder
,.,schwimmenden‘ Last, wobei aber iiber den virtuellen Mas-
sepunkt einseitig nahezu Massepotential hergestellt wird.

Wenn die Last einseitig mit Masse verbunden ist und nur
relativ kleine Strome (< 5mA) verlangt werden, kann man
die Schaltungen nach Abb. 11.47 verwenden. Bei Einhaltung
der eingerahmten Bemessungsvorschrift fiir die Widerstiande
liefern sie einen eingeprégten Laststrom i;, dessen Richtung

12 Zur Unterscheidung siehe Abschn. 9.9.

wieder mit der Polaritit der steuernden Eingangsspannung
wechseln kann. Beide Schaltungen besitzen einen endlichen
Eingangswiderstand, der bei Variante a) auch negativ werden
kann, d.h. es findet dann eine Riickspeisung von der Schal-
tung zur Steuerquelle statt'?.

Beide Schaltungen nach Abb. 11.47 besitzen sowohl eine Gegenkopp-
lung (iiber Rey — Ry) als auch eine Mitkopplung (iiber Rip — R;). Bei
der vorgeschriebenen Bemessung wird die Mitkopplung durch die Ge-
genkopplung kompensiert. Normalerweise sind die Schaltungen dann
stabil. Dennoch kann man zur Verbesserung der Stabilitit parallel zu
R¢n einen kleinen Kondensator schalten, der die Gegenkopplung dyna-
misch erhoht und somit stabilisierend wirkt.

Fiir hohere Stromstérken — bis zu einigen Ampere in Ver-
bindung mit einem Leistungs-OP — verwendet man zweck-
mifBig die modifizierten Schaltungen nach Abb. 11.48. Im
Allgemeinen wihlt man die Riickkopplungswidersténde alle
gleich und hochohmig gegeniiber dem ,,Sensorwiderstand*
Rs. Dann findet man fiir den P- und N-Eingang am OP zu
Abb. 11.48a:

u, =up - % —i—iL-RL-%unduN A (iL-RL+iL-RS)-%.
Wegen up = uy folgt:
. up
i &~ R—s

Eine entsprechende Uberlegung zu Abb. 11.48b fiihrt auf
die gleiche Beziehung mit einem Minuszeichen. Mit einem
Trimmer T gleicht man beide Schaltungen auf grotmogliche
Stromkonstanz ab.

Einstellbare Stromquellen fiir messtechnische Anwen-
dungen erhélt man mit den Schaltungen nach Abb. 11.49a, b.
Mit einem Prizisions-Operationsverstiarker (z.B. OP 07)
wird die Differenzspannung am OP-Eingang vernachlissig-
bar klein bei gleichzeitig vernachlidssigbaren Eingangsstro-
men. Damit ergeben sich die eingetragenen Beziehungen
fiir den Strom I} einer masseverbundenen Last. Der kleine
Kondensator (100 pF) in Abb. 11.49a dient der dynami-
schen Stabilisierung, der groflere Kondensator (0,01 uF) in
Abb. 11.49b dient der Rauschunterdriickung.

Besonders einfache Schaltungen — auch fiir grofie Stro-
me — ergeben sich mit dreipoligen Spannungsreglern, wie
sie noch besprochen werden. Abb. 11.49c zeigt den bemer-
kenswert geringen Schaltungsaufwand, bestehend aus dem
Reglerbaustein und einem einzigen Widerstand. Derartige
Schaltungen sind jedoch weniger temperaturstabil (s. Schalt-
beispiel mit LM 317 im Anhang B.20).

Literatur: [11-1, 11-4]

13 Ausfiihrliche Betrachtung in [01, 02], vgl. auch Abschn. 11.15.



1114 Stromquellen 185

b c .
Y R_& e
;i ¥ '1=£1‘
]
e I Re l"L
Ry
Yy Last

Abb. 11.46 Stromquellen fiir potentialfreie Last. a mit nichtinvertierendem OP, b Gleichrichter, ¢ mit inver-
tierendem OP

Renv _ Ry

ip =
L RP

Abb. 11.47 Stromquellen nach Howland. Beide Schaltungen lassen sich kombinieren zu einer ,,Differenzstrom-
quelle®, indem man die Masseverbindung eingangsseitig 10st und dann mit einer zweiten Spannung ansteuert
(Uberlagerungsmethode). a Schaltung mit nichtinvertierendem OP, b Schaltung mit invertierendem OP

Beispiel:
R=20kQ
Rs=100Q2..1Q

iL=10mA ... 1A

Abb. 11.48 Stromquelle mit Operationsverstirker fiir beliebige Laststrome. Beide Schaltungen lassen sich
kombinieren zu einer ,,Differenzstromquelle”, indem man die Masseverbindung eingangsseitig 16st und
dann mit einer zweiten Spannung ansteuert (Uberlagerungsmethode). a mit nichtinvertierendem OP, b mit
invertierendem OP

a b 2
100pF |, _ E - i
; 1+ P Iget. .B. mit REF 200 T z.B. mit LM 317
3 & z.8. mit |
LM 385-1.2
-Ug P Is=lret R » "
<4
Ro T LR Hre In
[ S, ’ Uﬂ
e

Abb. 11.49 Einstellbare Stromquellen. Zu den angegebenen Referenzbausteinen sieche Anhang B.10 und
B.11. a mit Referenzspannung, b mit Referenzstrom, ¢ mit Spannungsregler
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11.15 Transformationsschaltungen

Mit Hilfe von Operationsverstirkern lassen sich Zweipo-
le mit und ohne Quellen in ihren Eigenschaften verdndern
(transformieren). Gezeigt werde dies zunidchst am Beispiel
der Schaltung nach Abb. 11.50a, die dhnlich der Howland-
Schaltung aufgebaut ist mit Gegenkopplung und Mitkopp-
lung'4.

Erfiillt man die angegebene Stabilitdtsbedingung, so ist die
Gegenkopplung stirker als die entstabilisierende Mitkopp-
lung. Bei einer Ansteuerung mit einer positiven Spannung u;
liefert der OP einen Strom i,, der sich auf den Mitkopplungs-
zweig mit Widerstand R und den Gegenkopplungszweig mit
Widerstand R(x) = R - x verteilt. Fiir die steuernde Span-
nungsquelle mit Innenwiderstand R; gilt Gl. (I), und fiir den
beschalteten (idealen) OP mit up = 0 gelten die Gln. (IT) und
(IIT). Damit folgt formal die Gl. (IV). Diese besagt, dass im
Leerlauf (R — o0, i = 0) an den Ausgangsklemmen die
Spannung u, = uq auftritt. Bei Belastung wird diese Klem-
menspannung nach Gl. (IV) entgegen dem iiblichen Verhalten
nicht kleiner sondern grofer. Die steuernde Quelle vom Ein-
gang erscheint also hier als transformierte Quelle mit einem
negativen Innenwiderstand R} = —x - R;.

Eine weitere Transformation ergibt sich vom Ausgang
zum Eingang. Dort wird:

up
Rl = .
1
Mit den Gln. (IT) und (IIT) folgt:
1
Rj= —2 = =R
—ir X X

Der Lastwiderstand wird also mit dem Faktor —1/x auf die
Eingangsklemmen transformiert. Fiir x = 1 wird R} = —R..
Die Schaltung arbeitet als ,,Negativ-Impedanz-Konverter*
(NIK). Zu einer positiven Spannung u; gehort ein negativer
Strom i; (entgegengesetzt zum Zihlpfeil!)

Eine einwandfreie Funktion setzt voraus, dass der Strom i, und die
Spannung u, den linearen Arbeitsbereich nicht iiberschreiten. Zur Uber-
priifung:

up X4+ 1

. . . uj
1a:—11+12:—R—+R—=u1- R
1 L L

und

. u R

Ua=u2+12'R'X=u2+R—L'R'X=U1 (1+X-R—L).
Die Schaltungsvariante nach Abb. 11.50b eignet sich
als Strominverter fiir eine Stromquelle. Ein eingangsseitig
eingespeister Strom i; ~ iy bewirkt einen ausgangsseitig
entgegengesetzt flieBenden (negativen) Strom i,. Es gelten

wieder die GIn. (IT) und (IIT) von Abb. 11.50a. Damit folgt:

R 1

= -1 —

h=— -— =
R-x X

14Vgl. Abschn. 11.14.

und erneut

up up 1
Rj=—=—"—=——R.
1] —Ip - X X

Wieder liegt NIK-Verhalten vor. Bei positivem Eingangs-
strom wird die Eingangsspannung negativ.

Abb. 11.51 zeigt die Moglichkeit zur Transformation ei-
ner Kapazitit C auf den Wert C’ mit Hilfe eines zweistufigen
Verstirkers. Dieser besteht aus dem Spannungsfolger OP1
mit extrem hochohmigem Eingang und einem nachgeschal-
teten Verstidrker mit variabler Verstirkung V. Fiir ideale OPs
gilt:

. . du, d

i =i=C- m =C-a(u1—u2)
—C d( vV )_C, dU1
T g T et = dt

mitC’' = C- (1 —=V,).

Der Eingang verhilt sich offenbar rein kapazitiv ent-
sprechend der Kapazitit C’, die durch die Beschaltung des
zweiten Operationsverstirkers und der sich daraus ergeben-
den Spannungsverstirkung V, bestimmt wird">. Fiir den
Spezialfall (R = R) sind die Ergebnisse in Abb. 11.51a an-
geschrieben. Mit der Schaltungsvariante nach Abb. 11.51b
lidsst sich auch eine variable negative Kapazitit C’ erzielen,
die man zur Kompensation einer unerwiinschten Lastkapazi-
tdt nutzen kann. Einschridnkend sei hinzugefiigt, dass fiir C’
— 0 beide Schaltungen zum Schwingen neigen.

Abb. 11.52a zeigt die Transformation einer Kapazitit C in
eine Induktivitit L = CR; - R, mit den Verlustwiderstinden
R; und R;. Verlustwiderstinde werden vermieden bei der
Schaltung nach Abb. 11.52b. Diese arbeitet mit zwei Opera-
tionsverstirkern und einem komplexen Spannungsteiler. Die
OPs bewirken, dass an den Punkten X, y und z jeweils die
Spannung u; gegeniiber Masse auftritt. Fiir die Strome gilt
dann:

U -U
=== M
Ry
sowie
. U -U
U, —U)) - jol = == (n
3
und
L-0_5 (1)
R, R,

Damit folgt: I; = U; - Ry/j wC Ry R3 R4. Man erhilt so die
angegebene Induktivitit.

Literatur: [11-1, 11-4, 11-6]

15 Man kann C’ als Millerkapazitit auffassen, siche dazu Abschn. 9.5.
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ur =ug—ir-Rj I
u =uj 1)
il-R=-i2-R-x (1)

uy =uq+iz-Rji-x (IV)

=uq-— i2 - R RL
2
u:
R Loy R RL= 722-
Stabilitht: L > Stabilitat: L < N
R(x) R R(x) R
Ri moglichst klein Ri moglichst grof3

Abb. 11.50 Transformationsschaltungen mit zweifach riickgekoppeltem Verstirker. a fiir Spannungsquelle
und Widerstand, b fiir Stromquelle und Widerstand. Dieser Schaltung kann man ohne Gefahr fiir die Stabilitit
beliebige Widerstinde am Eingang vorschalten. Man erhilt dann: R; = Ry, — Rp./x. Auf diese Weise ergibt
sich mit Ry, > Ry ein Stellbereich mit positiven und negativen Werten

b

C': C(Z—SX)
-C<C'<2Cl4-1. 0

Abb. 11.51 Transformationsschaltungen fiir eine Kapazitiit. a Variable positive Kapazitit, b Kapazitit mit
wechselndem Vorzeichen

a

i ]

Ry
w []R U

2oz

L CR1'R2 '

1 L.CRIRsR,
L -Ry=lc-— L=

jwC
Up=1pR+ (I + IRy

= Up=1;-(R; + Ry + joCRRy)
Qi
z

Abb. 11.52 Spulensimulation (Erzeugung einer Induktivitiit). a mit einem Operationsverstirker, b mit zwei
Operationsverstirkern. Durch Parallelschalten einer Kapazitit ergibt sich ein Schwingkreis und durch zusitzli-
ches Vorschalten eines Widerstandes die Funktion eines Bandpasses (vgl. Abschn. 12.7)
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Ausgewahlte Analogbausteine

12.1 Standard-Operationsverstarker LM 741
und TLO81

Ein einfacher und vielseitig nutzbarer Operationsverstir-
ker ist der bekannte Typ 741. Abb. 12.1 stellt die Schal-
tung vor, ausgelegt fiir symmetrische Betriebsspannung mit
+Ug > 18V (sieche Anhang B11 und B12). Sie besteht im
Grunde nur aus einem Eingangs-Differenzverstirker (T1 —
T2 — T3 — T4), einem Zwischenverstirker (T15 — T16)
und einer Endstufe (Gegentaktendstufe) mit den Transisto-
ren T20 — T21. Transistor T14 dient als ,,Ugg-Vervielfacher*
zur Einstellung des Ruhestromes fiir die Endstufe'. Die Tran-
sistoren T18, T19 und T17 sind normalerweise gesperrt. Sie
dienen der Strombegrenzung bei iiberméBiger Ausgangsbe-
lastung (> 20 mA). T18 wirkt dann unmittelbar auf die Basis
des Endtransistors T20, T19 dagegen greift indirekt ein tiber
T17 auf die Basis von T15%. T15 in Darlingtonschaltung mit
T16 bildet den Zwischenverstirker, der von T13 als Strom-
quelle mit Gleichstrom versorgt wird. T13 seinerseits bildet
einen Stromspiegel mit T12, der gemeinsam mit T11 den Re-
ferenzstrom Iger fiihrt. Von diesem Referenzstrom leitet sich
auch der kleinere Strom IC), ab, der iiber den Stromspiegel
T8 — T9 die Gleichstromversorgung der Eingangsstufe be-
stimmt. Darin arbeiten T1 und T2 als Emitterfolger, T3 und
T4 als unmittelbar anschlieBende Basisschaltung mit dem
modifizierten Stromspiegel T5 — T6 als hochohmige (aktive)
Last. Transistor T7 kompensiert die zusitzliche Belastung
durch Transistor T15, an dem die Kapazitit C. eine interne
Frequenzgangkorrektur vornimmt.

In der Sonderausfiihrung mit der Typenbezeichnung 748
wird auf die Frequenzgangkorrektur verzichtet. Der somit
schnellere Typ 748 muss — abgesehen von der Anwen-
dung als Komparator — extern korrigiert werden. Bei nur
schwacher Korrektur (C, < 30pF) hat dieser eine grofere
Kleinsignalbandbreite als der Typ 7415.

Abb. 12.2 zeigt die Schaltung des beliebten und viel-
seitig einsetzbaren Operationsverstirkers vom Typ TLOS8I,
der auch als Mehrfachoperationsverstiarker (zweifach
TLO82 oder vierfach TLO084) angeboten wird. Die
Schaltung besteht im Grunde wieder aus einem Eingangs-
Differenzverstirker (T1 — T2), einem Zwischenverstirker
(T6 — T7) und einer Endstufe in Gegentakt mit den Transis-

! Siehe dazu Abschn. 18.9.
2 Vgl. Strombegrenzung im Abschn. 11.13.
3 Siehe Abschn. 11.6.
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toren T8 und T9. Der Eingangs-Differenzverstirker ist mit
JFETs aufgebaut. Damit hat der OP einen hohen Eingangs-
widerstand und kleine Eingangsstrome. Die Lastelemente
des Differenzverstirkers werden durch die Transistoren T3
und T4 realisiert. Sie bilden eine Stromspiegelschaltung, mit
der das verstirkte Differenz-Eingangssignal in ein massebe-
zogenes Signal fiir den Zwischenverstirker (T6 — T7) umge-
wandelt wird. Um die Stromspiegelschaltung nicht unnotig
zu belasten, bekommen die Transistoren T3 und T4 ihren
Basisstrom iiber eine Emitterfolgerschaltung mit dem Tran-
sistor TS. Der Zwischenverstirker besteht zunéchst aus ei-
nem Emitterfolger mit dem Transistor T6, damit der Knoten
@® hochohmig bleibt (Stromverstirkung). Die Spannungs-
verstirkung geschieht mit Transistor T7. Als Lastelement
fiir T7 fungiert die Stromquelle mit T13. Die Transistoren
T10 und T11 dienen zur Einstellung des Ruhestroms der
Endstufentransistoren T8 und T9. Durch Widerstinde von
64 2 in den Emitterleitungen von T8 und T9 wird der Ruhe-
strom thermisch stabilisiert. Zusammen mit dem Widerstand
von 128 2 zum Ausgangsknoten ist der Operationsverstir-
ker dauerkurzschlussfest, wenn die zuldssige Verlustleistung
nicht tiberschritten wird. Die Transistoren T15 und T16 er-
zeugen einen von der Versorgungsspannung unabhingigen
Referenzstrom, der iiber T14 die beiden Stromquellen T13
und T12 versorgt. Der Kondensator C1 dient zur internen
Frequenzgangkompensation. Zur Offsetkompensation sind
beim TLO81 die Emitteranschliisse von T3 und T4 heraus-
gefiihrt.

Die Moglichkeit einer Offsetkompensation haben die
Mehrfachoperationsverstirker TLO82 und TL084 nicht. Falls
bei diesen ein Nullabgleich dennoch erforderlich ist, kann ei-
ne der Schaltungen nach Abb. 12.3 verwendet werden. Im
Grunde handelt es sich dabei um die bekannten Summier-
und Subtrahierschaltungen nach Abschn. 11.3, die spezi-
ell fir die Anwendung mit Offsettrimmer P dimensioniert
werden. Voraussetzung ist eine gut stabilisierte positive und
negative Betriebsspannung. Ist diese Bedingung nicht hin-
reichend erfiillt, so ist ein Trimmer mit einem Mittelabgriff
hilfreich, wie er in Abb. 12.3c gestrichelt eingetragen ist*.
Fiir tibliche Schleifereinstellungen im Mittenbereich wirkt
ein auf Masse festgehaltener Mittelpunkt stabilisierend ge-
geniiber Schwankungen von +Ug oder —Ug.

Literatur: [12-1, 12-2, 12-3, 12-4, 12-12]

47.B. Offsettrimmer OT1 der Fa. Bourns.

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_12
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Abb. 12.2 Operationsverstirker TLO81. a Schaltbild. Anschlussbezeichnungen fiir DIL-Gehiuse,
b Gehduseformen und Anschlussbild
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Abb. 12.3 Verstirkerschaltungen mit Offsetkorrektur (Nullabgleich). Zum Nullabgleich Eingéinge E mit Masse verbin-

den. a invertierender OP, b nichtinvertierender OP, ¢ Differenzverstirker, d Dimensionierung
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12.2 Mehrfachverstarker und ihre Anwendung

Die vielseitigen Einsatzmdglichkeiten von Operationsver-
stirkern haben zum Bau von Zweifach- und Vierfachversio-
nen gefiihrt. Im Anhang B.11 und B.12 dieses Buches sind
mehrere Typen aufgefiihrt, die die gleichen Daten aufweisen
wie die zugehorigen Einfachversionen. Die Betriebsspan-
nung wird iiber gemeinsame Plus- und Minus-Pins zuge-
fiihrt. Anschliisse fiir eine Offsetkorrektur fehlen. Notfalls
kann man diese aber mit den im vorigen Abschnitt beschrie-
benen Schaltungen durchfiihren.

Als Beispiel fiir die Anwendung eines Zweifach-OPs
zeigt Abb. 12.4 einen mit Hallgenerator gesteuerten Schalt-
verstirker. Mit dem 10kS2-Potentiometer stellt man den
OP1 im Ruhezustand ausgangsseitig auf ,Lowpotential®
ein (ca. 0V). Die Anndherung eines Magneten erzeugt ei-
ne Hallspannung Uy, die den nichtgegengekoppelten OP1
durchsteuert. Auf ,,halbem Wege* wird dann der folgende
OP2 - als nichtinvertierender Trigger — umgeschaltet (siehe
dazu Abschn. 14.4).

Als weiteres Beispiel dient ein Differenzverstiarker mit
hochohmigen Eingéngen nach Abb. 12.5. Diese Schaltung
wird hiufig als Messverstirker eingesetzt, um die Diagonal-
spannung up einer Briickenschaltung um den Faktor Vp zu
verstdrken und gleichzeitig in eine massebezogene Spannung
u, umzusetzen. Sie geht hervor aus der einfachen Subtra-
hierschaltung mit P- und N-Steuerung nach Abschn. 11.3,
wenn man dem N-Eingang des OP1 den nichtinvertierenden
OP2 vorschaltet. Dadurch werden beide Eingiinge E1 und E2
hochohmig. Mit den Widerstinden R; und R, wie angegeben
— ohne R — erhilt man nach dem Uberlagerungssatz:

R] R R1
w1 o (10 2) ()
Ry R,
:(ul—u2)'(1+R—2) =UD'(1+R—2)=UD'VD'

Diese Ubertragungsgleichung kann von der Schaltung mit
Einfachversorgung (4Ug) nur erfiillt werden fiir u; > u,,
d.h. fiir eine positive Ausgangsspannung. Ohne diese Ein-
schrinkung ist eine symmetrische Speisung mit £+ Uy notig.

Fiir beide Schaltungen mit ,,Single-Supply-Betrieb* ist
es niitzlich, wenn der lineare Steuerbereich beziiglich der
Eingidnge El und E2 bei Massepotential beginnt. Diese
Eigenschaft besitzen Operationsverstirker mit einer pnp-
Eingangsstufe entsprechend Abb. 12.6a, deren Gleichtakt-
steuerbereich (common mode range) das negative Betriebs-
potential — hier 0 V — umfasst. Das Letztere gilt auch fiir alle
OPs nach Abb. 12.6b. Beziiglich ihrer Ausginge verhalten
sich diese unterschiedlich. Bei nicht zu groem Laststrom I

konnen sie jedoch alle bis auf fast 0V herunterschwingen.
In der Schaltung nach Abb. 12.4 ergibe sich damit ein TTL-
kompatibler Ausgang®.

Die in der Typenliste aufgefiihrten BIMOS- und CMOS-Typen arbeiten
mit besonders niedrigen Eingangsstromen Iy, die letzteren zusitzlich
mit sehr geringen Betriebsstromen Ig (programmierbar). Alle genann-
ten Typen eignen sich auch fiir den normalen Betrieb mit zweifacher
Betriebsspannung. Der LM 358/324 ist dazu jedoch weniger zu empfeh-
len, weil sich aufgrund der B-Endstufe Ubernahmeverzerrungen beim
Nulldurchgang einstellen. Fiir symmetrische Versorgung besser geeig-
net sind die Standard-Typen LM 1458/LM 348, TL 072/TL 074 und bei
hoheren Anspriichen die Typen AD 712/AD 713°.

Abb. 12.7a zeigt eine weitere Schaltung eines Mess-
verstirkers, die jedoch drei Operationsverstirker benotigt
und mit dem Widerstand R, eine Verstirkungseinstellung
gestattet. Im Schaltungsbeispiel wird die Anwendung in ei-
ner Strommessung mit Sensorwiderstand Rg gezeigt. Dem
Strom I proportional ist die Spannung up, die bei idealen OPs
auch iiber dem Widerstand R, autritt. Damit wird:

.____)/D__ D+_2R—_D 1+42— ) =—
lV u u * up - Uj,.
Rv Rv Rv !
AlSOZ7

= 142 R

uy = (112—111)'( + R—v)
Offenbar handelt es sich wieder um einen Differenzverstir-
ker. Eine Pegelverschiebung oder Offsetkorrektur ldsst sich
erreichen, wenn man die Masseverbindung des Widerstandes
Ry (Strichelung) 16st und diesen stattdessen an eine varia-
ble Spannungsquelle anschliefit. Abb. 12.7b zeigt dazu die
Realisierung mit einem zusétzlichen Spannungsfolger und
die sich insgesamt ergebende Steuergleichung. Die Schal-
tung mit zusétzlicher Pegeleinstellung lédsst sich mit einem
Vierfach-Verstirker autbauen.

Verstirker der beschriebenen Art werden hiufig in der Messtechnik ein-
gesetzt und unter der Bezeichnung Instrumentenverstirker als fertige
Bausteine angeboten. Als Beispiel fiir die Zwei-Verstirker-Schaltung
nach Abb. 12.5 sei genannt der Typ LT 1101/1102 von Linear Technolo-
gy. Nach dem Drei- Verstirker-Konzept arbeitet der AD 620 von Analog
Devices im 8-Pin-DIP. Mit einem externen Widerstand ist die Verstr-
kung zwischen 1 und 1000 einstellbar. Maxim bietet mit der Baureihe
MAX 4194-MAX 4197 neue Typen mit Rail-to-Rail-Ausgang in SMD-
Gehiusen.

Literatur: [12-5, 12-6]

3> TTL-Schaltungen verlangen Ansteuerspannungen < 0,8V und > 2V
(siehe Abschn. 15.4).

6 Siehe dazu Bauteile-Katalog, Anhang B.11 und B.12.

7Zum Endverstirker siehe Abschn. 11.3.
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Abb. 12.4 Hallschalter mit einfacher Be-
triebsspannung

Abb.12.6 Operationsverstirker mit erweiter-
tem Gleichtaktbereich. a Verstirkereinheit LM
358/LM 324. Die im Schaltbild eingezeich-
neten Strom-Zweipole stellen Stromquellen
dar, die mit Stromspiegeln realisiert wer-

den. Die damit eingestellten Ruhestréme sind
so gering, dass der Betriebsstrom I insge-
samt unter 1 mA liegt. Fiir besonders kleinen
Ruhestrom gibt es zum LM 324 die Low-
Power-Ausfiihrung LP 324, b Typenliste.
Diese Liste kann ergénzt werden durch die
neuen Rail-to-Rail-Verstirker
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Abb. 12.7 Messverstirker mit drei Operationsverstirkern. a Grundschaltung, b Zusatzschaltung zur Pegelver-

schiebung

Abb. 12.5 Differenzverstirker mit einfacher Be-

triebsspannung. Mit dem zusitzlichen Widerstand R

(gestrichelt) wird: Vp = 1 + Rj/R; + 2R;/R

b
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12.3 Prazisions-Operationsverstarker

Messtechnische Aufgaben erfordern zuweilen neben ei-
ner sehr hohen Leerlaufverstirkung und Gleichtaktunter-
driickung eine besonders kleine Eingangs-Offsetspannung
Uys und sehr kleine Eingangsstrome. Erfiillt werden die-
se Forderungen von sog. Prizisions-OPs. Als klassischer
Vertreter dieser Gruppe gilt der Typ OP 07, ein bipolarer
OP. Seine Eingangsstrome werden mit Hilfe einer inter-
nen Ruhestromkompensation entsprechend Abb. 12.8a auf
wenige Nanoampere reduziert. Die Offsetspannung wird in
einem automatischen Abgleichverfahren wihrend der Ferti-
gung auf Werte unter 100 pV gedriickt. Dies geschieht nach
der Methode des ,,Zener-Zapping*. Dabei werden einzelne
Z-Dioden, die normalerweise nichtleitend sind, in der Ein-
gangsstufe nach Abb. 12.8a gezielt ,,durchgebrannt®, so dass
sie anschlieBend den parallel liegenden Widerstand kurz-
schlieBen. Der OP wird im iiblichen 8-Pin-DIP hergestellt.
Lediglich die Anschliisse fiir ein Offsetpotentiometer — meist
nicht erforderlich — sind nach Abb. 12.8b anders als beim
Standard-OP 741.

Der OP 07 verfiigt iiber eine Reihe von Nachfahren ent-
sprechend Abb. 12.8c. Dual steht fiir Zweifach-OP und Quad
fiir Vierfach-OP. Diese Mehrfach-OPs haben die gleiche Pin-
belegung wie die entsprechenden Standard-Typen LM 1458
sowie LM 348 und konnen diese unmittelbar ersetzen.

Ublicherweise wird die Forderung nach kleinen Ein-
gangsstromen am Besten von BIMOS- oder CMOS-OPs
erfiillt. Das Erreichen einer kleinen Offsetspannung, insbe-
sondere einer kleinen Offsetspannungsdrift, bereitet dabei
jedoch Schwierigkeiten. Eine Losung dieses Problems ist
die Chopperstabilisierung, wie sie beispielsweise bei dem
CMOS-OP 7650 angewandt wird. Der Chopper ist ein Um-
schalter — ebenfalls in CMOS-Technik realisiert —, mit dem
man in kurzen Zeitabstdnden einen automatischen Nullab-
gleich (Auto-Zero-Abgleich) durchfiihrt. Man hélt damit die
Offsetspannung stindig im unteren Mikrovoltbereich. Nach-
teilig ist das mit dem stindigen Umschalten verbundene
Schalterrauschen sowie eine relativ lange Erholzeit nach je-
der Ubersteuerung.

Abb. 12.9a zeigt das Funktionsprinzip. Die Schaltung be-
steht aus dem Hauptverstirker A und einem Hilfsverstérker
B. In der gezeichneten Schalterstellung ladt Verstirker B den
Korrekturkondensator C2 in der Weise auf, dass er damit sei-
ne eigene Offsetspannung kompensiert. Beim néchsten Takt
des Generators G werden die Schalter umgelegt. Verstir-
ker B tastet dann den Eingang des Hauptverstirkers ab und
erzeugt eine Korrekturspannung auf Kondensator C1, mit
der die Offsetspannung des Hauptverstirkers korrigiert wird.

Das Umschalten geschieht mit der Taktfrequenz (Chopping
Frequency) von etwa 200 Hz des internen Generators G.

Auch dieser OP wird in einem 8-Pin-DIP hergestellt, zu
dem Abb. 12.9b die Anschliisse zeigt sowie die beiden extern
anzuschliefenden Kondensatoren Cl und C2 (0.1 pF). Bei ei-
ner ebenfalls verfiigbaren 14 Pin-Version ist es moglich, die
Takterzeugung von einem externen Generator aus vorzuneh-
men.

Leider kann man den OP 7650 nur mit relativ niedri-
ger Betriebsspannung betreiben, und zwar bis zu = 8 V.
Abb. 12.9c nennt vier neuere Typen, bei denen diese Ein-
schrinkung nicht mehr besteht. Besonders hinzuweisen ist
auf die Ausfiihrungen mit integrierten Korrekturkondensa-
toren C1/C2. Beispielhaft dafiir sind die Typen TSC 911
und LTC 1050. Diese konnen einen 741 oder OP 07 bei
eingeschrinkter Betriebsspannung unmittelbar ersetzen und
eignen sich zudem fiir Single-Supply-Betrieb. Die Typen
TSC 913 und TSC 914 sind Mehrfachausfiihrungen des TSC
911 und haben die gleichen Anschliisse wie die entsprechen-
den Standard-OPs LM 1458 und LM 348.

Abb. 12.10 zeigt typische Anwendungen fiir Pri-
zisionsverstirker. Der Thermospannungs-Verstirker nach
Abb. 12.10a liefert mit einer Spannungsverstirkung |V,| =
200 und einem Fiihler Typ J (Eisen-Konstantan mit 50 uV/K)
eine Ausgangsempfindlichkeit von 10 mV/K. Aufgrund der
extrem kleinen Offsetspannung und auch entsprechend klei-
ner Driftwerte empfiehlt sich besonders ein chopperstabili-
sierter OP. Mit dem Kondensator Cs lédsst sich auf Kosten
der Messdynamik — Temperaturen @ndern sich ohnehin re-
lativ langsam — das Rauschen reduzieren. Ein Vorstrom I
ermoglicht eine beliebige Nulleinstellung.

Bei lingeren Ausgleichsleitungen ist es zweckmiBig, die eingefange-
nen Storsignale bereits vor dem Verstirker zu unterdriicken. Dazu kann
man den Widerstand Ry als Reihenschaltung aus zwei Widerstinden
ausbilden und von dem Verbindungspunkt der Teilwiderstinde einen
Kondensator nach Masse schalten (Tiefpass).

Abb. 12.10b zeigt den Einsatz als Strom-Spannungs-
Umformer zur Anzeige sehr kleiner Fotostrome, beispiels-
weise fiir ein Luxmeter. Bei idealem OP flie3t der Fotostrom
I, vollstindig iiber den Riickkopplungswiderstand R¢ und
erzeugt so eine Ausgangsspannung U, = Ry - I,. Die einge-
tragene Kapazitit C; dient der dynamischen Stabilisierung,
da aufgrund der Sperrschichtkapazitit Cg; der Fotodiode
Schwingneigung besteht. Den Ausgangsfehler zum nicht-
idealen OP erhélt man fiir beide Schaltungen mit den allge-
meinen Fehlerformeln nach Abschn. 11.4.

Literatur: [12-5, 12-7]
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Abb. 12.8 Bipolare Prizisionsverstirker. a Eingangsstufe, b Anschlussbilder, ¢ OP 07-Familie. Zu den Da-
ten des OPO7 siche Anhang B.11 und B.12 (Bauteile-Katalog). Die Typen OP77 und OP177 sind verbessert in
Bezug auf Leerlaufverstiarkung, Offsetspannung und Offsetspannungsdrift. Die Typen OP27 und OP37 weisen
geringeres Rauschen auf (— Low Noise) und sind beide schneller als der OP07 (— High Speed). Der OP27
besitzt eine Slew Rate von etwa 2 V/us, der OP37 von 15 V/us. Der Unterschied ergibt sich aus der schwiche-
ren Frequenzgangkorrektur des OP37, der damit nur stabil ist fiir V, > 5
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Abb. 12,9 CMOS-Chopper-Verstirker mit Auto-Zero-Abgleich. a Prinzipbild, b Anschlussbild zum 7650,

¢ Typenliste

Ug=+8V Ug=+I5V

ICL/TSC 7650

MAX 420, TSC 915

TSCO11,LTC 1050 |MAX430,LTC 1150

TSC913=2x911 ICL =

Intersil

TSC914=4x911 MAX = Maxim

LTC = Linear Technology

TSC = Teledyne Semiconductor

Abb. 12.10 Anwendungsbeispiele fiir Prizisionsverstirker. a Thermospannungs- Verstirker, b Fotostrom-
Verstirker. Man bezeichnet diese Verstérker-Art mit einem Strom-Eingang und einem Spannungs-Ausgang
als Transimpedanz-Verstirker. Der Ubertragungsfaktor als Verhiltnis der Ausgangsspannung zum Eingangs-
strom ist ein Widerstandhier Ry — und wird Transimpedanz (Ubertragungswiderstand) genannt
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12.4 Steilheits-Operationsverstarker CA 3080
und LM 13600

Steilheits-Operationsverstirker sind verbreitet unter der
Kurzbezeichnung OTA (Operational Transconductance
Amplifier). Entsprechend Abb. 12.11a besitzen sie wie nor-
male Operationsverstérker eine Differenzeingangsstufe mit
den Transistoren T1 und T2, deren Arbeitspunkt und damit
die Steilheit iiber den Summenstrom I, einstellbar ist®. Da-
zu dient in Abb. 12.11a der Stromspiegel Sy in Verbindung
mit einem externen Stellwiderstand Ry. Drei weitere Strom-
spiegel iibertragen die Strome i; und i, auf den Ausgang
A, wo die Differenz dieser Strome den Ausgangsstrom i,
bildet. Die Kollektoren der beiden Ausgangstransistoren bil-
den einen hochohmigen Ausgang (Strom-Ausgang), so dass
der Strom i, dem Lastwiderstand Ry eingeprigt wird. Im
Gegensatz zu einem normalen OP liegt also ausgangsseitig
das Verhalten einer Stromquelle vor, deren Steuerung sich
einfach durch die einstellbare Steilheit s der Eingangsstufe
beschreiben lisst:’

ia = i2—i1 = S-Up
Iy Iy Iy
~ ~

mit s = ~ ~20-
2.-Ur 52mV A"

Uber die Steilheit werden also die Eingangsspannung up und der Sum-
menstrom Iy multiplikativ verkniipft (Steilheitsmultiplizierer). Leider
gilt diese einfache Beziehung nur, wenn man die Spannung up, auf einen
Bereich von 4+ 30 mV beschrinkt. Bei stirkerer Aussteuerung nimmt
die Steilheit ab, d. h. die Ubertragungskennlinie wird stark nichtlinear'”.

Abb. 12.11b zeigt den oben beschriebenen OTA CA 3080
in einer Integrierschaltung mit einstellbarer Integrierzeit Tj;.
Dem Signaleingang ist ein Spannungsteiler R; — R, vorge-
schaltet, der die Differenzspannung up auf den (fast) linearen
Steuerbereich von £ 30 mV beschrinken soll. Aus Symme-
triegriinden sieht man diesen Teiler zweckmiBig beidseitig
vor und erhilt so die Moglichkeit, auch iiber die N-Seite zu
steuern. Zu Abb. 12.11b findet man:'!

R2 ia
up = ———— -ug = — und
Rl +R2 S
1 . 1
u, = C 1,dt = —,E ugdt
R; +R
mit T, zc.M_
R2'S

Abb. 12.12a zeigt eine Schaltungsmalinahme zur Erweite-
rung des linearen Steuerbereichs. Zwei gegeneinander in

8 Siehe Abschn. 10.13.

9 Siehe Abschn. 10.13.

10 Siehe Abschn. 10.13.

11'Vgl. Abschn. 11.8, der OTA iibernimmt die Funktion des Widerstan-
des Ry.

Reihe geschaltete Dioden ilibernehmen bei ugy = 0 je zur
Hilfte den eingeprigten Strom Ip ~ 1mA, der iiber die
symmetrisch angeordneten Widerstinde R; || R, nach Mas-
se fliet. Dabei wird up = 0. Die ,,vorgestromten* Dioden
erzeugen einen relativ niedrigen differentiellen Eingangswi-
derstand rp = 4 Uq/Ip. Wird rp < (R || Ry), so gilt bei
Kleinsignalsteuerung im Bereich ip. < Ip/2:

. Ug~
ip. A~ —= .

Ry

N =

Damit folgt:

fgn. =S-Up. =S Ip-ip~
Ip 4Ur Ug~ 1

T2Ur Ip Ry 2

Ug~ IO
Ry Ip’

So ergibt sich ein recht groBer (fast) linearer Steuerbereich
fiir die Spannung ug-, weil die Nichtlinearitit der Dioden
der oben beschriebenen Steilheitsabnahme entgegenwirkt.

Abb. 12.12b zeigt den Baustein LM (XR) 13600, der
zwei OTAs enthilt mit bereits integrierten Linearisierungs-
dioden. Aulerdem stehen noch zwei Darlington-Schaltungen
zur Verfiigung, mit denen leicht — als Emitterfolger geschal-
tet — ein Spannungsausgang ohne zusétzlichen OP realisiert
werden kann.

Abb. 12.12c zeigt einen Vorschlag fiir eine etwas ver-
einfachte Eingangsschaltung. Mit dem Potentiometer P an-
stelle fester Widerstinde kann die ,,Vorstromung® fiir die
Eingangsdioden etwas ungleich eingestellt und so ein Offset-
Abgleich durchgefiihrt werden. Diese Moglichkeit fehlt in
den Schaltungen der Abb. 12.11.

Abb. 12.13 zeigt typische Anwendungen. Bei dem Am-
plitudenmodulator wird iiber die Steuerspannung ugs bzw.
den hier veridnderlichen Strom i, die Steilheit und damit
der Ubertragungsfaktor variiert. Eine Signalspannung uj..
erscheint dadurch entsprechend der schwankenden Steuer-
spannung amplitudenmoduliert am Ausgang.

Abb. 12.13Db stellt einen Spannungsfolger dar, der durch
die Lastkapazitit C eine Zeitkonstante t erhdlt und damit
zu einem Tiefpass erster Ordnung wird. Die Zeitkonstan-
te ist gleich der oben berechneten Integrierzeit und somit
durch den Strom iy bzw. die Spannung uy einstellbar. Die
Grenzfrequenz w, des Tiefpasses ist gleich dem Kehrwert
der Zeitkonstante.

Im letzten Beispiel wird auf die Anwendung der Linearisierungsdioden
verzichtet. Stattdessen wird die Eingangsspannung stark herabgeteilt
und anschlieend die Abschwichung durch eine genau so grofie Ver-
starkung (1 4+ 500) wieder aufgehoben. Diese Methode kann jedoch
nicht generell empfohlen werden, da sie das Signal-Rauschverhiltnis
verschlechtert.

Literatur: [12-7]
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12.5 Logarithmierschaltungen

Logarithmierschaltungen sind Funktionsgeber besonderer
Art. Sie werden oft benoétigt fiir Dezibelanzeigen und fiir
logarithmische Frequenzgangdarstellungen. Da sich der na-
tirliche Logarithmus und der dekadische Logarithmus ent-
sprechend Abb. 12.14a nur um den konstanten Faktor 2,3
bzw. 0,434 unterscheiden, lassen sich beide Funktionen mit
der gleichen Schaltung realisieren. Abb. 12.14b zeigt noch
einmal den dekadischen Logarithmus mit logarithmischer
(dekadischer) Teilung der x-Achse. Es ergibt sich die aus-
gezogene Gerade.

Eine praktisch erprobte Logarithmierschaltung zeigt
Abb. 12.15. Sie arbeitet mit zwei invertierenden Operations-
verstiarkern OP1 und OP2 sowie einem emittergekoppelten
Transistorpaar T1 und T2. Alle gestrichelt eingetragenen
Elemente seien zunichst weggelassen. Bei positiven Ein-
gangsspannungen U; und U, flieBen dann die Stréme

U;
I, = — =1 s |
1T R, c1 D
L= (I1)
2= g, " e

wobei I¢; /Ico = eUP/UT gemil Abschn. 10.13.

Dazu werden ideale Operationsverstiarker mit einem virtu-
ellen Massepunkt am N-Eingang unterstellt. Offenbar muss
bei Stromgleichheit die Differenzspannung Up zwischen
den Basen zu Null werden. Bei hinreichend niederohmigem
Spannungsteiler R, — Ry, ergibt sich der Zusammenhang:

Ry
R, + Ry

Ur- (14 Ra) (O R
J— . —_— -n —_— o —— .
T R R, U,

Dies ist die allgemeine Ubertragungsfunktion. Mit Ur ~
26 mV fiir T = 25°C und R, /Ry, = 15,7 wird speziell:

Up = —-U, = Ur - In(Ic1 /Ic2).
Damit wird

U

U, R U, R
Ua=—1V-lg(—l-—2) =1V-lg(—2-—l)
U2 R] Ul R2

U, R,
=1V-|lg— +1g —
(gUl * ng)

Offenbar gibt bei R; = R, die Ausgangsspannung U, das
logarithmierte Spannungsverhiltnis U,/U; an. Setzt man die-
ses gleich x, so stellt die in Abb. 12.14b ausgezogene Gerade
die entsprechende Ubertragungsfunktion dar. Bei R; = R,
wird diese um einen konstanten Betrag erhoht oder abge-
senkt, wobei sich der Nulldurchgang nach links oder rechts

U,
—1V-lg 2
gUl

R1=R;

verschiebt (gestrichelt). Sofern man x = U,/U, setzt, ergibt
sich eine Drehung der Kennlinie um die angegebenen Punk-
te wie angedeutet. Thre Steigung betrigt dann —1 V/Dekade
gegeniiber 41 V/Dekade vor der Drehung.

Die Schaltung benétigt eine positive und negative Be-
triebsspannung. Die Transistoren T1 und T2 miissen mog-
lichst iibereinstimmen, weshalb man ein integriertes Paar
auf einem Chip verwendet. Es sind Operationsverstéirker mit
moglichst geringer Eingangs-Offsetspannung und geringen
Eingangsruhestromen zu verwenden, damit die Stromglei-
chungen (I) und (II) auch wirklich erfiillt werden. Sofern
dies nicht hinreichend gegeben ist, kann man kleine Kor-
rekturstrome iiber die Widerstinde Rpg einpriagen. Da die
Schaltung zum Schwingen neigt, sind Stabilisierungskon-
densatoren C; und C, erforderlich. Der Stabilisierung dient
auch der Widerstand Rg, der jedoch mit Riicksicht auf die
Stromsumme I¢; + Icp & 1 mA ... 2mA nicht zu grof} wer-
den darf.

Bei der Inbetriebnahme sind 3 Abgleiche erforderlich:

1. Nullabgleich. Die Ausgangsspannung wird auf null gestellt. Bei R,
= R, ist dieser Zustand fiir U; = U, zu erwarten, bei R; = 10
R, fiir U, = 0,1 U;. Im Falle einer Abweichung ist R oder R, zu
trimmen. Zweckmifig wihlt man fiir diesen Abgleich U; bzw. U,
in der GroBenordnung 1 V.

2. Empfindlichkeitsabgleich. Bei einer Anderung von U; oder U, um
eine Dekade stellt man mit dem Potentiometer R, die gewiinschte
Empfindlichkeit ein, z. B. 1 V/Dekade.

3. Eingangsoffsetabgleich. Man fihrt die Eingangsspannung U; oder
U, auf etwa 10mV herunter und speist dann auf der betreffen-
den Seite einen Korrekturstrom so ein, dass die Ausgangsspannung
ihren Sollwert laut Kennlinie erreicht. Es gentigt ein einseitiger Ab-
gleich, wenn auf der anderen Seite ein fester Referenzwert anliegt.

Abb. 12.16 zeigt einen integrierten Logarithmierbaustein,
der nahezu alle Funktionselemente enthilt. Zum Aufbau der
Schaltung sind im Wesentlichen nur die Widerstinde Ry,
R, R, und Ry, hinzuzufiigen sowie Stabilisierungs- und Ab-
blockkondensatoren. Mit der eingebauten 5 V-Referenz kann
man die Spannung U; oder U, auf 5V setzen und damit wie-
derum je nach Widerstand R; oder R, einen festen Referenz-
strom I; oder I, erzeugen. Die negative Betriebsspannung
wird auf 7V stabilisiert. Ein eingebauter Temperaturregler
hilt den Halbleiterchip auf etwa 60 °C, unabhingig von der
jeweiligen Umgebungstemperatur. Dadurch erhdlt man ei-
ne temperaturunabhiingige Ubertragungsfunktion mit Ur ~
29mV zu 60°C.

Anmerkung

Logarithmierschaltungen mit einem einfachen Bipolar-Transistor in der
Riickkopplung, wie sie in Lehrbiichern oft zu finden sind, sind wegen
der Streuung der Transistorparameter und ihrer Temperaturabhingig-
keit fiir die Praxis meistens unbrauchbar.

Literatur: [12-5, 12-7]
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Abb. 12,14 Logarithmusfunktionen. a mit linearer Achsenteilung, b mit halblogarithmischer Achsenteilung

a

3 |

Inx.lgx In x= 2,302 - Igx
2- 1
P igx=0434:In X :.1
0 T T T T T . E
0 2718=e 5 10

=1 K —
o)

-2

-3

Abb. 12,15 Logarithmierschaltung fiir diskreten Aufbau. a Schaltbild, b Dimensionierungsvorschlag.
*) Klemmdiode EK schiitzt die Transistoremitter vor einer tiberhohten Sperrspannung. Ein Transistor des
Bausteins CA 3046 nach Anhang B.10 kann dazu als Diode geschaltet werden (Kollektor mit Basis verbun-
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Abb. 12.16 Monolithischer Logarithmierer SSM 2100 (SSM = Solid State Micro Technology). SSM ist
eine Tochterfirma von PMI. Der Baustein kann auch als ,,Antilogarithmierschaltung® betrieben werden,

d. h. als Exponentialfunktionsgeber. Entsprechende Bausteine von Harris: ICL 8048/8049, von Texas Instru-
ments: LOG 101, LOG 102, LOG 104. a Schaltung, b Gehéuse und Daten
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12.6 Multiplizierbaustein AD 534

Der Baustein AD 534 gehort zur Gruppe der Analog-
Multiplizierer. Moderne Ausfiihrungen arbeiten nach dem
Prinzip des Steilheits-Multiplizierers (fransconductance
multiplier). Dabei wird die Produktbildung tiber die Steil-
heitsvariation in einem Differenzverstirker erzeugt. In ihrer
Grundform nach Abb. 12.17a verfiigen diese Multiplizierer
iiber zwei Spannungseinginge (X und Y) und einen Ausgang
A. Die Eingangsspannungen uy und uy werden entsprechend
der Steuergleichung in Verbindung mit einem Skalenfaktor
S multiplikativ verkniipft und ergeben dann die Ausgangs-
spannung u,. Mit S = 1/10 V und u, = uy = 10V wird auch
u, = 10V.

Sofern die Multiplikation auch in Bezug auf das Vor-
zeichen richtig durchgefiihrt wird bei beliebiger Pola-
ritit der Eingangsspannungen, spricht man von einem
Vierquadranten-Multiplizierer. Ein solcher ist der Baustein
AD 534, dessen Aufbau in Abb. 12.17b dargestellt wird. Die-
ser monolithisch integrierte Baustein in einem 14 Pin-DIP
verfiigt tiber drei hochohmige Differenzeingénge X, Y und
Z. Der eigentliche Multiplizierer ist der innere quadratische
Block. Aus Griinden der Flexibilitét fiihrt man seinen Aus-
gang zusammen mit einem unabhingigen Differenzkanal,
dem Z-Kanal, auf einen hochverstirkenden Operationsver-
stirker OP. Diesen betreibt man je nach gewiinschter Funk-
tion mit einer Gegenkopplung, die iiber den Z-Kanal oder
iiber den Multiplizierer gefiihrt wird. Innerhalb des aktiven
Arbeitsbereiches bleibt dann die Differenzspannung up ver-
schwindend gering, so dass gilt up = uy. Damit folgt:

S-uyx-uy =u, —up.
Ist beispielsweise u,; = u,, so wird:
Uy = S-uy-uy + U

Dies ist die Ubertragungsgleichung fiir die Multiplizier-
Addierschaltung nach Abb. 12.18a. Hier wird die Gegen-
kopplung iiber den Z-Kanal gefiihrt mit der Bedingung
u,; = u,. Bei offenem Anschluss S hat die ,,Skalierspan-
nung” den eingesetzten Wert von 10 V. Mit dem gestrichelten
Widerstand lasst sie sich gegebenenfalls verstellen. Das ad-
ditive Glied kann zur Erzeugung oder zur Beseitigung einer
Ausgangs-Offsetspannung dienen und verschwindet bei ei-
ner Masseverbindung der Klemme Z2. Lost man andererseits
die Masseverbindungen von X2 und Y2, so stehen dort po-
tentialfreie Differenzeingénge zur Verfiigung.

Schaltet man die Eingédnge zusammen, so arbeitet der Multiplizierer als
Quadrierer. Bei sinusformiger Ansteuerung gilt:

Uy = uy = 0-sinwt und

O 1. . 1. .
ua=S-u2-sm2wt=ES-uZ—ES-uZ-cos%)t.

Offenbar tritt dann am Ausgang neben einer Gleichspannung eine
Schwingung mit der zweifachen Eingangsfrequenz auf. Der Quadrie-
rer wirkt als Frequenzverdoppler.

Sind bei getrennter Ansteuerung die Spannungen u, und uy gegen-
einander um den Phasenwinkel ¢ verschoben, so erhilt man:

u, = S - Gy sinot - 4y - sin(ot + ¢)
1 1
= ES-ﬁx-ﬁy-cosq)—ES-ﬁx-ﬁy-(cos2wt+<p).

Das Gleichspannungsglied mit dem Faktor cos ¢ stellt offenbar ein Maf3
fiir die Phasenverschiebung dar. Es kann zur Phasenwinkelmessung die-
nen. Andererseits kann es eine Wirkleistung darstellen, wenn eine der
Eingangsspannungen die Abbildung eines entsprechenden Stromes ist.

Abb. 12.18b, c zeigt eine Dividier- und eine Radizier-
schaltung. Die Ubertragungsgleichung findet man analog
zum Multiplizierer. Damit beim Dividierer die Gegenkopp-
lung nicht in eine Mitkopplung umschligt, muss die Span-
nung uy stets positiv sein (uyx; > uyxp). Das Gleiche gilt fiir die
Eingangsspannung u,, beim Radizierer. Die Diode schiitzt
vor Latch-up-Effekten bei falscher Polaritit. Um sie aufzu-
steuern, muss der Ausgang etwas belastet werden.

Abb. 12.19a zeigt die Schaltung des Multiplizierers mit
Stromausgang fiir einen groen Bereich des Lastwiderstan-
des Ry. Dabei wird das Riickfiihrsignal iiber den Z-Kanal
aus dem Laststrom iy, und dem Sensorwiderstand Rg gebil-
det: uy = u,; — u,p = ip - Rg. Mit uy = up folgt wieder die
angegebene Steuergleichung.

Ersetzt man den Lastwiderstand durch eine Kapazitit C
entsprechend Abb. 12.19b, so wird:

, 1/,dt l/ux-uy L, 1/ N
I 1 = — . — = —
LT M TE) ov Re T )W

Man gewinnt so einen nichtinvertierenden Integrator mit
steuerbarer Integrierzeit T;. Mit einer zusitzlichen Span-
nungsriickkopplung nach Abb. 12.19¢ wird daraus ein Tief-
pass erster Ordnung mit der Zeitkonstante T; und damit
variabler Grenzfrequenz w,. Da der neue Ausgang A’ nur
schwach belastbar ist, muss in der Regel ein Pufferverstirker
nachgeschaltet werden.

Literatur: [12-5, 12-6, 12-7, 12-8, 12-9]
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Abb. 12,17 Analogmultiplizierer. a Grundform, b Baustein AD 534. Pin- und funktionskompatibel sind der
MPY534 und der sehr preiswerte MPY 634 von Burr Brown. Der Letztere ist in der billigen DIP-Version weniger
genau (Fehler 2 %), dafiir aber besonders schnell (Bandbreite 10 MHz), ¢ Gehiduseformen
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Abb. 12,18 Schaltungen fiir elementare Rechenoperationen. a Multiplizierer-Addierer, b Dividierer, ¢ Radizierer
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Abb. 12,19 Schaltungsvarianten mit Stromriickkopplung. a Stromquelle, b steuerbarer Integrator, vgl. Ab-
schn. 12.4, ¢ steuerbarer Tiefpass, vgl. Abschn. 12.4
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12.7 Filterbaustein HY 3105 als Universalfilter'?

Der Baustein HY 3105 ist eine Hybridschaltung, bestehend
aus einem Keramikplittchen mit einer Dickschichtschaltung
und teilweise aufgeloteten Bauelementen. Sie enthilt einen
Doppel-Operationsverstirker, zwei gleiche Kondensatoren
und einige integrierte Dickschichtwiderstinde. Abb. 12.20
zeigt den dulleren Aufbau als Single-In-Line-IC. Innerhalb
eines Frequenzbandes von wenigen Hertz bis zu 100kHz
lassen sich mit Hilfe einiger Drahtbriicken und 3 externer
Widerstdnde Filter zweiter Ordnung herstellen, und zwar als
Tiefpass, Hochpass, Bandpass und Bandsperre. Der Ausgang
ist niederohmig und kurzschlussfest. Er kann mit 12 mA (Si-
nuseffektivwert) belastet werden. Die Stromaufnahme des
Bausteins betrigt etwa 10 mA bei einer Betriebsspannung im
Bereich von = 5V bis &= 15V.

Die grundsitzliche Funktionsweise soll anhand der
Grundschaltung nach Abb. 12.21 erklirt werden. Diese be-
steht aus einem komplexen Spannungsteiler, beschaltet mit
zwei idealen Operationsverstirkern. Alle Kondensatoren und
Widerstdnde seien der Einfachheit halber gleich. Die Opera-
tionsverstérker erzwingen mit der Bedingung up = 0 an den
Knotenpunkten 1, 3 und 5 gleiches Potential. Folglich gilt
die Spannungsgleichung (I) in Abb. 12.21b. Wegen der Be-
dingung i = 0 gilt auch GI. (IT). Entsprechend GI. (IIT) ergibt
sich der Strom is4 im Zweig 5-4 als Differenz der Strome igs
und is9. Fiir den Zweigstrom i34 gilt Gl. (IV). Mit den auf
diese Weise ausgedriickten Zweigstromen i34 und is4 kann
man die Spannungsbeziehung (I) entsprechend GI. (V) neu
formulieren und erhilt so unmittelbar den Ubertragungsfak-
tor Ay.

Offensichtlich handelt es sich um eine Bandpassschaltung
zweiter Ordnung mit der Polgiite Q = 1'3. Fiir w = o gilt
stets A, = 2. Durch Variation der RC-Beschaltung lassen
sich wie bei der entsprechenden Schaltung nach Sallen und
Key die Kennfrequenz wy und auch die Giite Q variieren.
Ebenso ist es moglich, Tiefpass- und Hochpassverhalten zu
erzielen.

Abb. 12.22 zeigt die notwendigen Beschaltungen fiir die
drei genannten Funktionen mit den zugehorigen Ubertra-
gungsfaktoren. Mit der gewiinschten Kennfrequenz w, und

12 Hergestellt von der Fa. Vitrohm nach einem Patent von N. Fliege.
Der Baustein eignet sich auch fiir sog. Abzweigfilter, die eine Alternati-
ve zu Kaskadenfiltern darstellen. Abzweigfilter besitzen eine geringere
Empfindlichkeit gegeniiber Toleranzen der einzelnen Bauelemente, was
besonders wichtig bei Filtern hoherer Ordnung ist.

13 Vgl. Bandpass nach Sallen und Key im Abschn. 11.9 und auch Ab-
schn. 11.10.

der internen festen Kapazitit Cp = 10nF kann man den
notwendigen Widerstand Rg bestimmen und nach Vorgabe
der Giite Q auch den Widerstand Rq. Offensichtlich hat der
Ubertragungsfaktor im Durchlassbereich stets den Wert 2,
unabhingig von der Giite Q. Mit den fritheren Bezeichnun-
gen fiir die Durchlassverstiarkung gilt also: Agp = Ay =

Wegen des frequenzabhéngigen Eingangswiderstandes ist
es empfehlenswert, eine Pufferstufe mit Spannungsverstr-
kung oder -abschwichung vorzuschalten. Eine Kaskadierung
einzelner Filterstufen ist dann direkt ohne Zwischenschal-
tung weiterer Puffer moglich. Jede zusitzliche Filterstufe
erhoht die Ordnungszahl des Gesamtfilters um 2. Ist die Puf-
ferstufe selbst als Filter erster Ordnung ausgebildet, so erhoht
sich die Ordnungszahl dadurch um 1. Auf diese Weise lassen
sich also auch Tiefpédsse und Hochpisse mit ungeradzahliger
Ordnung realisieren.

Bei der Kaskadierung ist es in der Regel nicht zweckmiBig, die ein-
zelnen Stufen fiir die gleiche Kennfrequenz w, auszulegen. Durch
einen geringen Frequenzversatz erhélt man beim Bandpass beispiels-
weise eine abgeflachte Filterkurve als ,,Butterworth-Charakteristik*.
Bei einem stirkeren Frequenzversatz erhilt man je nach der Stufen-
zahl eine zwei- oder mehrhockrige Filterkurve als ,,Tschebyscheff-
Charakteristik”. Dem Nachteil der Welligkeit, auch Ripple genannt,
steht hier der Vorteil eines steileren Ubergangs zum Sperrbereich ge-
geniiber.

Abb. 12.23 zeigt als Beispiel sechs verschiedene Filter-
kurven, wie sie sich bei zweistufigen Filtern (Filter 4. Ord-
nung) ergeben. Die Schaltungsbemessung geschieht einfach
anhand eines mitgelieferten Filterkochbuchs. Nach Festle-
gung der Ordnungszahl und des Filtertyps — ,,B*“ oder ,,T* —
bendtigt man lediglich die eingetragenen Parameter, um an-
hand von Tabellen die notwendige Widerstandsbeschaltung
zu bestimmen. Die einzelnen Widerstandswerte ergeben sich
daraus als Vielfache eines ,,Normierungswiderstandes®, den
man aus der gewiinschten Bandmittenfrequenz f,, bzw. der
Grenzfrequenz f, berechnet. Die Letztere wird hier fiir den
Butterworth-Typ wie iiblich als ,,3 dB-Frequenz® definiert,
fiir den Tschebyscheff-Typ als diejenige Frequenz, bei der
die Filterkurve das ,,Rippleband* mit der Welligkeit w ver-
lasst. Die stets vorgeschaltete Pufferstufe mit einem externen
Operationsverstiarker wird so ausgelegt, dass sie im Durch-
lassbereich jeweils den Ubertragungsfaktor A, auf den Wert
1 = 0dB bringt.

Das Filterkochbuch gestattet auch die Dimensionierung von Allpis-
sen, Bandsperren und sog. Bewertungsfiltern, beispielsweise bekannt
als ,,Ohrkurvenfilter in Lautstirkemessgeriten.

Literatur: [12-7, 12-10]
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Abb. 12.21 Bandpassschaltung mit zwei Operationsverstirkern.
a Grundschaltung, b Gleichungen
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Abb. 12.22 AuBere Beschaltung und Ubertragungsfaktoren zum Baustein HY 3105. a Bandpass, b Tief-
pass, ¢ Hochpass, d Erkldarungen
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Abb.12.23 Filterkurven und Kennwerte (,,B*“: Butterworth, ,,T*: Tschebyscheff). a Bandpass, b Tiefpass, ¢ Hochpass
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12.8 Schalter-Kondensator-Filter (Switched
Capacitor Filter, SC-Filter)

SC-Filter sind Filterschaltungen, deren wesentliches Ele-
ment ein SC-Integrator ist. Dieser existiert in den beiden
Grundformen nach Abb. 12.24. Er arbeitet wie der herkdmm-
liche Miller-Integrator mit einem invertierenden Operati-
onsverstirker, beschaltet mit einer Riickkopplungskapazitit
C;". Der iibliche Widerstand Ry wird ersetzt durch eine
Schalter-Kondensator-Anordnung. Im Abb. 12.24a bestehen
die Schalter aus einfachen Schlieflern, die jeweils wechsel-
weise mit einer Schaltfrequenz f; betitigt werden. Zu Beginn
jeder Periode Ts nimmt der Kondensator Cy die Ladung Qy
= Cy - uq auf, um sie nach dem Schaltwechsel mit Hilfe
des OPs auf den Kondensator C; umzuladen. Bei konstan-
ter positiver Spannung u, steigt dann die Ausgangsspannung
treppenformig an mit der Stufenspannung AU entsprechend
Abb. 12.24b. Dabei flie3t ein pulsierender Strom iy mit dem
Mittelwert

0 QN
ISZT—SZCN'uq'fS.
Dazu folgt:
ug 1 Ce 1
- = =RyundT; =C¢-Ry= — - —.
o Cuf. N i f RN Cx L.

Offenbar verhilt sich das Schalter-Kondensator-Netzwerk
hier wie ein echter Widerstand Ry, der mit der Schaltfre-
quenz fg einstellbar ist und somit auch eine einstellbare In-
tegrierzeit T; ergibt. Diese wird im Ubrigen bestimmt durch
das Verhiltnis zweier Kapazititen, die sich leicht zusammen
mit den Schaltern in MOS-Technik integrieren lassen.

Verwendet man eine Schalteranordnung mit Wechselbe-
triecb nach Abb. 12.24c, so flieBt der Umladestrom i in
umgekehrter Richtung, womit die Spannung u, — anders als
in Abb. 12.24b — in positiver Richtung ansteigt. Man erhélt
so einen nichtinvertierenden SC-Integrator.

Es liegt damit nahe, Filter vom State-Variable-Typ mit
Integratoren in SC-Technik auszufiihren'®. Ein Beispiel da-
fiir ist der CMOS-Baustein MF5, der in Abb. 12.25a in
einer Anwendung dargestellt wird. Der Baustein ist in ei-
nem 14 Pin-DIP untergebracht und fiir einen Betrieb an =+
5V ausgelegt. Er enthilt als wesentliche Elemente einen
invertierenden Summierer und zwei nichtinvertierende SC-
Integratoren SCI. In der angegebenen Beschaltung mit vier
externen Widerstidnden ergibt sich ein Filter mit den Aus-
gingen HP (Hochpass), BP (Bandpass) und TP (Tiefpass).

14 Siehe Abschn. 11.8.
15 Siehe Abschn. 11.10.

Es gelten analog zum konventionellen Typ die Gleichun-
gen:

R R, R,
Upp = _R—I'Qq_ R_4'QTP_ R—3'QBPund
1 . 1
Upp = J(»—Tl - Upp sowie Upp = oo—Tl “Ugp.

Damit gewinnt man wieder die Ubertragungsfaktoren und
die bekannten Filterkurven. Die zugehorigen Kennwerte sind
in Abb. 12.25b angeschrieben.

Nach Abb. 12.25b wird die Kennfrequenz wg bzw. fj
bestimmt durch das Widerstandsverhéltnis R,/R4 und die
Integrierzeit T;. Das darin enthaltene Kapazititsverhiltnis
Cn/Ct kann iiber Pin 9 von etwa 1/8 auf etwa 1/16 umge-
schaltet werden, so dass sich die Beziehungen (I) und (II)
ergeben. Im Allgemeinen arbeitet man mit Beziehung (II),
weil das kleinere Kapazititsverhiltnis auch eine kleinere
Stufenspannung und damit eine glattere Ausgangsspannung
ergibt.

Abb. 12.26 beschreibt ein Dimensionierungsbeispiel fiir
einen Tiefpass mit einer iiber die Taktfrequenz einstellba-
ren Grenzfrequenz. Dazu garantieren die Hersteller eine
Einstellgenauigkeit von etwa 1 %. Da nur 4 Widerstinde be-
notigt werden — keine Kondensatoren —, wird der Aufbau
bemerkenswert einfach. Einziger Nachteil: Keine glatte Aus-
gangsspannung, wie der Bildausschnitt zeigt.

Bisher unerwihnt blieb die durch ein Kreissymbol dar-
gestellte Summierstelle mit zwei hier nicht genutzten inver-
tierenden Eingiingen fiir den ersten Integrator. Diese dienen
der Herstellung weiterer Schaltungsvarianten, die Modes ge-
nannt werden. Schaltet man z. B. den Mode-Pin 5 von —Ug
auf +Ug, so wird der interne Schalter S umgelegt. Die dann
vom Ausgang des zweiten Integrators auf den Eingang des
ersten Integrators eingefiihrte Riickkopplung bewirkt, dass
der bisherige Ausgang HP zu einem Bandsperren-Ausgang
wird. Die iibrigen Ausginge behalten ihre Funktion mit al-
lerdings geénderten Daten.

Der beschriebene Baustein MF5 enthilt noch einen frei verfiigbaren
OP, der hier aus Griinden der Ubersichtlichkeit weggelassen wurde
und als Puffer vor- oder nachgeschaltet werden kann. Der Baustein
ist einsetzbar im Frequenzbereich von 0,1 Hz bis 30 kHz, ebenso die
Zweifach-Version MF 10 im 20 Pin-DIP. Inzwischen gibt es eine Rei-
he von weiteren SC-Filterbausteinen mit erweiterten Daten. Einige
konnen iiber integrierte Widerstidnde einfach durch externe Pin-Verbin-
dungen programmiert werden, teilweise auch mit einem Digitalwort
(Bitmuster) iiber eingebaute DA-Umsetzer (z. B. Serie MAX 260 von
MAXIM). In diesem Falle werden alle Widerstinde durch interne SC-
Netzwerke simuliert.

Literatur: [12-5, 12-7, 12-11]
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Abb. 12.24 Integratoren in SC-Technik. a Invertierender Integrator, b Spannungs-Zeit-Verlauf. Wegen
der unvermeidlichen Durchgangswiderstinde der Schalter sind die Treppenstufen etwas verschliffen, was
durchaus erwiinscht ist, ¢ Nichtinvertierender Integrator

Abb. 12.25 Universalfilter vom State-Variable-Typ mit Baustein MF5 bzw. LTC 1059. Hersteller:
MF5/MF10 (National Semiconductor), LTC1059 (Linear Technology). a Schaltung. *) Mit dem ,,Level-Pin*
7 auf Masse wird der Triggerpegel fiir das Taktsignal auf etwa 2 V festgelegt, b Filterkennwerte

Forderung:
Tiefpass mit Durchlassverstirkung At =1, Q = 0,707 (Butterworth)

Grenzfrequenz fop = 1 kHz ... 5 kHz, steuerbar mit Taktfrequenz fs = 50 kHz ... 250 kHz.

Losung mit der Schaltung nach Abb. 12.25:
R =10 kQ, beliebige Wahl (R1 wird Eingangswiderstand des Filters).

R4=AT-R1=1-R1=10kQ .

2 2
R, =10* [f—OJ ‘R, =10* (lj ‘R4 =4R, =40kQ nach GL (1.  Typ. Ausgangsschwingung
f 50 —

S

R; =Q-yR,-Ry4 =0,707-,/40kQ-10 kQ ~ 14 kQ.

+ Up und — Ug sind abzublocken mit jeweils 0,1 pF.

Abb.12.26 Dimensionierung eines Butterworth-Tiefpasses mit variabler Grenzfrequenz
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12 Ausgewdhlte Analogbausteine

12.9 Abtast-Halte-Glieder

Abtast-Halte-Glieder haben die Aufgabe, bestimmte Au-
genblickswerte einer zeitlich verinderlichen Spannung fiir
eine anschliefende Signalverarbeitung zu speichern. Eine
praktische Losung stellt Abb. 12.27a dar: Uber einen Span-
nungsfolger OP1 wird bei geschlossenem Schalter Sch der
Kondensator Cy auf die Spannung uy, aufgeladen. Nach dem
Offnen des Schalters hilt der Kondensator diese Spannung,
und der Ausgangsverstirker OP2 stellt sie als Spannungs-
folger niederohmig zur Verfiigung. Nach diesem Prinzip
arbeitet beispielsweise der Abtast-Halte-Baustein SMP 11.
Alle Elemente einschlieBlich des Analogschalters Sch sind
integriert. Lediglich der Speicherkondensator Cy muss ex-
tern zugeschaltet werden'©.

Entsprechend Abb. 12.27 unterscheidet man zwei ver-
schiedene Betriebsweisen. Beim Track-and-Hold-Modus
wird liber eine relativ lange Track-Zeit T die Ausgangsspan-
nung u, der Eingangsspannung u, nachgefiihrt, bevor auf
den Haltemodus H umgeschaltet wird. Beim Sample-and-
Hold-Modus dagegen steht nur eine kurze Sample-Zeit S zur
Verfiigung. Der Ubergang zwischen beiden Betriebsarten ist
flieBend, weshalb man im praktischen Sprachgebrauch auch
nicht streng unterscheidet.

Es ist klar, dass die Losung dieser an sich einfachen
Aufgabe nur befriedigend gelingen kann mit einem hoch-
wertigen Speicher- oder Haltekondensator Cy, einem schnel-
len und gleichzeitig hochsperrenden Schalter Sch und zwei
schnellen und offsetarmen Operationsverstiarkern. Der OP2
darf zudem wihrend der Haltephase keinen Strom aus
dem Speicherkondensator entnehmen. Er sollte also einen
MOSFET-Eingang besitzen.

Abb. 12.28 macht deutlich, welche Probleme im Ein-
zelnen auftreten. Die Ausgangsspannung u, und die Ein-
gangsspannung uy (gestrichelt) werden in Zeitlupe zu einem
Sample-Hold-Zyklus dargestellt. Wihrend der Haltephase
tritt aufgrund unvermeidlicher Leckstrome eine gewisse Hal-
tedrift ® (Droop) auf. Der Ubergang zum Sample-Modus
vollzieht sich stets mit einer gewissen Zeitverzogerung @.
Die anschlieBende Ubernahme eines neuen Signalwertes
wird verlangsamt durch die endliche Slew Rate ®. Un-
ter Beriicksichtigung eines gewissen Einschwingvorgangs @
(Overshoot) wird dazu die Einstellzeit ® (Acquisition time)
benotigt. In der noch verbleibenden Sample-Zeit folgt die
Ausgangsspannung der Eingangsspannung (Tracking). Das

16 Siehe Anhang B.11 und B.12.

Umschalten auf die Halte-Phase geschieht wieder mit einer
Zeitverzogerung ® (Aperture delay), wobei sich durch ei-
ne unerwiinschte Ladungseinkopplung beim Schaltvorgang
ein kleiner Spannungssprung @ (Hold-Step) ergibt. Wihrend
der anschlieSenden Halte-Phase konnen starke Schwankun-
gen der Eingangsspannung auf den Ausgang iibersprechen
(Feedthrough).

Diese nichtidealen Eigenschaften eines realen Abtast-
Halte-Systems werden im Datenblatt angegeben, und zwar
mit Bezug auf einen empfohlenen Haltekondensator Cy,
der das dynamische Verhalten wesentlich mitbestimmt. So
erhoht sich z. B. die Einstellzeit mit der Kapazitit, der Hal-
tesprung und die Haltedrift dagegen werden kleiner. Einen
wesentlichen Einfluss hat auch das Dielektrikum des Kon-
densators. Besonders empfohlen werden Kunststofffolien-
Kondensatoren aus Polypropylen oder Polystyrol, da dieses
Material die geringsten Nachwirkungseffekte zeigt. Darunter
versteht man die normalerweise unbeachtete Erscheinung,
dass sich von einem fritheren Ladungszustand im Dielek-
trikum zuriickgehaltene (verborgene) Restladungen stérend
auswirken. Es handelt sich also um eine Art Memory-Effekt,
der in der Literatur als dielektrische Absorption beschrieben
ist.

Ebenfalls nicht beachtet wurde bisher der stets vorhande-
ne Offsetfehler. In der Schaltung nach Abb. 12.27a addieren
sich bei gleichem Vorzeichen die Offsetspannungen der bei-
den Spannungsfolger. Die Datenblitter geben dazu einen
resultierenden Maximalwert an. Integrierte Sample-Hold-
Verstirker besitzen in der Regel wie einfache Operationsver-
stiarker eine Abgleichmoglichkeit iiber ein externes Potentio-
meter. Um den Offsetfehler von vornherein klein zu halten,
wendet man das Prinzip der ,,Uber-alles-Gegenkopplung*
an, vorzugsweise in den beiden Varianten nach Abb. 12.29.
Dabei geniigt es, dass nur der erste Verstirker OP1 offset-
arm ist. Im Idealfall wird dann bei geschlossenem Schalter
Sch up = 0, d.h. u,; = ux. Die Dioden in Abb. 12.29a ver-
hindern, dass der OP1 in die Sittigung geht, insbesondere
wihrend der Halte-Phase, wenn Schalter Sch offen ist. Sie
stellen dann eine direkte Gegenkopplung her. Im stationiren
Betrieb sind sie gesperrt.

Die Schaltung mit Miller-Integrator nach Abb. 12.29b
verwendet einen OTA (Operational Transconductance Am-
plifier) als Vorverstirker OP1, der den Ladestrom fiir den
Speicherkondensator liefert. Vorteilhaft ist in dieser Schal-
tung das feste Potential fiir den Schalter Sch (virtuelle
Masse), womit sich der als Hold-Step beschriebene dynami-
sche Offsetfehler gering halten lésst.
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Abb. 12.27 Abtast-Halte-Schaltung und ihre Betriebsarten. a Schaltung, b Track-and-Hold-Modus,
¢ Sample-and-Hold-Modus
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Abb. 12.28 Dynamisches Verhalten mit Kenngrofien. Ein weiteres Problem ist zuweilen der bei hoher
zeitlicher Auflosung beobachtbare Apertur-Jitter. Darunter versteht man eine unregelméBige Anderung der
Apertur-Zeit (Aperture delay), die bei periodischer Abtastung zu einem Zittern des Bildes fiihrt

a b
0132
= & |C_
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Eo2 l =i Eo l : b oA
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Abb. 12.29 Abtast-Halte-Schaltungen mit ,,Uber-alles-Gegenkopplung*. a mit geerdetem Kondensator. Rea-
lisiert als integrierter Baustein SHC 298 (s. Anhang B.11 und B.12), b mit Miller-Integrator. Realisiert als
integrierter Baustein SHC 5320 (s. Anhang B.11 und B.12)



Sinusoszillatoren

13.1 Einfache RC-Oszillatoren

Eine elementare Schaltung zur Schwingungserzeugung zeigt
Abb. 13.1a. Sie besteht aus einer dreigliedrigen RC-Kette,
einem Spannungsfolger (OP1) und einem nachgeschalteten
invertierenden Verstiarker (OP2), dessen Ausgang auf den
Eingang der RC-Kette riickgekoppelt wird. Trennt man die-
se ,,Ringschaltung* an der gestrichelten Stelle auf, so erhilt
man fiir den offenen Ring die ,,Schleifenverstarkung*:
U,

V.==2=A -1-(—R¢/R
T = A1 CR/RY)

und speziell

\'A — bzw. ®

1

v —_2_9'1'(_Rf/RN) fir Q = = m
Offenbar wird bei dieser speziellen Kreis-Frequenz die
Schleifenverstirkung Vs = 1, wenn Ry = 29 - Ry wird. Ein
Testsignal am Eingang kommt also amplituden- und phasen-
gleich wieder an die Trennstelle zuriick. Schlie3t man diese,
so ist eine Schwingung mit der Frequenz fy moglich aufgrund
der dann bestehenden ,,Mitkopplung®. Bei Vi > 1 (Ry >
29Ry) tritt eine Schwingungsanfachung (Selbsterregung) aus
dem Rauschen heraus auf, bis eine Amplitudenbegrenzung
durch die Sittigung der OPs eintritt, wobei eine gewisse
Schwingungsverzerrung unvermeidlich ist. Diese wird umso
stirker, je groBer die Schleifenverstiarkung des offenen Krei-
ses ist.

Eine verbesserte Schaltung zeigt Abb. 13.1b. Der letzte
Widerstand der RC-Kette ist gleichzeitig Widerstand Ry des
unmittelbar folgenden invertierenden Verstérkers. Ein Span-
nungsfolger zur Lastentkopplung ist dann nicht nétig oder
kann wie im Beispiel als Ausgangspuffer dienen, um die
Schaltung weitgehend lastunabhédngig zu machen. Der an-
gegebene Hilfszweig kann einer Amplitudenbegrenzung vor
Erreichen der Sittigungsgrenze dienen, wie an einem dhnli-
chen Beispiel noch gezeigt wird.

Abb. 13.2 zeigt einen einfachen Wien-Oszillator. Mit ei-
ner Trennung an der gestrichelten Stelle erkennt man wieder
die Ringstruktur, bestehend aus einem nichtinvertierenden
Verstirker und dem auf den P-Eingang riickfithrenden Wien-
Teiler'. Fiir die Schleifenverstirkung erhilt man:

U

Rf) [
. — |- s firow = wy
U, Ry/) 3

! Siehe dazu Abschn. 4.5.
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und als Schwingbedingung wieder:
V, = 1bzw. Ry = 2Ry.

Zur Schwingungsanfachung muss Ry > 2 Ry sein. Die
Schwingfrequenz f; ist gleich der Kennfrequenz f;.

Zum besseren Verstindnis kann man tatsdchlich die Schaltung nach
Abb. 13.2a an der markierten Trennstelle 6ffnen und mit einer Span-
nung u;. bei f = fy den OP ansteuern. Man misst dann bei offenem
Schalter S und einer Betriebsspannung Ug = 4 10V die obere Uber-
tragungskennlinie nach Abb. 13.2b. Der Schnitt mit der Geraden fiir V
= 1 liefert die Amplitude fiir den Oszillatorbetrieb: i, =3 -0, =9 V.

Die untere Ubertragungskennlinie in Abb. 13.2b ergibt sich ana-
log bei geschlossenem Schalter S. Sie fiihrt zu einer Amplitude G,
~ 7V. Die Kennlinienkriimmung setzt ein beim Durchsteuern der Z-
Dioden, wodurch die Gegenkopplung erhéht wird. Der Vorwiderstand
R¢, &~ 5 - Ry dient einem ,,weichen Einsatz der Gegenkopplung tiber
den nichtlinearen Hilfszweig mit Z-Dioden und damit geringen Klirr-
verzerrungen. Der Hilfszweig stabilisiert auch die Oszillatoramplitude
gegeniiber Schwankungen der Betriebsspannung.

Abb. 13.3a zeigt eine Schaltungsvariante, in welcher der
nichtlineare Hilfszweig mit normalen Dioden ausgefiihrt ist.
Die Amplitude ist einstellbar. Sie wichst soweit an, bis Ry =
2 Ry wird entsprechend Vg = 1. Damit bleibt sie weitgehend
unabhingig von Anderungen der Betriebsspannung.

Geringfiigig abgedndert ist die Schaltung nach
Abb. 13.3b. Sie kommt mit einer Betriebsspannung aus
durch die Schaffung eines Mittelpunktes M mit dem Tei-
ler 2R — 2R. Dieser erhilt mit seinem Innenwiderstand
R = 2R || 2R die Funktion des Wien-Teilers unverindert
aufrecht. Die Ausgangsspannung schwingt symmetrisch um
das Mittenpotential, wenn man den Kondensator Cy einfiigt
(1/w Cn > Ry). Damit iibertridgt sich das Mittenpotential
mit der Verstiarkung eins (Spannungsfolger) zum Ausgang.

Abb. 13.3c gibt eine Schaltung an, die zusitzlich ei-
ne Frequenzverstimmung mit einem einzigen Widerstand
a - R ermoglicht, wobei a sich beispielsweise zwischen 0,1
und 10 #ndern kann. Die dadurch bedingte Anderung der
Riickkopplung zum P-Eingang hat keinen Einfluss auf die
Schleifenverstirkung. Dafiir sorgt ein zweiter Mitkopplungs-
pfad tiber den Verstiarker OP2, der Abschwichungen oder
Verstiarkungen der Riickkopplung zum P-Eingang des OP1
jeweils ausgleicht. Die Schwingfrequenz ist f;.

Literatur: [13-1, 13-2, 13-3, 13-4]

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_13
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a schwingfrequenz b
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Abb. 13.1 RC-Oszillatoren mit RC-Hochpass (Phasenschieber-Oszillator). a mit Zwischenpuffer. A, ist der
komplexe Ubertragungsfaktor der unbelasteten RC-Kettenschaltung in normierter Darstellung [U1, U2]. Fiir
Q2 = 1/6 wird A, = —1/29. Das Minuszeichen bedeutet, dass bei dieser Frequenz eine Phasendrehung um
180° erfolgt, b mit Ausgangspuffer

a . _ b
.-——B_I\-/H—‘R:‘:\gufszwelg v vy, 2 ‘13‘”2—- 3 ANg=1
' . Z— S offen, Ug=+10V
e & e+ Jl'z * _'-'; v~ -_/' S Qfschlos;e:
W fg N = ! E R,,=100k®, Uz= 2,7V
Upa| 1 U'z..L (;::il‘r'lR e 1 : |[ Amplituden bei

%Oszillu!nrbelrieb
Beispiel: 0 ‘l

R =10kQ, C=10nF — fo=1,59 kHz 0 1 2 3, 4V
Re=22kQ, Rn=10kQ. b

Abb. 13.2 Wien-Oszillator. Da der Wien-Spannungsteiler (Mitkopplung) und der Riickkopplungsteiler Ry —

Ry (Gegenkopplung) eine Briickenschaltung bilden, spricht man auch von einem Wien-Briicken-Oszillator.
a Schaltung, b Ubertragungskennlinien des ,,aufgeschnittenen Oszillators
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Abb. 13.3 Wien-Briicken-Oszillatoren mit einstellbarer Amplitude. a Grundschaltung. Eine Simulation zur
Grundschaltung befindet sich im Anhang C.24. b fiir einfache Versorgung, ¢ fiir variable Frequenz
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13.2 RC-Oszillatoren mit Amplitudenregelung

Eine stabile Amplitude bei kleinstmoglichen Verzerrungen
setzt eine Amplitudenregelung voraus. Seitlangem bekannt ist
beim Wien-Oszillator die Regelung mit einem Kaltleiter oder
einem Heif3leiter im Gegenkopplungszweig. Im Abb. 13.4a st
die Schaltung fiir einen Kaltleiter angegeben, wozu tiblicher-
weise eine kleine Glithlampe verwendet wird, die als Wider-
stand Ry wirkt. Zum Anschwingen muss gelten Ry < %Rf
(Schleifenverstirkung Vg > 1). Mit zunehmender Schwing-
amplitude wird der Kaltleiter erwidrmt, wodurch sich der Wi-
derstand erhoht. Die dynamische [U-Kennlinie des Kaltleiters
dreht sich dabei nach rechts, bis sich ein stabiler Betriebspunkt
A auf der stationdren Kennlinie ergibt, der die Bedingung
Ry = IRy (Vg = 1) erfiillt. Damit ist auch gleichzeitig die
stationdre Schwingamplitude bestimmt. Bewéhrt hat sich die
im Schaltbild eingetragene Kombination. Mit einem verin-
derlichen Widerstand Ry ldsst sich die Amplitude in Grenzen
verstellen. Von der Betriebsspannung ist sie praktisch unab-
hingig, sofern mindestens £ 10 V zur Verfiigung stehen.

Ein HeiBleiter kann entsprechend Abb. 13.4b als verin-
derlicher Widerstand Ry eingesetzt werden, der zum An-
schwingen > 2 Ry sein muss, um dann bis auf den Wert 2 Ry
zu sinken. Damit der Heiflleiter auch geniigend aufgeheizt
wird, muss die mogliche Schwingamplitude des Oszillators
deutlich groBer sein als der Wert U,,,,x des HeiBleiters.

Hiufig nutzt man auch einen JFET als verdnderlichen Wi-
derstand (VCR)?. Abb. 13.5a zeigt diese Moglichkeit beim
Wien-Oszillator. In diesem Schaltungsbeispiel wird der Wi-
derstand Ry gebildet durch die parallelen Teilwiderstinde
Ry und Ry;. Im Ruhezustand ist der FET niederohmig,
wobei mit Ry &~ (56kQ || 11kQ) < %Rf die Schaltung an-
schwingt. Uberschreitet die negative Ausgangsamplitude die
Summe der beiden Diodenspannungen Ugr + Uy, so wird
der Elko iiber der Gate-Source-Strecke des FETs zunehmend
negativ geladen, wodurch der FET-Kanal eingeschniirt und
hochohmiger wird. Wenn schlielich die Bedingung Ry =
Ryt || Rn2 = %Rf erfiillt ist, stellt sich ein stationiirer Zu-
stand ein mit einer Amplitude, die wegen der notwendigen
Gate-Source-Spannung noch um 1V bis 2V grofer ist als
die Summenspannung Ug + Uy.

Im Abb. 13.5b ist ein aktiver RC-Bandpass (OP1) mit
Wien-Riickkopplungsteiler als frequenzbestimmendes Glied
eingesetzt’. Bei der Frequenz f, dreht dieser die Phase

2 Siehe Abschn. 9.2.
3 Siehe Abschn. 11.7.

um 180° und ,,verstarkt” um den Faktor 1/2. Es muss al-
so ein invertierender Verstirker (OP2) mit der Verstiarkung
2 2 folgen, um die Schleifenverstirkung Vi = 1 zu errei-
chen. Im Ruhezustand (FET niederohmig) ist dies mit der
angegebenen Dimensionierung gewihrleistet. Nach dem An-
schwingen vollzieht sich ein dhnlicher Regelmechanismus
wie in der nebenstehenden Schaltung, wobei die Amplitude
mit dem Potentiometer einstellbar ist.

Man kann diese Art der Erzeugung einer negativen Regelspannung fiir
den JFET auch in der linken Schaltung anwenden. Umgekehrt ist bei
einem Verzicht auf die Einstellbarkeit der Amplitude auch die Methode
mit Z-Diode und Parallel-RC-Glied in der rechten Schaltung moglich.
Wesentlich ist in jedem Fall, dass die Entladezeitkonstante fiir den Elko
je nach gewiinschter Regeldynamik etwa 10 ... 30mal groBer ist als die
Periodendauer der erzeugten Schwingung. Eine zu kleine Zeitkonstante
fiihrt zu einer Welligkeit der Regelspannung und damit zu Verzerrungen
der Sinusschwingung.

Ein RC-Oszillator mit drei Sinusausgéingen gleicher Am-
plitude und einer Phasenverschiebung von jeweils 90° ist der
sog. Quadraturoszillator nach Abb. 13.6. Er geht aus einem
State-Variable-Filter (SVF) hervor, wenn man mit x = 0 die
Polgiite unendlich grofl macht. In diesem Fall ist die Riick-
kopplung vom Bandpass-Ausgang unwirksam. Es bleibt nur
eine Schleife mit der angeschriebenen Verstirkung Vj iiber
den Inverter und die beiden folgenden Integrierer.

Sofern man vom Bandpass-Ausgang iiber Schalter S ei-
ne Riickkopplung auf den N-Eingang des Inverters herstellt
(gestrichelt), kann die Schaltung bereits bei x > 0 schwin-
gen. Man nutzt diese Moglichkeit zur Amplitudenregelung,
wobei man die Widerstandseinstellung wie in Abb. 13.6b au-
tomatisch iiber einen JET ausfiihren lédsst. Dieser ist hier zur
Linearisierung mit den Widerstinden R; — R, beschaltet*.
Er wird gesteuert von einem als PI-Regler geschalteten Ope-
rationsverstirker, der zur Unterdriickung der Welligkeit am
Ausgang zusitzlich mit einem 1 uF-Kondensator beschaltet
ist>. Die parallel liegende Diode verhindert ein Umschwin-
gen in die positive Sattigung. Im stationdren Schwingbetrieb
ist der Mittelwert des iiber die Dioden D1 und D2 zu-
flieBenden Stromes gleich dem vom Sollwertpotentiometer
abgezogenen Strom. Diode D3 dient lediglich zur Tempera-
turkompensation gegeniiber D1 und D2. Die Amplitudenein-
stellung ist damit weitgehend temperaturunabhingig.

Literatur: [13-1, 13-2, 13-3]

4 Siehe Abschn. 9.2.
3 Siehe Abschn. 11.8.
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a
1
3 = =fp
2nRC
56
BF 245
160K WF Rz
N\ 1/
0 Twe

Abb. 13.5 Wien-Oszillator mit stellbarem FET. a mit einem Sinusausgang, b mit zwei Sinusausgingen.
Ausgang A’ weist die doppelte Amplitude auf gegeniiber Ausgang A bei gleichzeitiger Phasenumkehr
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13.3 LC-Oszillatoren mit der Basisschaltung

Der iibliche Sinus-Oszillator besteht aus einem Verstirker
in Verbindung mit einer frequenzabhingigen Riickkopplung.
Beim LC-Oszillator nutzt man dazu einen Schwingkreis.
Besonders eignen sich Schwingkreise mit Anzapfungen
(Dreipunktschaltungen), mit denen man die folgenden ,,Drei-
punktoszillatoren* bauen kann®.

Abb. 13.7 zeigt einen derartigen Oszillator mit einem npn-
Transistor in Basisschaltung als sog. Colpitts-Oszillator. Der
Transistor arbeitet kollektorseitig auf einen Parallelschwing-
kreis mit kapazitivem Teiler C; — C,, von dem aus ein Teil
des Ausgangssignals auf den Emitter als Verstirkereingang
riickgekoppelt wird. Im Bild sind zwei Moglichkeiten ange-
geben:

1. direkte Riickkopplung mit einer Briicke zwischen den
Punkten a und b,

2. indirekte Riickkopplung iiber einen Schwingquarz Q (ge-
strichelt).

Zur Untersuchung der Schwingfihigkeit wird die Schlei-
fenverstirkung V ermittelt. Man denkt sich dazu die Schal-
tung an der gestrichelten Stelle aufgetrennt und mit einer
Spannung u;. angesteuert. Damit ergibt sich fiir indirekte
Riickkopplung das Abb. 13.7c, wenn man sich eine Erregung
auf der Serienresonanz des Quarzes vorstellt. Der Eingangs-
widerstand r. der Basisstufe wird zusammen mit dem vorge-
schalteten Serienresonanzwiderstand R q dem Schwingkreis
als Last Ry, zugerechnet. Stimmt man den Schwingkreis auf
die Resonanzfrequenz des Quarzes ab, so ergibt sich mit dem
Ubersetzungsfaktor ii = 1 + C,/C;:

, . . I r
. =ig~ - Ri | Ry |l u2RL)-H-R—eL.
Mitig. = s-u. folgt:
u’ 1 T
Vo= =5-(R | Ry | i’Ry) - = - —.
b= = R Ry [R5

Die direkte Riickkopplung ist in dieser Betrachtung als Son-
derfall mit Rjq = O (r, = Ry) enthalten.

Die in Abb. 13.8 durchgefiihrte Schaltungsanalyse belegt die Funk-
tionstiichtigkeit der Schaltung mit der angegebenen Bemessung. Die
Resonanzfrequenz des Schwingkreises liegt bei | MHz. Der Kennwider-
stand Z des Kreises fillt mit einem Wert von 1 k€2 in das nebenstehend

6 Siehe Abschn. 5.10. Dreipunktoszillatoren mit kapazitivem Teiler
werden nach Colpitts und solche mit induktivem Teiler nach Hartley
benannt.

gezeichnete schraffierte Band. Es handelt sich dabei um einen Bereich,
in dem sich erfahrungsgemill optimale Giitewerte fiir die Spule und
den Schwingkreis (Leerlaufgiite) erzielen lassen. Geht man von einem
Giitewert Qp = 100 aus, so erhilt man bei Resonanz einen Parallelver-
lustwiderstand R, = 100 k€2.

Bei einem Emitterwiderstand Rg = 4,7 kQ betrdgt der Kollektor-
strom Ic etwa 1 mA, was auf eine Steilheit s ~ 40 mS und einen
Widerstand R; &~ 100k fiihrt. Mit der Annahme eines Serienreso-
nanzwiderstandes R;q = 100 2 folgen die weiteren Widerstandswerte,
insbesondere auch der iibersetzte Lastwiderstand R; Dieser ist dank des
groBen Ubersetzungsfaktors ii sehr hoch und belastet also den Schwing-
kreis wenig. Damit ergibt sich eine hohe Betriebsgiite und somit auch
eine gute Selektivitit.

Die hohe Schleifenverstiarkung (Vg »1) fiihrt zu einem sicheren
Anschwingen mit anschlieBender Ubersteuerung, wobei die negativen
Halbschwingungen soweit anwachsen, dass sie die Kollektordiode auf-
steuern. Die dadurch verursachten Verzerrungen lassen sich vermeiden,
wenn man die Schleifenverstiarkung tiber die Steilheit s herabsetzt durch
eine Erh6hung des Emitterwiderstandes Rg. Dies gilt besonders fiir den
Fall der direkten Riickkopplung mit Vg = 20. Dazu sollte man auch im
Interesse einer hoheren Betriebsgiite das Ubersetzungsverhiltnis i bzw.
die Kapazitit C, erhohen. Je hoher die Betriebsgiite ist, desto stabiler
und reiner ist die Schwingfrequenz. Der angezapfte Schwingkreis bietet
mit dem Faktor ii eine ausgezeichnete Anpassungsmdglichkeit zur Er-
zielung einer ausreichenden Schleifenverstirkung einerseits und einer
hohen Betriebsgiite andererseits.

AbschlieBend zeigen Abb. 13.9 und 13.10 Schaltungsva-
rianten mit pnp-Transistor, die aufgrund des masseverbun-
denen Schwingkreises eine um Massepotential schwingende
Ausgangsspannung liefern. Die Schaltung nach Abb. 13.10
arbeitet mit induktiver Spannungsteilung und gehort damit
zur Gruppe der ,,Hartley-Oszillatoren®. Dabei tibernimmt der
Quarz neben der noch zu besprechenden Frequenzstabilisie-
rung auch die Funktion einer Gleichstromtrennung und kann
daher nicht durch eine direkte Verbindung ersetzt werden,
sondern allenfalls durch einen Koppelkondensator (gestri-
chelt).

Die hier gezeigten Schaltungen mit Quarz erreichen eine
ausreichende Schleifenverstiarkung nur bei dessen Serienre-
sonanzfrequenz (Quarz niederohmig), so dass diese auch die
Schwingfrequenz bestimmt. Damit tritt eine Stabilisierung
gegeniiber Anderungen des Schwingkreises auf, der sonst
mit seiner weniger stabilen Resonanzfrequenz die Schwing-
frequenz bestimmt. Man spricht bei diesen Schaltungen auch
von Quarzoszillatoren, hier in der Form des Serienresonanz-
Oszillators.

Stimmt man den Schwingkreis nicht auf die Grundfre-
quenz des Quarzes, sondern auf ein ungeradzahliges Viel-
faches der Grundfrequenz ab, so kann sich ein ,,Oberton*
erregen. Man kommt so zum ,,Obertonoszillator*, der im Fre-
quenzbereich iiber 20 MHz durchweg iiblich ist. In der Regel
werden dazu aber spezielle Obertonquarze eingesetzt.

Literatur: [13-1, 13-2, 13-5, 13-6]
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13.4 LC-Oszillatoren mit der Emitterschaltung

Abb. 13.11 zeigt einen Colpitts-Oszillator, bei dem die
notwendige Phasendrehung fiir die Emitterschaltung durch
einen Schwingkreis in -Schaltung erzeugt wird’. Da die
Spule hier nicht den Kollektorstrom fithren kann, wird
dazu ein Gleichstrompfad mit dem Widerstand R¢ einge-
fiigt. Dieser Widerstand belastet auf der einen Seite den
Schwingkreis, wihrend auf der anderen Seite der Basisspan-
nungsteiler zusammen mit dem Transistoreingang als Last
auftritt. Der Koppelkondensator Ck besorgt die notwendi-
ge Potentialtrennung zwischen Kollektor und Basis und soll
im Ubrigen als Wechselstromkurzschluss wirken. An den
Punkten A und A’ ergeben sich zueinander gegenphasige
Schwingungen.

Abb. 13.11b gibt ein Bemessungsbeispiel an fiir eine
Frequenz von 1 MHz. Abb. 13.11c zeigt ein Ersatzbild zur
Berechnung der Schleifenverstirkung. Darin wird vereinfa-
chend der stromgegengekoppelte Transistor als vollkomme-
ne Stromquelle eingefiihrt®. Wenn man die Spulenverluste
(Rp) vernachlissigt, erhilt man bei Resonanz:
-re)-imitij = g

u C1

Uy &g~ - (Re | 6
Mitig. ~ R—N folgt:

u/z_w ~ RC ” ﬁz're

Vs = -
U'RE

U~
Mit der angegebenen Bemessung wird i = 1. Offenbar
lasst sich die Anfachbedingung (Vs > 1) erfiillen. Um eine
iiberméBige Schleifenverstirkung und eine damit einherge-
hende Ubersteuerung mit entsprechenden Verzerrungen zu
vermeiden, kann man den Widerstand Rg erhohen. Die in der
Literatur hiiufig empfohlene kapazitive Uberbriickung dieses
Widerstandes bewirkt das Gegenteil.

Abb. 13.12a zeigt als Variante des Colpitts-Oszillators
den sogenannten Clapp-Oszillator. Bei diesem wird in Reihe
zur Induktivitdt L noch eine Kapazitit C geschaltet, so dass
der betreffende Liangszweig des -Gliedes folgenden Wider-
stand annimmt:

1
Z=j(oL——) =joL-(1-
A e
. _ s\ 2 1
mltLeff—L' |:1 — (;) :| llIld(,OS = \/T_C

Mit w, wird hier die Serienresonanzfrequenz des Lingszwei-
ges bezeichnet. Fiir alle Frequenzen w > wg wirkt dieser

(»2LC) = joLeft

7 Siehe Abschn. 5.10.
8 Siehe Abschn. 10.10.

Zweig offenbar induktiv mit der ,.effektiven Induktivitit
L. < L. Die fiir die Schwingungserregung mafgebende Par-
allelresonanz mit C; und C, ergibt sich unter der Bedingung

1 1 1
Leg = oL — — —_—
Wheft = @ (»C ooCl + wCy
C C 1
— wp = 1 + — + = ;.

r ~ Jic

Offenbar wird unter der Bedingung C K< C;, C, die
Schwingfrequenz praktisch gleich ws und unabhéngig von
C; und C,, womit auch parallel wirkende parasitire Kapazi-
titen ihren Einfluss verlieren.

Eine Fortsetzung findet dieses Prinzip im Pierce-
Oszillator nach Abb. 13.12b. Der Quarz im Lingszweig
des -Gliedes iibernimmt die Funktion einer Induktivitat
und bildet zusammen mit den Kapazititen C; und C, ei-
ne Parallelresonanz. Man spricht daher auch von einem
Parallelresonanz-Oszillator. Die betreffende Frequenz liegt
in dem schmalen Intervall zwischen der Serien- und Parallel-
resonanzfrequenz des Quarzes. Die Kapazititen C; und C,
sind an der Schwingfrequenz nur als ,,Lastkapazitit™ betei-
ligt.

Als letztes Beispiel zeigt Abb. 13.13a die Schaltung
eines Meilner-Oszillators. Dieser besteht hier aus einer
stromgegengekoppelten Emitterschaltung mit einem Paral-
lelschwingkreis am Ausgang, iiber dem die Spannung u;.
auftritt. Ein Teil dieser Spannung wird durch eine zweite
Wicklung phasenumgekehrt auf die Basis des Transistors
zuriickgekoppelt, so dass sich bei Resonanz eine positive
Schleifenverstiarkung ergibt. Ohne duflere Belastung ist fiir
den Transistorausgang der Schwingkreis praktisch nur mit
seinem Parallelverlustwiderstand R, wirksam. Fasst man den
Verstirker wieder wie oben als Stromgenerator mit dem
Quellenstrom iy ~ u;./Rg auf, so folgt analog mit einem
Schnitt an der gestrichelten Stelle:

ll,2 Rp 1
RE u

o A R
2~ os
RE u

Notwendig: Vg > 1 bzw. Rg < %

Mit Abb. 13.13b wird eine Schaltungsvariante vorgestellt,
die mit pnp-Transistor und masseverbundenem Schwingkreis
wieder eine um Massepotential schwingende Ausgangsspan-
nung ergibt. Im Ubrigen kann hier die Schwingkreiskapazitit
C und damit die Schwingfrequenz durch die Kapazititsdi-
oden iiber die Steuerspannung Ug veridndert werden’. Die
Schaltung ist ein ,,VCO* (voltage controlled oscillator).

9 Siehe Abschn. 3.1 und Anhang B.3.
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Kippschaltungen

14.1 Triggerschaltungen mit Transistoren

Trigger sind Schwellwertschalter, die kippartig schalten,
wenn das Ansteuersignal eine bestimmte Schwelle erreicht.
Abb. 14.1a zeigt den klassischen Schmitt-Trigger mit zwei
emittergekoppelten Transistoren. Diese bilden eine Mitkopp-
lungsschleife, in der Transistor T2 als Emitterfolger und
Transistor T1 in Basisschaltung arbeitet. In erster Ndaherung
konnen Rg und Rg als relativ hochohmige Widerstinde par-
allel zu den jeweiligen Eingingen vernachlissigt werden. Ein
vom Transistor Tl ausgehender Stromimpuls verzweigt sich
iiber die Widerstinde R¢ und Rk, wobei der Teilstrom tiber
Ry, multipliziert mit dem Stromverstirkungsfaktor des Emit-
terfolgers (1 + B), als Eingangsstrom auf den Transistor Tl
zurlickwirkt. Multipliziert mit dessen Stromverstirkung in
Basisschaltung (V; & 1), tritt er wieder am Kollektor aus.
Damit ergibt sich ndherungsweise eine Schleifenverstirkung
Vi fiir den Strom entsprechend Abb. 14.1b. Die Schaltung
kann voriibergehend instabil werden und damit kippen unter
der Voraussetzung Vg > 1!,

Das Umschalten geschieht im Einzelnen wie folgt: Bei kleinen Span-
nungen u; ist zunédchst Transistor T1 gesperrt, T2 ist gesittigt leitend.
Uber dem Widerstand R liegt die Spannung ug = Ug,. Ferner gilt
u, & Ug,. Sobald die Eingangsspannung die Spannung Ug, um etwa
0,6V iiberschreitet, wird Transistor T1 aktiv. Sein Emitterstrom flieBt
zusitzlich iiber den Widerstand Rg, so dass mit steigender Spannung
u; auch die Spannung ug ansteigt. Gleichzeitig entzieht aber Transistor
T1 dem Transistor T2 Basisstrom, so dass dieser ungesittigt und damit
ebenfalls aktiv wird. Die Schaltung kippt, es stellt sich die Spannung ug
= Ug_ ein, und die Spannung u, springt auf Ug. Ein Riickkippen wird
erst wieder moglich, wenn die Spannung u; soweit abgesenkt wird, dass
Transistor T1 nur noch miBig leitet und dadurch den Basisstrom fiir
Transistor T2 freigibt. Mit diesem Verstidndnis lassen sich nidherungs-
weise die Triggerschwellen U, und Ur_ entsprechend Abb. 14.1b
angeben. Typisch ist die auftretende Schalthysterese, die offenbar ab-
hingig ist von der Differenz zwischen R¢; und Res.

Da der Generatorwiderstand Rg beim Kippvorgang eine Strom-
gegenkopplung bewirkt, darf er nicht zu gro3 werden. Es ist Span-
nungssteuerung anzustreben. Andererseits ist ein Widerstand Rg (bis
zu einigen k) meistens zulédssig und zur Begrenzung des Basisstro-
mes fiir Transistor T1 oft sogar notwendig.

''Vgl. Sinus-Oszillator. Beim Trigger erfolgt die Mitkopplung breit-
bandig und ist nur wihrend des Kippvorgangs wirksam. Beim Sinus-
Oszillator dagegen muss die Mitkopplung selektiv und dauernd wirk-
sam sein.
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Abb. 14.2 zeigt eine hdufig vorkommende Anwendung.
Der Schmitt-Trigger — hier nur zeichnerisch anders darge-
stellt — wird von einem Spannungsteiler mit Fiihlerelement
(z. B. HeiBleiter, Fotowiderstand, Feldplatte) gesteuert. Er
schaltet tiber einen Treibertransistor T3 ein Relais ein und
aus. Durch das kippartige Umschalten wird ein unsicherer
Ubergangsbereich mit Flatterschwingungen des Relais sicher
vermieden. Eine Freilaufdiode schiitzt den Treibertransistor
vor Uberspannungen beim Abschalten.

Eine weitere wichtige Triggerschaltung zeigt Abb. 14.3,
die — historisch unkorrekt — hiufig auch als Schmitt-Trigger
bezeichnet wird. Wieder werden die Transistoren T1 und
T2 wechselweise leitend und sperrend. Durch die Wirkung
des Riickkopplungswiderstandes R kann die Schaltung sich
in beiden Betriebslagen selbst halten. Bei sperrendem Tran-
sistor T2 wirkt Rk als ,,Pull-up-Widerstand*“ und steuert
T1 auf. Bei leitendem Transistor T2 dagegen wirkt Rg als
,-Pull-down-Widerstand* sperrend auf T1. In diesem Zustand
hat die Ausgangsspannung u, im Gegensatz zum oben be-
sprochenen Schmitt-Trigger nur den kleinen Wert Ucggy &
0,1...0,3V, was fiir viele Anwendungen vorteilhaft ist. Ein
weiterer wichtiger Unterschied besteht darin, dass die Riick-
kopplung nur wirksam wird, wenn der Generatorwiderstand
hinreichend grof} ist. Stromsteuerung ist also anzustreben
(Rg > 5kS2). Deshalb spricht man auch von einem Strom-
trigger im Gegensatz zum Schmitt-Trigger oben, der nieder-
ohmig anzusteuern ist.

Abb. 14.3b beschreibt das Kippverhalten mit einer Hys-
tereseschleife. Die angegebenen Triggerschwellen Ut und
Ur_ ergeben sich aus der Ndherungsbetrachtung, dass zum
Kippen jeweils eine Spannung ugg & 0,6 V erforderlich ist
und der Basisstrom vernachléssigbar klein ist. Bei grolem
Widerstand Rg wird die untere Schwellenspannung Ur_
offenbar negativ. Die Hysteresebreite AU ergibt sich als Dif-
ferenz aus den Schwellenwerten.

Damit in jedem Fall ein Kippvorgang stattfinden kann, muss wieder
eine ausreichende Schleifenverstiarkung Vg > 1 vorliegen. Man findet
hier Vi ~ B; - B - K mit den Stromverstirkungen f; und §, der beiden
Transistoren sowie dem Stromteilungsfaktor K = Rey/(Rk + Rep) fiir
den Ausgang des Transistors T2. Die gestrichelt eingetragene Schutzdi-
ode (Begrenzungsdiode) ist nur dann erforderlich, wenn hohe negative
Quellenspannungen uq auftreten, die die Basis-Emitterdiode des Tran-
sistors T1 gefahrden.

Literatur: [14-1, 14-3, 14-4]

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_14
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Beispiel: Re1 =1,2kQ, Rca=1kQ
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Abb.14.1 Grundschaltung des Schmitt-Triggers. Die Schaltung geht zuriick auf O. H. Schmitt, der sie erstmals
1938 mit zwei katodengekoppelten Rohren vorfiihrte. a Schaltbild, b Ubertragungsverhalten
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Abb.14.2 Schmitt-Trigger mit Fiihlersteuerung und Relaisausgang. a Schaltung, b Zeitdiagramm, ¢ Blockbild
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14.2 Symmetrische bistabile Kippschaltungen

Die Kippschaltung nach Abb. 14.4a kann als Stromtrigger-
schaltung mit symmetrischem Aufbau aufgefasst werden.
Ebenso wie der unsymmetrische Stromtrigger ist sie bistabil
und besonders unter der Bezeichnung Flip-Flop bekannt?. In
den stabilen Betriebszustinden ist jeweils ein Transistor voll
leitend, der andere ist gesperrt. Die beiden Kollektoren, die
man als Schaltungsausginge ansieht, liegen jeweils auf den
Potentialen O V beim leitenden Transistor und +Ug beim ge-
sperrten Transistor. In Wirklichkeit wird der Wert 0 V nicht
ganz erreicht wegen der verbleibenden Restspannung Ucg s,
und der Wert + Uy wird nicht erreicht wegen der Belastung
durch den am Kollektor angreifenden Teiler Rg — Rg. Bei
vielen Anwendungen geniigt die Unterscheidung dieser Po-
tentiale nach den Merkmalen ,,Low* (L) fiir etwa OV und
,.High* (H) fiir etwa Ug.

Das Flip-Flop nach Abb. 14.4a kann von einer stabilen
Betriebslage in die andere umgeschaltet werden durch ei-
ne Stromeinspeisung liber den Widerstand Rg bzw. Rg. Die
zugehorigen Anschliisse bezeichnet man auch als Losch-
eingang (Reset) und Setzeingang (Set). Beim Setzen wird
Transistor T2 aufgesteuert, indem eine geniigend grof3e po-
sitive Spannung an den Setzeingang gelegt wird. Das Basis-
potential des Transistors T1 wird damit iiber den leitenden
Transistor T2 gegen 0V gezogen. T1 sperrt. In dieser Be-
triebslage hilt sich die Schaltung selbst, wenn der iiber
die Widerstinde Rc; und Rk, zuflieBende Basisstrom fiir
die Sittigung des Transistors T2 ausreicht. Das Entspre-
chende gilt fiir die andere Betriebslage, wenn durch eine
Spannung am Reset-Eingang wieder umgeschaltet (geldscht)
wird. Man spricht von einem RS-Flip-Flop. Aufgrund der
Selbsthalteeigenschaften besitzt das Flip-Flop Speicherver-
halten in dem Sinne, dass es einen bestehenden H- oder
L-Zustand bis zum néchsten Schaltwechsel beibehilt.

Bei der beschriebenen Steuerung des Flip-Flops ist eine
impulsweise anliegende Spannung an den Eingéngen S und
R wihrend der gesamten Dauer des Impulses wirksam. Man
spricht daher auch von einer statischen Ansteuerung oder
Zustandssteuerung. Im Unterschied dazu zeigt Abb. 14.4b
die dynamische Ansteuerung oder Flankensteuerung iiber
vorgeschaltete Differenzierglieder und Dioden, wodurch nur
die positiven Flanken der Ansteuerimpulse wirksam wer-
den. Die von den negativen Flanken ausgehenden negativen

2 Eine unsymmetrische Stromtriggerschaltung behandelt Abschn. 14.1.

Impulse werden durch die Dioden unterdriickt. Die Flanken-
steuerung wird im Schaltzeichen gemil3 Abb. 14.4c durch
Dreiecke (Impulsdreiecke) an den Eingingen zum Ausdruck
gebracht.

Abb. 14.5a zeigt die Ausbildung der Eingangsschaltung
— oft auch Dynamik-Vorsatz, Impulstor oder Impulsgatter
genannt — fiir die Ansteuerung mit negativen Flanken. Die
davon abgeleiteten negativen Impulse konnen den folgenden
Transistor sperren und so ebenfalls zum Kippen des Flip-
Flops fiihren. Bei diskret aufgebauten Flip-Flops wird die
Steuerung mit negativen Flanken bevorzugt. Die Bezeich-
nungen Impulstor und Impulsgatter weisen auf die Moglich-
keit hin, die Schaltung mit einem zusétzlichen Steuer- oder
Vorbereitseingang E, zu versehen entsprechend Abb. 14.5b.
Bei Uy = +Ug bleibt die Diode D fiir positive und negative
Impulse gleichermafen gesperrt, sofern iy < Up ist. Wenn
dagegen U, = 0 ist, werden negative Impulse durchgelassen.

Abb. 14.5 zeigt Schaltungsbeispiele fiir Flip-Flops mit
vorgeschalteten Impulsgattern zur Ansteuerung mit negati-
ven Flanken. Je nach Einstellung der Impulsgatter iiber die
,,Vorbereitungseinginge™ E,; und E,, kann das Flip-Flop
iiber die zunichst getrennten Einginge E; und E, gekippt
werden. Verbindet man die Eingénge E; und E, zu einem
,-Takteingang® T, so wird durch die negativen Flanken eines
jeden Taktimpulses das Flip-Flop in eine durch die Einstel-
lung der Tore vorbestimmte Lage gebracht. Sind beide Tore
gesperrt, so behilt es seinen vorherigen Zustand. Sind beide
Tore gleichzeitig beim Eintreffen des Taktimpulses gedffnet,
so ergibt sich ein undefinierter Zustand, was normalerweise
nicht sinnvoll ist.

Bei dem Flip-Flop nach Abb. 14.5b ist immer das Tor vor
dem gerade leitenden Transistor gedffnet, da der zugehori-
ge Vorbereitungseingang auf dem Potential ,L*“ liegt. Das
andere Tor ist gesperrt. Demzufolge wechselt das Flip-Flop
bei jeder negativen Taktflanke seine Lage. Man spricht auch
von einem Wechsel-Flip-Flop oder T-Flip-Flop (ZToggle-
Flip-Flop). Wegen der im Verhiltnis 1 : 2 stattfindenden
Frequenzteilung (siehe Bild) nennt man es auch Untersetzer-
Flip-Flop. Eine Kette aus n Flip-Flops dieser Art untersetzt
im Verhiltnis 1 : 2".

Flip-Flops werden heute nur noch in Sonderfillen diskret (mit Ein-
zeltransistoren) aufgebaut. In den iiblichen Schaltkreisfamilien der
Digitaltechnik gibt es eine grole Auswahl an monolithisch integrierten
Flip-Flops mit unterschiedlichen Funktionen (sieche Anhang B.15).

Literatur: [14-1, 14-2, 14-3, 14-4]
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b c
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Beispiel: Rec =2 kQ, Rk = Rp = 20 kQ (symmetrisch), RR = Rs =10 kQ, Ug =10 V

Abb. 14.4 Grundschaltungen der symmetrischen bistabilen Kippschaltung. a Zustandssteuerung, b Flanken-
steuerung, ¢ Schaltzeichen
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Abb. 14.5 Impulstore (Impulsgatter) fiir negative Impulsflanken. a stiindig offenes Impulstor, b sperrbares
Impulstor
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Abb. 14.6 Flip-Flops mit Flankensteuerung iiber Impulsgatter. a Impulsgatter frei steuerbar. Bei gemeinsamer
Taktsteuerung iiber Eingang T kann man auch die Vorbereitungseinginge als R- und S-Eingénge ansehen. Man
spricht dann auch von einem R-S-T-Flip-Flop (RS-Flip-Flop mit Taktsteuerung), b Impulsgatter automatisch
gesteuert. *) Die ,,Negationskreise* vor den Schaltzeichen deuten an, dass bei Flankensteuerung nur die negati-
ven Flanken bzw. bei den statischen Eingéngen Ey; und Ey, nur das niedrigere der beiden Steuerpotentiale auf
eine Anderung des Schaltzustandes hinwirken
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14.3 Monostabile und astabile
Multivibratoren

Abb. 14.7a zeigt eine herkommliche monostabile Kippschal-
tung, aufgebaut mit zwei diskreten Transistoren. Im Ruhe-
zustand ist Transistor T1 iiber den Widerstand Ry bis zur
Siattigung aufgesteuert. Dazu muss erfiillt sein: Rg < B - Ry
mit B als Mindestwert der zu erwartenden statischen Strom-
verstirkung. Uber den Teiler Rg — Rgo wird nur ein Teil der
ohnehin niedrigen Sittigungsspannung (~ 0,2 V) von Tl auf
die Basis-Emitter-Strecke des Transistors T2 iibertragen, so
dass dieser sicher gesperrt wird. Die Schaltung ist so stabil.
Der Kondensator C ist dabei auf fast die volle Betriebs-
spannung aufgeladen (rechts +, links —). Die eingetragene
Schutzdiode sei zunichst nicht vorhanden.

Steuert man die Basis des Transistors T1 negativ oder
die Basis des Transistors T2 positiv iiber die gestrichelten
Differenzierglieder an, so wird Transistor T1 gesperrt bzw.
T2 aufgesteuert. Damit wird der stabile Zustand gestort. Da
beide Transistoren iiber den Kondensator C und iiber den
Koppelwiderstand Rk in einer Mitkopplungsschleife zusam-
mengeschaltet sind, wird ein Kippvorgang eingeleitet, wenn
eine hinreichend grofle Schleifenverstirkung existiert. Be-
trachtet man den Koppelkondensator C wihrend des Kipp-
vorgangs als Kurzschluss, so erhilt man ndherungsweise:

Rci

“Ra e PP

S1
fiir Rgg > rggs> und Rg > rgg;, Kippbedingung: Vi > 1.
Im Einzelnen lduft der in Abb. 14.7b aufgezeichnete Vor-
gang ab: Kippt die Schaltung zur Zeit t = 0, so springt
das Potential des Kollektors 1 fast auf den vollen Wert der
Betriebsspannung, der nicht ganz erreicht wird wegen der
Belastung iiber Widerstand Rg. Das Potential des Kollek-
tors 2 hingegen féllt auf den Wert der Séttigungsspannung
ab. Damit wird iiber den geladenen Kondensator C die Basis
des Transistors T1 auf ein entsprechend negatives Potenti-
al gesetzt, so dass T1 vollends sperrt, wiahrend T2 iiber den
Widerstand R¢; + Rg aufgesteuert wird. Es beginnt sofort ei-
ne Umladung des Kondensators C iiber den Widerstand Rp
und den jetzt leitenden Transistor T2, wobei die Spannung
ug; gegen Ug strebt. Sobald dabei die Schleusenspannung
fiir die Emitterdiode 1 iiberschritten wird und Transistor T1
zu leiten beginnt, kippt die Schaltung zuriick. Der ,,metasta-
bile Zustand* tiber der Zeit T; wird beendet. Die Impulsdauer
T; ist anndhernd gleich der ,,Halbwertszeit™ (~~ 0,7 tg), be-
zogen auf einen vollstindigen ,,Hochlauf* der Spannung ug,
bis zur Betriebsspannung Ug?>.

3 Zur Halbwertszeit siche Abschn. 4.2.

Nach dem Riickkippen muss der Kondensator C erneut
im urspriinglichen Sinne aufgeladen werden. Dies geschieht
tiber den Widerstand R¢, und die leitende Emitterdiode des
Transistors Tl mit der Zeitkonstanten t¢ = R, - C. Der
Potentialanstieg am Ausgang A2 bis zur Hohe Ug wird da-
mit verlangsamt. Die dazu notwendige Zeit vom Drei- bis
Fiinffachen der Zeitkonstante tc muss verstreichen, bevor
ein neuer Impuls der Dauer T; ausgelost werden kann. Ein
vorzeitiges Triggern fiihrt zu einem Ausgangsimpuls mit ver-
kiirzter Dauer.

Die Schutzdiode ist im Allgemeinen erforderlich, wenn man mit Be-
triebsspannungen Ug > 6V arbeitet. Beim Sperren des Transistors
T1 tritt ndmlich eine Spannung etwa vom Betrag Ug als Sperrspan-
nung iiber dessen Basis-Emitterstrecke auf (siehe Abb. 14.7¢). Damit
besteht fiir moderne Si-Planar-Transistoren mit einer zuldssigen Sperr-
spannung von tiblicherweise 6V die Gefahr eines Durchbruchs. Die
Schutzdiode beseitigt diese Gefahr, verhindert aber andererseits auch
ein vollkommenes Sperren von T1, da der Reststrom Icgy nicht nach
auflen abflieBen kann und auch die Ausrdumung der Basisladung beim
Sperren erschwert wird. Diesen meistens unbedeutenden Mangel kann
man jedoch durch einen Widerstand (20 k€2) direkt zwischen Basis und
Emitter von T1 beheben.

Man bezeichnet die monostabile Kippschaltung auch als
monostabilen Multivibrator, ferner als Monovibrator, Uni-
vibrator, Monoflop und als One-Shot. Es gibt viele Schal-
tungsvarianten. In den Schaltkreisfamilien der Digitaltechnik
ist sie als integrierte Schaltung verfiigbar. Die Impulszeit
wird dabei durch ein externes RC-Glied bestimmt (siche An-
hang B.15).

Modifiziert man die Schaltung nach Abb. 14.8a, so erhilt
man einen astabilen Multivibrator, bei dem sich der Kippvor-
gang entsprechend dem nebenstehenden Diagramm stindig
wiederholt. Schutzdioden sind nur erforderlich, wenn die
zuléssige Basis-Emitter-Spannung beim Sperren der Transis-
toren iiberschritten wird.

Im Abb. 14.8b wird die gleiche Schaltung mit pnp-
Transistoren gezeigt. Fiir diese gilt das gleiche Spannungs-
Zeit-Diagramm in Verbindung mit der rechts angelegten
Ordinatenachse. Das Tastverhiltnis der Schwingung ldsst
sich durch unterschiedliche Zeitkonstanten tg; und tg, in
weiten Grenzen variieren.

Die praktische Bedeutung dieser Schaltung ist jedoch
nicht allzu grof3, da sie nicht sicher anschwingt. Es kommt
vor, dass beim Einschalten beide Transistoren in die Sitti-
gung gehen und dort verharren.

Literatur: [14-1, 14-2, 14-3]
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Abb. 14.7 Monostabiler Multivibrator mit diskreten Transistoren. a Schaltung, b Schaltzeichen. Die komple-
mentdren Ausgidnge Al und A2 werden hdufig auch mit Q und Q bezeichnet, ¢ Spannungs-Zeit-Diagramm
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Abb. 14.8 Astabiler Multivibrator mit diskreten Transistoren. a mit npn-Transistoren, b mit pnp-Transistoren,
c allgemeines Schaltzeichen, d Spannungs-Zeit-Diagramm
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14.4 Trigger mit Operationsverstarkern

Vertauscht man in den einfachen Grundschaltungen zum
nichtinvertierenden und invertierenden Verstidrker P- und N-
Eingang, so erhilt man anstelle einer Gegenkopplung eine
Mitkopplung. Diese wirkt breitbandig und fiihrt zu einem
Kipp- bzw. Triggerverhalten, wenn die Schleifenverstirkung
Vs > 1 wird. Abb. 14.9 zeigt einen invertierenden Trigger.
Uberschreitet dessen Eingangsspannung u, eine bestimmte
Triggerschwelle, so kippt die Schaltung aus einer Séttigung
in die andere. Geht man zunéchst von der positiven Sattigung
mit u, = Ugy aus und setzt die Spannung U, = 0, so erhélt
der P-Eingang das in Abb. 14.9b mit Ut bezeichnete Poten-
tial, das somit zur Triggerschwelle fiir das Umkippen in die
andere Richtung wird. Beschrieben wird das gesamte Ver-
halten durch die in Abb. 14.9b stark ausgezogene geknickte
Kennlinie. Diese hat die Form einer Hystereseschleife. Der
zweite Schwellenwert Up_ ergibt sich analog fiir u, = Ug_.

Abb. 14.9¢c zeigt die Anwendung als Rechteckformer oder
Impulsformer. Als Antwort auf die kontinuierlich schwin-
gende Eingangsspannung, die der Einfachheit halber als
dreieckformig angenommen wurde, ergibt sich ein recht-
eckformiges Ausgangssignal, Die Triggerschwellen lassen
sich durch die Widerstinde R; und R, in weiten Grenzen
dndern. Falls unsymmetrische Schwellenwerte verlangt wer-
den, gewinnt man sie durch die Einfiihrung der Spannung
U,. Diese bewirkt eine gleichméBige Verschiebung der Hys-
tereseschleife ohne Anderung ihrer Breite.

Mit dem Schaltungsaufbau nach Abb. 14.10a erhilt man
einen nichtinvertierenden Trigger. Der OP kippt aus der ne-
gativen Sittigung in die positive, wenn up > 0 wird und in
umgekehrter Richtung, wenn up < 0 wird. Mit dem Uberla-
gerungsgesetz findet man direkt:

Ry R,

Up = Uy ————— 4+ Uy ———— —
PR +R, ' Ry +R,

4

fiir beliebige Eingangsspannungen u,.

Setzt man up = 0 und u, = Us_ bzw. u, = Ug,,
so ergeben sich die Triggerschwellen Ur, und Up_ ge-
maf Abb. 14.10b. Fiir den Sonderfall U, = 0 erhilt man
die durchgezogene Hystereseschleife als Ubertragungskenn-
linie und fiir den Fall U, # 0 die gleichmiBig verschobene
Schleife. Zum Sonderfall U, = 0 zeigt das Abb. 14.10c den
Spannungs-Zeitverlauf der Ausgangsspannung u, als Ant-
wort auf eine dreieckférmige Eingangsspannung, wenn man
R; =2 R, wihlt.

Aufgrund der endlichen Slew Rate des Operationsverstirkers weisen die
Flanken der Ausgangsspannung, wie gestrichelt angedeutet ist, stets nur
eine begrenzte Steigung auf. Sie werden umso steiler, je ,,schneller*
der gewihlte Operationsverstirker ist. Beispielsweise versteilert man
sie um den Faktor 10... 15, wenn man den Standard-OP 741 durch
den entsprechenden Typ 748 ohne Frequenzgangkorrektur ersetzt. Die
Letztere ist nicht erforderlich, da ein stabiler Betrieb im aktiven Be-
reich nicht verlangt wird. Als weitere Mallnahme zur Versteilerung der
Flanken kann man den Widerstand R; durch einen kleinen Kondensa-
tor (100 pF) als ,,Speed-up-Kondensator* iiberbriicken, der wihrend des
Kippvorgangs die Schleifenverstirkung erhoht.

Hiufig ist es auch nicht erforderlich, dass der Ausgang
negativ wird, sondern nur bis auf OV herunterschwingt.
Man geht dazu auf einen Betrieb mit einer Betriebsspan-
nung iiber (Single Supply), wozu sich besonders Opera-
tionsverstirker mit pnp-Eingangsstufe eignen*. Unter Be-
riicksichtigung dieser Gesichtspunkte werden auch spezielle
als Komparator bezeichnete Operationsverstiarker gebaut. In
der Regel besitzen diese im Interesse einer flexiblen Aus-
gangsbeschaltung einen offenen Kollektor, der einen exter-
nen Pull-up-Widerstand erfordert®. Auf die sonst iibliche
Frequenzgangkorrektur verzichtet man. Bei hohen Genau-
igkeitsforderungen an die Schaltschwellen und gleichzeitig
mifBigen Anspriichen an die Dynamik ist ein herkdmmlicher
Operationsverstirker jedoch vorzuziehen.

Abb. 14.11 und 14.12 zeigen je ein Beispiel zum Be-
trieb mit einer Betriebsspannung. ZweckméiBig stellt man
die Spannungsteiler 10k2-30kS2 durch eine Ersatzspan-
nungsquelle dar. Auf diese Weise erhilt man die Struktur der
Grundschaltungen und findet dann im direkten Vergleich mit
Abb. 14.9 und 14.10 die Ersatzwerte R, R, und U,. Damit
lassen sich die Triggerschwellen nach den oben angegebe-
nen Beziehungen unmittelbar berechnen. Abb. 14.11b und
Abb. 14.12b zeigen dies mit der vereinfachenden Annahme,
dass die Pull-up-Widerstinde — falls erforderlich — die Aus-
ginge vollstandig ,,hochziehen — U, = Ug. Ferner wird
unterstellt, dass die Séttigungsspannung der Ausgangstran-
sistoren vernachldssigbar ist — Ug_ = 0. Man erhilt so
relativ schmale Hystereseschleifen, die sich beispielsweise
fiir Komparatoren und fiir Zweipunktregler eignen. Die Hys-
terese verschwindet fiir Ry — oo, gleichzeitig jedoch auch
das Kippverhalten. Um dieses zu erhalten und andererseits
eine gewisse Storfestigkeit zu erzeugen, ist eine kleine Hys-
terese stets vorteilhaft.

Literatur: [14-1, 14-2, 14-3, 14-5, 14-7]

# Siehe dazu Abschn. 12.1 und 12.2.
3 Siehe Anhang B.11 und B.12.
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Abb.14.10 Nichtinvertierender Trigger. a Schaltung, b Ubertragungskennlinie, ¢ Spannungs-Zeit-Diagramm
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Abb. 14.11 Beispiel zum invertierenden Trigger mit einer Betriebsspannung. a Schaltung, b Kennwerte und
Ubertragungskennlinie

a b v
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Abb.14.12 Beispiel zum nichtinvertierenden Trigger mit einer Betriebsspannung. a Schaltung, b Kennwerte und
Ubertragungskennlinie
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14.5 Fensterkomparatoren

Fensterkomparatoren zeigen an, ob eine variable Eingangs-
spannung innerhalb eines aus zwei Vergleichswerten gebil-
deten ,,Fensters” liegt oder auferhalb. Man benétigt dazu
zwei Komparatoren ohne oder auch mit einer kleinen Hys-
terese. Abb. 14.13a zeigt eine mogliche Schaltung mit den
Komparatoren K1 und K2 und der variablen Eingangsspan-
nung uy;. Die Ausgangsspannung u; des Komparators K1 ist
hoch (H, High) im Bereich uy < Uy, wobei U, der untere
Vergleichswert ist. Die Ausgangsspannung u; des Kompara-
tors K2 ist hoch (H, High) im Bereich uy; > U,, wobei U,
der obere Vergleichswert ist. Fiihrt man die Spannungen u,
und u, auf die angegebene ,,ODER-Schaltung®, so ist deren
Ausgang mit der Spannung u;, auflerhalb des aus U, und U,
gebildeten Fensters auf High-Potential. Im Bereich U, < uy
< U, hat dieser LOW-Potential (L). Ein nachgeschalteter In-
verter — hier als invertierender Trigger ausgebildet — kehrt die
Ausgangswerte um (Abb. 14.13b).

Eine fertige Schaltung, die diese Funktion ausfiihrt, ist der
integrierte Baustein TCA 965°. Dieser besitzt noch einige
Zusatzfunktionen und wird vom Hersteller als Fensterdis-
kriminator bezeichnet. Abb. 14.14a zeigt ein Blockbild mit
zusitzlicher duBlerer Beschaltung, wie sie fiir einen Funk-
tionstest geeignet ist. Man erkennt im Kern wieder die
Komparatoren Kl und K2, die im Interesse eines glinstigen
Umschaltverhaltens mit einer kleinen Hysterese (~ 5SmV)
dank einer internen Mitkopplung ausgestattet sind. Mit ei-
nem NOR-Gatter (ODER-Schaltung mit Invertierung) wird
ein ,,H-Fenster” und iiber einen nachgeschalteten Inverter
ein ,,L-Fenster gebildet. Die Komparatorausginge sind iiber
Inverter zusitzlich herausgefiihrt. Die entsprechenden Aus-
ginge 2 und 14 sowie die ,Fensterausginge™ 3 und 13
werden gebildet durch Transistoren mit offenem Kollek-
tor. Sie konnen einen Strom von jeweils 50 mA aufnehmen.
Die beiden dufleren Ausginge 2 und 14 lassen sich durch
Low-Potential auf den zugehorigen ,,Inhibiteingéngen® auf
H-Potential festhalten (blockieren)’.

Im Gegensatz zum Abb. 14.13 wirkt die Spannung uy; als
variable Spannung nicht unmittelbar auf die Komparatoren,
sondern iiber eine vorgeschaltete Addier- und Subtrahier-
schaltung zusammen mit einer zusétzlichen Hilfsspannung
Uy. Diese hat im Schaltungsbeispiel durch Masseanschluss
der Klemme 9 den Wert Null. Die ,,Fensterkanten* haben
dann wie in Abb. 14.13 die Werte U, und U,. Eine zu-

6 Siehe Anhang B.11 und B.12.
7 Die hier vorweg genommenen Begriffe und Symbole der Digitaltech-
nik werden im nichsten Kapitel behandelt.

sitzliche Hilfsspannung Uy verschiebt die Fensterkanten
entsprechend Abb. 14.14b um den Betrag Uy nach auf3en.

Die Ableitung der Schwellenspannungen U, und U, von der Betriebss-
pannung Ug wie in Abb. 14.14a ist nur sinnvoll, wenn die Betriebsspan-
nung stabilisiert ist. Andernfalls kann man die Schwellenspannungen
mit einer intern erzeugten Referenzspannung Uges gewinnen, die mit
einem externen Widerstand R, zwischen 3 V und 6 V einstellbar ist. We-
gen des begrenzten Gleichtaktsteuerbereiches miissen U, und U, groBer
als 1,5V bleiben, die Hilfsspannung Uy dagegen darf bis auf 0 V — wie
in Abb. 14.14a — herabgesetzt werden.

Eine interessante Schaltungsvariante gibt Abb. 14.15a an,
die mit Grundschaltung II bezeichnet wird und zunéchst oh-
ne den Widerstand R3 betrachtet werde. Die Eingénge 6 und
7 sind zusammengeschaltet und werden von der variablen
Spannung u}, angesteuert. Die Spannung uy; dagegen bildet
zusammen mit der Hilfsspannung Uy die obere und unte-
re Schaltschwelle, wobei die Komparatoren K1 und K2 ihre
Funktion vertauschen. K2 wird zustidndig fiir den unteren
Schwellenwert uy; — Uy und K1 fiir den oberen Schwellen-
wert uy; + Uy. Abb. 14.15b veranschaulicht die Wirkung.
Offenbar sind Fenstermitte und Fensterbreite so unabhiingig
voneinander durch je eine Spannung einstellbar.

Fiihrt man die gestrichelt eingetragene Widerstandsver-
bindung zwischen den Klemmen 3 und 9 ein, so wird
offenbar die Hilfsspannung Uy beim Uberschreiten der
Fensterkanten jeweils zwischen den Werten Uy, und Uyy
umgeschaltet. Beim Eintritt der Spannung uy, in das Fens-
ter werden die Kanten nach auflen geschoben, im anderen
Fall nach innen. Die sich daraus ergebende Kantenhystere-
se ist niitzlich, um Flatterschwingungen zu vermeiden, wenn
der Spannung uy, beispielsweise kleine Storungen iiberla-
gert sind. Durch entsprechende Widerstandsbeschaltung ldsst
sich auch die in Abb. 14.14 angegebene Schaltung mit Kan-
tenhysterese ausstatten.

Der Baustein TCA 965 lisst sich vor allem in Uberwachungseinrich-
tungen mit Toleranzvorgabe vorteilhaft einsetzen. Er kann auch als
Dreipunktregler arbeiten, beispielsweise fiir die Steuerbefehle ,,Rechts-
lauf*‘ und ,,Linkslauf* mit Totzone.

Ferner kann man den Baustein dazu verwenden, einen Komparator
mit Hysterese zu bauen, dessen Triggerschwellen unabhiéngig vonein-
ander einstellbar sind. In der Grundschaltung I nutzt man dazu die
Ausginge 12 und 4, um damit ein RS-Flip-Flop zu setzen und riick-
zusetzen. Falls dieses nur mit LOW-Potentialen anzusteuern ist, so
kann dies iiber die komplementiren Ausgidnge 14 und 2 geschehen.
Die Schaltung stellt so einen Prizisionstrigger dar und kann als Zwei-
punktregler dienen, beispielsweise als Laderegler fiir Akkus mit genau
einstellbaren ,,Schlussspannungen®. Geeignete Schaltungen mit bereits
integriertem Flip-Flop fiir derartige Anwendungen sind die Fenster-
komparatoren CA 3098 und CA 3099.

Literatur: [14-3, 14-7, 14-10]
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14.6 Multivibratoren mit
Operationsverstirkern

Die mit Operationsverstirkern bzw. Komparatoren aufge-
bauten invertierenden und nichtinvertierenden Trigger bieten
die Moglichkeit, verschiedenartige Multivibratoren herzu-
stellen. Im Folgenden wird jeweils ein Betrieb mit symme-
trischer positiver und negativer Betriebsspannung angenom-
men. Alle Schaltungen lassen sich mit geeigneten Bausteinen
auf ,,Single-Supply-Betrieb* umstellen.

Die Schaltung nach Abb. 14.16a zeigt zunichst einen
Rechteckgenerator (astabiler Multivibrator). Sie besteht im
Wesentlichen aus einem invertierenden Trigger mit den bei-
den Schwellenspannungen Ut und Up_. Der Kondensator
Cyx wird je nach augenblicklicher Schaltstellung des Triggers
iiber den Widerstand Ry von der positiven oder negativen Sét-
tigung aus aufgeladen. Uberschreitet die Spannung uy den
Wert Ur,, so kippt der Verstirker in die negative Séttigung
und verweilt dort, bis durch eine Umladung des Konden-
sators die Spannung uy den Wert Ur_ unterschreitet. Ein
fortlaufendes Kippen entsprechend Abb. 14.16b ist die Fol-
ge. Bei symmetrischen Verhiltnissen |Ug, | = |Us_| erhilt
man wie im Bild gleiche positive und negative Halbschwin-
gungen mit der Breite T/2.

Schaltet man iiber den Schalter S eine Diode zu, so wird
diese bei uy = ug > 0,6 V leitend und verhindert einen wei-
teren Anstieg der Spannung uy. Der Verstirker wird also in
der positiven Sittigung festgehalten. Die damit erzwungene
Ruhelage ldsst sich voriibergehend aufheben, wenn man den
P-Eingang impulsweise so ansteuert, dass die Schaltung in
die negative Sittigung kippt. Dazu geniigt ein kurzer negati-
ver ,,Triggerimpuls®, wie er iiber ein Impulsgatter zugefiihrt
werden kann (gestrichelte Verbindung). Die damit einge-
leitete Umladung des Kondensators Cy wird abgebrochen,
wenn die Spannung un bis zur negativen Triggerschwel-
le Up_ abgesunken ist und die Schaltung zuriickkippt. Die
Schaltung verhilt sich so als monostabiler Multivibrator. Sie
erzeugt, ausgelost durch kurze negative Triggerimpulse, ne-
gative Ausgangsimpulse definierter Impulsdauer T;. Durch
Umpolen der Dioden erhilt man einen monostabilen Mul-
tivibrator fiir positive Ausgangsimpulse, auszulosen durch
positive Triggerimpulse bzw. positive Impulsflanken.

Die Kombination eines nichtinvertierenden Triggers mit
einem Integrator entsprechend Abb. 14.17a fiihrt auf einen
Rechteck-Dreieck-Generator. Befindet sich der Trigger gera-
de in der positiven Sittigung, so treibt er den Integratoraus-
gang in den negativen Bereich, wobei die Spannung u, linear
absinkt. Diese Spannung wird auf den Eingang des Triggers

riickgefiihrt und kippt diesen um, sobald die untere Schwel-
le Ur_ erreicht wird. Damit springt der Triggerausgang in
die negative Sittigung und treibt den Integrator in die po-
sitive Richtung, bis die obere Schwelle Ur+ erreicht wird
und der Trigger zuriickkippt. Dieses Wechselspiel wieder-
holt sich fortlaufend. Am Ausgang des Triggers steht somit
eine Rechteckschwingung und am Ausgang des Integrators
eine Dreieckschwingung zur Verfiigung. Im Abb. 14.17b
werden die Zeitverldufe fiir die angegebene Dimensionie-
rung dargestellt. Die Amplituden der Dreieckschwingung
lassen sich tiber den Riickkopplungsteiler R; — R, einstellen,
die Anstiegs- bzw. Abfallgeschwindigkeit der Dreieckflan-
ken iiber den Widerstand Ry, der mit der Kapazitit C; die
Integrierzeit T; bestimmt. Bei symmetrischen Sittigungs-
spannungen Us, = |Ug_| findet man die in Abb. 14.17b
angegebene Periodendauer T, unabhiingig von der Hohe der
Sattigungsspannung.

Eine weitere Schaltungsvariante zeigt Abb. 14.18. Man
erkennt wieder die Grundschaltung mit Integrator und Trig-
ger. Der Integrator wird aber nicht wie bisher mit der
wechselnden Spannung + Ug vom Ausgang des Triggers an-
gesteuert, sondern mit der phasengleichen Spannung + u
iiber einen zusétzlichen ,,Polarititswender mit OP2. Der Po-
laritditswender wird seinerseits durch den Trigger iiber einen
p-Kanal-JFET als Schalter gesteuert. Bei leitendem JFET
(Ansteuerung mit Us_) wird der P-Eingang des OP2 mit
Masse verbunden, so dass die Funktion eines einfachen In-
verters mit Ubertragungsfaktor —1 vorliegt. Bei sperrendem
JFET (Ansteuerung mit Ug+) dagegen tritt der Ubertragungs-
faktor +1 auf. Je nach Schaltzustand des JFETs stellt also
der Polarititswender die Spannung +u; oder —u; an seinem
Ausgang fiir den Integrator zur Verfiigung. Im Vergleich mit
Abb. 14.17 ergibt sich:

up T R2 1 1 Rl 1 u

R, T; Us
mit Ug = Ugy = |US_|-

Die Frequenz ist proportional zur Steuerspannung u;. Die
Schaltung arbeitet als Spannungs-Frequenz-Umsetzer und
stellt damit auch einen ,,VCO* dar (voltage controlled os-
cillator).

Die abgebildete Zusatzschaltung gestattet die Einstellung
unterschiedlicher Integrierzeiten fiir den positiven und nega-
tiven Ladevorgang, wodurch sich eine Sdgezahnschwingung
ausbildet bzw. eine Rechteckschwingung mit einem Tastver-
hiltnis verschieden von 1/2.

Literatur: [14-3, 14-5, 14-6, 14-7]
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14.7 Multivibratoren mit dem Timer-IC 555

Viele Multivibratorschaltungen lassen sich mit dem Timer-
IC 555 realisieren. Abb. 14.19 zeigt den inneren Aufbau
in Blockdarstellung und Abb. 14.20 die Anschlussbilder
fiir die Einfachversion 555 und die Zweifachversion 556.
Zum Betrieb gentigt eine Betriebsspannungsquelle (Single
Supply)®.

Die Schaltung enthilt zwei Komparatoren K1 und K2,
die ein Flip-Flop setzen bzw. riicksetzen kdnnen sowie eine
invertierende Pufferstufe und den Einzeltransistor T mit offe-
nem Kollektor. Je ein Eingang der Komparatoren ist an einen
internen Spannungsteiler angeschlossen, der aus 3 gleichen
Widerstidnden R besteht und damit zwei Potentialschwellen
bildet in der Hohe 1/3 Ug und 2/3 Ug. Nach dem Einschal-
ten geht das Flip-Flop bei offenem oder ,,hochliegendem*
Triggereingang in eine bestimmte Ruhelage (Vorzugslage),
wobei der schwarz markierte Ausgang Qden Zustand H
(High) annimmt. Ausgang A (Klemme 3) nimmt den Zu-
stand L ~ OV ein. Senkt man danach das Potential am
Triggereingang (Klemme 2) unter den Schwellenwert 1/3 Ug
ab, so wird das Flip-Flop gesetzt und erzeugt damit Potenti-
al H am Ausgang A. Es wird riickgesetzt, wenn Eingang 6
zum Komparator K2 die obere Potentialschwelle (2/3Ug)
iiberschreitet, oder wenn Anschluss 4 auf L-Potential geht
(dominierendes Riicksetzen). Der Hilfstransistor T ist jeweils
leitend bei L und gesperrt bei H am Ausgang A.

Die Anwendungsmoglichkeiten der Schaltung sind viel-
faltig. Zunichst kann sie einfach als RS-Flip-Flop dienen
mit Leistungsausgang aufgrund der Pufferstufe. Im Gegen-
satz zum einfachen RS-Flip-Flop mit statischer Ansteuerung
im Abschn. 14.2 erfolgt das Setzen hier mit einem L-Impuls
(Klemme 2) und das Riicksetzen wie dort mit einem H-
Impuls (Klemme 6).

Mit einer Verbindung zwischen den Klemmen 2 und 6
ergibt sich die Funktion eines Triggers bzw. Prizisions-
triggers, dessen Schaltschwellen iiber Anschluss 5 (control
voltage) beeinflusst werden konnen. Dazu kann eine zusitz-
liche Steuerspannung dienen oder ein Pull-up- oder Pull-
down-Widerstand’. Die Hauptanwendung aber liegt auf dem
Gebiet der Multivibratoren, wozu Abb. 14.21 drei Schal-
tungsbeispiele zeigt:

a) Einfacher Monovibrator. Nach dem Einschalten der
Betriebsspannung hat der Ausgang L-Potential, wenn
Eingang Tr offen oder geniigend positiv ist. Der gleich-

8 Zu weiteren Informationen siche Anhang B.14.
° Zu weiteren Informationen siehe Anhang B.14.

zeitig leitende Transistor T hélt den Kondensator C
entladen. Unterschreitet das Potential am Triggereingang
die untere Schwelle, so wird das Flip-Flop gesetzt, Aus-
gang A springt auf H-Potential, und der nun sperrende
Transistor T gibt den Kondensator C frei fiir eine Aufla-
dung tiber den Widerstand R,. Nach Ablauf der Zeit T; ~
1,1 - t erreicht die Spannung u, die obere Schwelle und
setzt damit iiber Anschluss 6 das Flip-Flop zuriick. Der
Ausgang A springt auf ~ 0V, Transistor T wird leitend
und entlddt den Kondensator C, so dass der Ausgangszu-
stand wieder hergestellt ist.

b) Nachtriggerbarer Monovibrator. Der zeitbestimmende
Kondensator C wird in diesem Fall dem Triggereingang
2 vorgeschaltet, der mit dem Riicksetzeingang 6 verbun-
den ist. Im Ruhezustand ist C aufgeladen. Steuert man
den parallel geschalteten Transistor mit einem positiven
Impuls an, so wird der Kondensator sehr schnell entla-
den. Gleichzeitig geht der Ausgang auf H-Potential und
verweilt dort, bis nach Ablauf der Zeit T; Kondensator
C wieder ausreichend geladen ist und iiber Anschluss
6 riickgesetzt wird. Der nédchste Impuls triggert erneut.
Kurzzeitig folgende Impulse verhindern ein Wiederaufla-
den von C und damit ein Riicksetzen, was erst nach einer
Pause von etwa 1,1t moglich ist. Der Monovibrator wird
von kurzzeitig folgenden Impulsen ,,nachgetriggert®. Erst
nach einer ausreichend grofSen Impulsliicke (1,1 t) kippt
er zuriick. Die Schaltung eignet sich mit diesem Verhal-
ten als ,,missing pulse detector*. Sie meldet das Fehlen
von Nachtrigger-Impulsen. Fiir einen Taster anstelle des
Transistors (gestrichelt) wirkt sie als ,,Entprellschaltung*
mit einer durch die Zeitkonstante einstellbaren Dehnung
des Tastimpulses.

c) Astabiler Multivibrator. Mit Schalter S in der gezeich-
neten Stellung verharrt der Ausgang in seiner Ruhelage
(L). Das Flip-Flop ist riickgesetzt. Der Triggereingang
(2) befindet sich ebenfalls auf L-Potential, da Transistor
T leitet. Beim Umschalten von S wird das Flip-Flop ge-
setzt. Der Kondensator C lidt sich dann iiber R; und R,
auf, bis die obere Schwelle erreicht wird und iiber An-
schluss 6 riickgesetzt wird. Es folgt eine Entladung des
Kondensators C iiber Widerstand R, und Transistor T
bis zum Erreichen der unteren Schwelle, wo erneut ge-
setzt wird. So ergibt sich ein freischwingender Betrieb
mit T; > T,,. Durch Zuschalten einer Diode (gestrichelt)
parallel zum Widerstand R, wird es jedoch auch moglich,
11 < 1p und damit T; < T;, zu machen. Uber Anschluss 5
ist zudem eine gewisse Impulsmodulation moglich.

Literatur: [14-3, 14-7, 14-8, 14-9]
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14.8 Funktionsgenerator 8038

Der Baustein 8038 dient der simultanen Erzeugung von
Rechteck-Dreieck- und Sinusschwingungen variabler Fre-
quenz. Eine derartige Schaltung bezeichnet man als Funk-
tionsgenerator. Die Wirkungsweise lidsst sich anhand des
Abb. 14.22 erklidren, das den Baustein in einer Grundschal-
tung mit nur wenigen externen Beschaltungselementen — 4
Widerstinde, 1 Drahtbriicke, 1 Kondensator — zeigt. Der
externe Kondensator Ct wird zunichst mit einem konstan-
ten Strom I geladen, so dass sich ein linearer Anstieg der
Kondensatorspannung uc ergibt. Sobald diese den Schwel-
lenwert 2/3 Uy erreicht, setzt Komparator K1 das Flip-Flop
FF, das seinerseits iiber die Transistoren T5 und T, auf Ent-
laden umschaltet. Sinkt die Kondensatorspannung dann bis
zum Schwellenwert 1/3 Uy, so wird iiber Komparator K2 das
Flip-Flop riickgesetzt und damit wieder auf Ladebetrieb um-
geschaltet. Dieser fortlaufende Schaltwechsel erzeugt eine
Rechteckschwingung an Klemme 9, eine Dreieckschwin-
gung an Klemme 3 und eine Sinusschwingung an Klemme 2,
jeweils dargestellt in Abb. 14.22b. Die Dreieckschwingung
ergibt sich aus der Kondensatorspannung, die durch einen
Spannungsfolger mit der Verstiarkung 1 gepuffert wird. Ein
Funktionsgeber FG erzeugt daraus eine Sinusschwingung.

Die Ladung des Kondensators geschieht mit dem Strom Ic = I, der
mit Transistor T, und Widerstand R, als programmierbare Stromquelle
erzeugt wird. Der ebenso erzeugte Strom Iz wird wihrend der Ladepha-
se tiber den dann leitenden Transistor Ts abgeleitet, wihrend Ty sperrt.
Mit Beginn der Entladephase wird Ts gesperrt. Uber Transistor T4 mit
der Stromverstiarkung B = 2 — in Wirklichkeit handelt es sich um eine
Stromspiegelschaltung — wird dann der Strom 2 Iz gezogen, so dass I¢
=I5 — 2 Ig wird. Fiir Rg = R, wird Iz = I und damit [c = — I5. In
diesem Fall vollziehen sich also Laden und Entladen mit der gleichen
Geschwindigkeit. Mit Abb. 14.22b findet man:

du T 1
@23
Mit
du I, 1 Ug 1
dt ~Cr 5 Ra Cr
folgt:
T_RA-CT nd f — 0,3
0,3 Ra-Cr

als Frequenz.

In der beschriebenen Schaltung mit einfacher Betriebsspannung
+Ug pendelt die Dreieckschwingung um den Gleichpegel 1/2Ug. Die
einfache Amplitude betrdgt 1/6 Ug. Bei symmetrischer Speisung mit
+Ug verschwindet der Gleichanteil, die Amplitude wird 1/3Ug.

Unter der Annahme symmetrischer Speisung wird mit
Abb. 14.23 der Funktionsgeber beschrieben, und zwar be-
schrinkt auf die positive Halbschwingung. Abb. 14.23a zeigt
die Schaltung. Mit einem mehrstufigen Spannungsteiler wer-

10 Als XR 8038 (EXAR) und ICL 8038 (Intersil) erhiltlich. Siehe auch
Bauteile-Katalog (Anhang B.14). Als verbesserter Nachfolger fiir Fre-
quenzen bis 20 MHz gilt der Baustein MAX 038 von Maxim.

den 4 Potentialschwellen 0,06 Ug bis 0,2 Ug erzeugt, die
iiber die npn-Transistoren T1, T3, T5, T7 als Emitterfol-
ger auf die Basen der pnp-Transistoren T2, T4, T6, T8 mit
,.Upg-Versatz* tibertragen werden. Uberschreitet die Span-
nung u, diese Schwellen, so werden die Transistoren T2,
T4, T6, T8 nacheinander leitend, wodurch sich die vielfach
geknickte Ubertragungskennlinie gemiB Abb. 14.23b ergibt.
Die angegebenen Steigungswerte erhélt man aus dem jeweils
wirksamen Spannungsteilerverhiltnis mit dem Widerstand
R,. Dank der Kriimmung der Transistorkennlinien werden
die Knickstellen in Wirklichkeit verschliffen, so dass sich
tatsichlich eine glatte Ubertragungskennlinie ergibt, was der
gewiinschten Sinusform der Spannung u, zugute kommit.
Mit Widerstand Rg (Abb. 14.22a) kann man die Potential-
schwellen etwas verschieben und auf optimale Sinusform
abgleichen.

An die Stelle des internen festen Spannungsteilers 10 kQ2—-40k<2 fiir
die programmierbare Stromquelle kann im Hinblick auf eine Frequenz-
variation auch ein externer (variabler) Teiler treten, wobei man Pin 7
offen ldsst und Pin 8 zum Abgriff fiihrt. Man kann so das Potential an
Pin 8 variieren zwischen +Upg und einem Tiefstwert, der noch tiber der
oberen Komparatorschwelle (2/3 Ug) liegen muss. Fiir einfache Spei-
sung mit Ug = 15V liegt dieser Tiefstwert bei 11 V. Als grofitmogliche
Spannung iiber den Widerstinden R5/Rp ergeben sich somit 4 V. Bei
symmetrischer Speisung mit & 15 V wire entsprechend ein Spannungs-
hub von 8 V moglich. Mit diesen Werten (etwa 4 V bzw. 8 V) sind die
Widerstinde Ra/Rg zu bemessen unter Zugrundelegung der zugehori-
gen Strome Iamax = Ipmax &~ 1,5 mA. Die Kapazitit Ct folgt nach obiger
Formel, wobei die hochste gewiinschte Frequenz einzusetzen ist.

Abb. 14.24 zeigt eine Anwendung als Spannungs-
Frequenz-Umsetzer bzw. als linearer ,,Wobbelgenerator®.
Der nachgeschaltete OP2 stellt einen gepufferten Sinusaus-
gang A zur Verfiigung. Die Schaltung arbeitet mit symme-
trischer Betriebsspannung, wobei der Generatorbaustein nur
an der negativen Spannung betrieben wird. Dadurch wird es
moglich, iiber OP1 die Strome I und Iy kontinuierlich zu
steuern im Hinblick auf eine kontinuierliche Frequenzvaria-
tion (vgl. Prinzipbild Stromquelle). Wenn sich der Last- oder
Quellenstrom I, zu gleichen Teilen auf die Widerstinde Ra
und Rg aufteilen soll, gilt:

uj

1
2 Ry’

=1l =l =

Analog zu oben gilt:

—
>
ST

Es folgt:

f_1_3 U 1
T T 4 Ug RNCr

Die Schaltung ist optimal dimensioniert, wenn man fiir Ixmax
und Igm.x Wieder jeweils 1,5 mA ansetzt.

Literatur: [14-6, 14-7]
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Abb. 14.22 Blockbild und Spannungs-Zeit-Diagramm zum Baustein 8038. a Blockbild mit Beschaltungsele-
menten, b Zeitverlidufe
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Abb.14.23 Funktionsgeber fiir Dreieck-Sinus-Umformung. a Schaltung, b Ubertragungskennlinie fiir symme-
trische Speisung

Stabili- Symmetrie (500q)
sierung Ry Rp

==

Prinzip der steuer-
baren Stromguelle

«8038"
r?‘ﬂ I 0
oI
i i) AU
T ¢'1ﬁﬁk T
-15V
u u
Dimensionierung fiir [ = Ig: “lmax 3mA, RA=Rp=2kQ, Ct= iﬂ;
N 4 Up Ry-fiu

Abb.14.24 Linearer Wobbelgenerator (Spannungs-Frequenz-Umsetzer)
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14.9 Spannungs-Frequenz-Umsetzer

In diesem Kapitel wurden bereits zwei Schaltungen vorge-
stellt, die als Spannungs-Frequenz-Umsetzer (U/f-Umsetzer)
arbeiten. Fiir Anwendungen in der Messtechnik bendtigen
diese eine hohe Linearitit tiber mehrere Spannungs- und Fre-
quenzdekaden, beispielsweise von 1 mV bis 10V bzw. 1 Hz
bis 10kHz. Dazu stehen heute spezielle monolithisch inte-
grierte Bausteine zur Verfiigung, die mit wenigen externen
Bauelementen die gewiinschte Funktion ausfiihren, eben-
so die Umkehrfunktion als Frequenz-Spannungs-Umsetzer
(f/U-Umsetzer). Entsprechend Abb. 14.25 enthalten diese
Bausteine meistens als wesentliche Elemente einen Kompa-
rator K, einen Operationsverstiarker OP, einen Monovibrator
M und eine von diesem impulsweise einschaltbare Strom-
quelle (Stromsenke) 1.

Beim U/f-Umsetzer wird nach Abb. 14.25a der OP als
Integrator geschaltet, an dessen Eingang die umzusetzende
Spannung u; liegt. Zu Beginn des Vorgangs wird der Integra-
tor durch einen kréftigen Stromimpuls I der Dauer T; in die
positive Richtung getrieben. AnschlieSend wird die entspre-
chende Ladung des Kondensators C; wieder ausgeglichen
durch den Strom i;. Dabei sinkt die Ausgangsspannung des
Integrators auf null und 16st tiber den Komparator und den
Monovibrator erneut einen Ladeimpuls aus. Dieses Wechsel-
spiel wiederholt sich fortlaufend, und zwar umso schneller,
je groBer der ausgleichende Strom i; ist. Die so am Ausgang
gewonnene Impulsfrequenz f = 1/T ist streng proportional
zur Spannung u;. Das beschriebene Wirkungsprinzip trigt
die Bezeichnung Ladungs-ausgleichs-Methode (charge ba-
lancing method).

Die Funktion als f/U-Umsetzer wird mit Abb. 14.25b
beschrieben. Eine ankommende Impulsfolge 16st mit der ne-
gativen Flanke iiber den Komparator und den Monovibrator
jeweils einen Stromimpuls der Dauer T; aus. Der OP wirkt in
diesem Fall als Strom-Spannungs-Umformer mit Tiefpass-
charakteristik im Sinne eines Mittelwertbildners und erzeugt
eine Ausgangsspannung U, proportional der eingehenden
Impulsfrequenz. Durch eine hinreichend hohe Zeitkonstante
T = R, - C, ldsst sich die enthaltene Welligkeit weitgehend
unterdriicken, wodurch der Umsetzvorgang jedoch entspre-
chend langsam wird.

Abb. 14.26 zeigt die Nutzung beider Funktionen zu einer
Analogsignaliibertragung, wobei die Eingangs- und Aus-
gangsseite durch einen Optokoppler OK galvanisch getrennt
sind und daher unterschiedliche Massepotentiale besitzen
diirfen!'. Verwendet wird der Baustein 4151, der als be-

' Zum Optokoppler siehe Abschn. 17.2.

sonders einfache und preiswerte Version im 8 Pin-DIP auf
einen Operationsverstirker als Integrator verzichtet. Die Im-
pulsbreite T; ist einstellbar mit den Schaltelementen Rt und
Crt, der Strom I mit dem Widerstand R;. Kondensator C;
wird mit dem Strom I impulsweise geladen und entlddt
sich in den Pausen iiber Widerstand R;. Sobald dabei die
Spannung u; unterschritten wird, 16st der Komparator den
nichsten Ladeimpuls aus. Das Nachladen geschieht umso
hiufiger, je hoher die Spannung u; ist. In entsprechend kiir-
zeren Zeitabstidnden schickt die Leuchtdiode im Optokoppler
OK Lichtimpulse zu dem benachbarten Fototransistor. Die-
ser wiederum erzeugt die negativen Triggerimpulse fiir den
Monovibrator auf der Ausgangsseite. Die ausgeldsten Strom-
impulse werden dort von einem passiven Tiefpass C, || R,
aufgenommen und in eine Spannung umgeformt. Um den
Ausgang A unabhingig von der Belastung zu machen, schal-
tet man zweckméfig noch einen Pufferverstirker nach, der
als Tiefpass ausgebildet, einer weiteren Welligkeitsunter-
driickung dienen kann. Aufgrund der Integration am Eingang
und Ausgang ist dieses Ubertragungsverfahren relativ trige.
Es verfiigt jedoch gerade deswegen iiber eine hohe Rausch-
unterdriickung und Storsicherheit.

Eine etwas zweckentfremdete Anwendung des Bausteins
4151 zeigt Abb. 14.27a. Mit zwei Bausteinen dieser Art und
einigen externen Elementen kann man einen Treppengenera-
tor bauen. Seine Funktion wird anschaulich beschrieben mit
Abb. 14.27b. Nach dem Einschalten der Betriebsspannung
ladt sich zunichst Kondensator C iiber den Widerstand R
auf, bis die am Pin 6 des Komparators K2 liegende Schwel-
lenspannung erreicht wird. In diesem Augenblick wird der
zugehorige Monovibrator getriggert. Dieser schaltet Tran-
sistor Tr 2 durch, der seinerseits Kondensator C sehr rasch
entlddt. Gleichzeitig 16st der Monovibrator einen Stromim-
puls I, von der Dauer Tj, aus, der Kondensator C, um den
Betrag der Stufenspannung Au aufladt. Anschliefend wird
Kondensator C erneut aufgeladen, womit sich die Vorgiinge
wiederholen. Dabei baut sich die Spannung u, treppenfor-
mig auf, bis der am Pin 6 des Komparators K1 anliegende
Schwellenwert erreicht ist. In diesem Augenblick wird der
Monovibrator des Bausteins 1 getriggert und schaltet iiber
die ihm zugeordnete Stromquelle den externen Transistor
Tr 3, der Kondensator C, entlddt. Wihrend der Zeit T;; hilt
Transistor Tr 1 auch den Kondensator C entladen. Anschlie-
Bend wird dieser freigegeben und erneut aufgeladen, so dass
das Wechselspiel fortgesetzt wird.

Literatur: [14-5, 14-7]
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Abb. 14.25 Spannungs-Frequenz-Umsetzung und Frequenz-Spannungs-Umsetzung. Aufgebaut sind so die Typen
VFC 32, AD 650 und RC 4153, siche Anhang B.14. a U/f-Umsetzer (Prinzipbild), b f/U-Umsetzer (Prinzipbild)
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Abb. 14.26 Analogsignaliibertragung iiber U/f- und f/U-Umsetzer mit optischer Kopplung. Zum Opto-
koppler siehe Abschn. 17.2. Zur Dimensionierung der iibrigen Schaltung gilt: Ry = 12k ... 20k, Rt =
4,7k ... 10k, Cr = 1nF... 100nF, R} =R, = 100k, C; = 0,1 yF... I0puF, C; =1... 100 yF
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Abb.14.27 Treppenspannungsgenerator. a Schaltung, b Spannungs-Zeit-Diagramm
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14.10 Kippschaltungen mit
Unijunction-Transistoren™

Seinem Aufbau nach hat der Unijunction-Transistor (UJT)
Ahnlichkeit mit einem Sperrschicht-Feldeffekt-Transistor
(Abb. 14.28a). Die tiblichen Elektrodenbezeichnungen sind
jedoch vom Bipolartransistor iibernommen, mit dem er die
Ladungstrigerinjektion vom Emitter zur Basis gemeinsam
hat. Die ausgedehnte Basiszone hat zwei Anschliisse B; und
B,, was in der Bezeichnung ,,.Doppelbasisdiode® zum Aus-
druck kommt. Die schwach leitende Verbindung zwischen
den beiden Anschliissen Basis 1 und Basis 2 kann durch Rei-
henschaltung zweier Widerstinde Rg; und Rp, ersatzweise
dargestellt werden, die einen Spannungsteiler mit dem Tei-
lerverhiltnis m bilden (Abb. 14.28b). Solange Ug < 1 - Ugp
ist, befindet sich die Emitter-Basis-Diode im Sperrzustand,
der ,Interbasiswiderstand*“ Rgg = Rp; + Rp> ist relativ grof3
(mehrere k€2). Wird jedoch die Spannung Ug um den Betrag
der Schleusenspannung grofer als die Spannung 1) - Ugg, so
werden Minoritétstrager vom Emitter aus vor allem in den
Bereich der Basis 1 injiziert. Durch Anreicherung mit Mi-
norititstragern — beim hier betrachteten pn-Typ handelt es
sich um Locher — wird der Widerstand Rg; herabgesetzt.
Die Spannung tiber dem Widerstand Rg; sinkt, so dass der
Emitter noch stirker injizieren kann, womit es zu einem Zu-
sammenbruch der Spannung iiber Rg; kommt.

Ein innerer Riickkopplungsmechanismus sorgt also fiir ei-
ne Stromzunahme bei gleichzeitiger Spannungsabsenkung
und fiihrt so zu der typischen Kippcharakteristik nach
Abb. 14.28c. Danach flie3it bei kleinen Spannungen Ug nur
ein sehr kleiner Riickstrom (Sperrstrom) iiber die Emitter-
diode. Mit steigender Spannung Ug kehrt sich die Strom-
richtung um. Am Hockerpunkt (peakpoint) kommt es zum
,.Zlinden* des UJT mit einem Zusammenbruch der Spannung
Ug bei steigendem Strom Ig. Zu diesem Kennlinienbereich
bis zum Talpunkt (valley point) gehort ein negativer diffe-
rentieller Widerstand r. Mit weiter steigendem Strom I folgt
die Charakteristik der Kennlinie der Emitter-Basisstrecke E—
B1 (gestrichelt).

Die Anwendung in einem Kippgenerator zeigt
Abb. 14.29a: Der Kondensator C wird aufgeladen iiber den
Widerstand R bis zur Hockerspannung Up. Dann entlddt er
sich mit einem Stromstof3 iiber die leitende Emitter-Basis-
Diode E-B1 und den Widerstand Ry . Bei ausreichend hohem
Widerstand R reif3t der Stromfluss ab, und der Kondensator
C wird neu aufgeladen. Es treten periodische Kippschwin-
gungen auf. Abb. 14.29b erldutert diesen Vorgang mit der
gestrichelten ,,Schwinglinie” in Verbindung mit der Wider-

12 Unijunction-Transistoren werden auch als Doppelbasisdioden be-
zeichnet.

standsgeraden fiir den Ladewiderstand R. Im Augenblick
des Durchschaltens springt der Strom entlang der Schwing-
linie auf den Wert ign,x und sinkt dann bei gleichzeitiger
Abnahme der Spannung u. bis zum Talpunkt. Hier reifit der
Stromfluss ab, weil die Spannung am Kondensator mit zu-
nehmender Entladung weiter sinken miisste, die Kennlinie
des UJT aber einen Spannungsanstieg verlangt. Die Aufla-
dung des Kondensators kann von der Talspannung aus neu
beginnen (Abb. 14.29c¢).

Voraussetzung fiir eine periodische Wiederholung des Vorgangs ist,
dass die Widerstandsgerade WG die Kippcharakteristik zwischen Tal-
punkt und Hockerpunkt schneidet. Bei zu kleinem Widerstand R stellt
sich ein stabiler Betriebspunkt oberhalb des Talpunktes ein. Der UJT
bleibt durchgeschaltet. Ein zu groBer Widerstand kann zu einem stabi-
len Betriebspunkt unterhalb des Hockerpunktes fiihren, wobei der UJT
standig sperrt. Der in Abb. 14.29c dargestellte Kippbetrieb mit R =
2k fiihrt auf eine Periodendauer T ~ 0,5 t = 2ms. Die Zeit T ist
stark abhéngig von der Ziindspannung Up und diese wiederum von dem
inneren Teilerverhiltnis v, das seinerseits erheblichen Exemplarstreu-
ungen unterliegt. Zum Bild gehort ein n-Wert von ungefdhr 0,4. Ein
noch im Rahmen des Streubereichs moglicher Wert von 0,8 ergidbe T ~
1,5 t. Angesichts dieser Unsicherheit empfiehlt sich ein programmier-
barer UJT!,

Eine kontinuierliche Steuerung der Periodendauer und
damit der Kippfrequenz ergibt sich, wenn man gemil
Abb. 14.30 den Kondensator iiber eine steuerbare Strom-
quelle auflddt. Gebildet wird diese durch einen Operations-
verstirker mit Stelltransistor T1 in Verbindung mit einem
Stromspiegel aus dem pnp-Transistorpaar T2/T3, das zusam-
men mit T1 im integrierten Baustein CA 3096 zur Verfiigung
steht'*. Dazu gilt:

du, u

. u . dllc
icixr —xigz3=C- — — A
Rg dt dt T;
mit T; = C - Rg als ,,Integrationszeit*.

Bei konstantem Strom ic3 ergibt sich ein linearer Anstieg
der Kondensatorspannung uc entsprechend Abb. 14.30b. Die
Schaltung stellt damit einen Sdgezahngenerator mit steuer-
barer Frequenz dar.

Bei niedrigen Spannungen u; — grofer Periodendauer T — zeigt sich
eine Kriimmung des S#gezahnes, die durch einen gewissen Leckstrom
des UJTs verursacht wird. Man kann dem durch eine Verkleinerung des
Widerstandes Rg entgegenwirken bei gleichzeitiger Vergroerung der
Kapazitit C. Dadurch wird dem Kondensator pro Periode mehr Ladung
zugefiihrt bei unverénderter Integrationszeit. Die Leckverluste sind we-
niger wirksam.

Literatur: [14-11]

13Zum programmierbaren UJT (PUT) siehe den folgenden Ab-
schn. 14.11.
14 Siehe Abschn. 10.14.
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Abb. 14.28 Grundbegriffe des Unijunction-Transistors (UJT). a Aufbauschema und Schaltzeichen, b Er-
satzbild, ¢ Kennlinien
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Abb. 14.29 Erzeugung von Kippschwingungen mit UJT. a Grundschaltung, b Schwingungsdiagramm. Die
durchgezogene Kennlinie ig = f (uc) ergibt sich fiir die Reihenschaltung der Strecke E-B1 mit dem Wider-
stand Ry, ¢ Spannungs-Zeitdiagramm
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Abb. 14.30 Steuerbarer Sidgezahngenerator (Rampengenerator) mit UJT. a Schaltbild. *) Der Widerstand
R, dient der Stabilisierung der Ziindspannung Up gegeniiber Temperaturdnderungen, wobei man sich den
positiven TK-Wert des Interbasiswiderstandes Rgg zunutze macht. Dieser fiihrt zu einer Verringerung des
kleinen Ruhestromes von B, nach B und dadurch zu einem Anstieg des Ruhepotentials der Basis 2 mit
steigender Temperatur. Die Spannung Ugp steigt also, wihrend 1 féllt, womit Up etwa konstant bleibt,

b Spannungs-Zeitdiagramm
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14.11 Vierschichtelemente (Thyristoren)

Durch die Hintereinanderschaltung von vier Halbleiter-
schichten mit jeweils abwechselndem Leitfihigkeitstyp
entsteht eine Vierschichtdiode mit insgesamt drei pn-
Ubergiingen (Abb. 14.31a). Der Anschluss an der p-Seite
wird wie bei der einfachen Diode mit Anode, der Anschluss
an der n-Seite mit Katode bezeichnet. Ist die Anode positiv
gegeniiber der Katode, so sperrt der mittlere pn-Ubergang,
im anderen Falle sperren die beiden duBeren pn-Uberginge.
Bei Uberschreitung einer gewissen Grenzspannung kommt
es jedoch zum Durchbruch der Sperrschichten. Es liegt al-
so nahe, die Vierschichtdiode in einer Ersatzschaltung nach
Abb. 14.31b als Reihenschaltung aus drei einzelnen Dioden
bzw. Z-Dioden darzustellen.

In Wirklichkeit wird aber die Diodenersatzschaltung dem
elektrischen Verhalten der Vierschichtdiode nicht gerecht.
ZweckmilBig stellt man sich diese als Kombination eines
pnp- und npn-Transistors nach Abb. 14.31c vor. Bei niedri-
gen Spannungen Uk zwischen Anode und Katode beliebi-
ger Polaritiit ist das System gesperrt. Beim Uberschreiten ei-
ner bestimmten Grenzspannung in positiver Richtung nimmt
der Kollektor-Sperrstrom des Transistors T1 stark zu, so dass
Transistor T2 aufgesteuert wird. Damit setzt eine Mitkopp-
lung ein, die zu einem kippartigen Einschalten beider Tran-
sistoren fiihrt, wenn das Produkt der Stromverstirkungen f; -
B2 > 1 ist. Man spricht auch in Analogie zu dem vergleich-
baren Einschaltvorgang bei einer Gasentladungsrohre vom
Ziinden der Schaltung. Die Spannung bricht dabei iiber der
Anoden-Katoden-Strecke bis auf ungefihr 1 V zusammen, so
dass der Strom stets durch einen Vorwiderstand begrenzt wer-
den muss. Im durchgeschalteten Zustand folgt der Strom der
Spannung etwa nach einer Diodenkennlinie. Bei Unterschrei-
tung eines gewissen ,,Haltestromes* Iy kippt das System wie-
der in den Sperrzustand zuriick. Diesen Vorgang nennt man
Loschen. Beim Uberschreiten der Spannung Ugg in negativer
Richtung tritt ein Durchbruch der duBeren pn-Ubergiinge ein,
wobei sich etwa das Verhalten einer Z-Diode ergibt.

Versieht man die Basen der beiden inneren Transistoren
mit Anschliissen (Gates), so ergeben sich damit Steuermog-
lichkeiten fiir den Ziindvorgang (Abb. 14.32). Es geniigt
ein kurzzeitiges Einpridgen eines ,,Ztindstromes® Igx oder
Iga, um das System bei positiver Spannung Uxk in den
leitenden Zustand zu kippen. Das Vierschichtelement mit
zwei Steuerelektroden nennt man Thyristortetrode, bei einer
Steuerelektrode spricht man von Thyristortriode. Das Vier-
schichtelement ohne Gate heiBt auch Thyristordiode'”.

15 Die Bezeichnung Thyristor ist entstanden aus den Wortern Thyratron
und Transistor. Ein Thyratron ist eine Gasentladungsrohre, die dhnliche
Eigenschaften hat wie ein Thyristor.

Versucht man einen Thyristor aus zwei diskreten Transistoren aufzu-
bauen, so ergibt sich in der Regel kein ausgeprigter Schaltpunkt in der
Kennlinie. Auch ohne dufleren Basisstrom (Gatestrom) geht das Sys-
tem mit dem im Transistor T2 verstirkten Sperrstrom des Transistors
T1 gleich in den Durchlasszustand iiber. Uberbriickt man jedoch die
Basis-Emitter-Strecke des Transistors T2 durch einen Widerstand (ge-
strichelt), so lédsst sich der Sperrstrom ableiten, und man erhilt typisches
Thyristorverhalten. Durch Lichteinwirkung lédsst sich der Sperrstrom
andererseits kriftig erhohen. Diese Moglichkeit nutzt der ,,Fotothyris-
tor* zur Ziindung. Wesentlich fiir ein sicheres Sperren ist in jedem Fall,
dass die Stromverstiarkung 3 bei sehr kleinen Stromen hinreichend klein
wird, damit die Kreisstromverstiarkung V; dann kleiner als eins ist (vgl.
Abschn. 14.1).

Die Anwendung der Steuermoglichkeiten eines Thyris-
tors veranschaulicht Abb. 14.33. Nach dem Schlielen des
Schalters S 14dt sich der Kondensator C auf, bis der erste mit
PUT bezeichnete Thyristor iiber die Anode geziindet wird.
Dieser verhilt sich in der betrachteten Schaltung wie ein
Unijunction-Transistor, bei dem das Teilerverhiltnis v durch
den externen Teiler R; — R; einstellbar ist. Man spricht daher
auch von einem ,,programmierbaren Unijunction-Transistor*
(PUT). Der PUT dient nur als Hilfsthyristor zur Ziindung des
Lastthyristors, fiir den ein normaler katodenseitig gesteuerter
Thyristor eingesetzt ist. Dieser bleibt nach dem Ziinden so-
lange leitend, bis Schalter S gedffnet wird.

Abb. 14.34a zeigt eine mogliche Schaltungsergiinzung
zur Uberspannungsabschaltung mit einem Thyristor UT, ei-
ner Z-Diode und einer Schmelzsicherung Si. Im normalen
Betrieb ist die Z-Diode hochohmig. Der kleine Sperrstrom
wird iiber den Widerstand Ry abgeleitet. Sobald aber die Be-
triebsspannung Ug die Z-Spannung iiberschreitet, wird die
Z-Diode leitend und ziindet den Thyristor UT, was zum Ab-
schalten iiber die Schmelzsicherung fiihrt. Diese radikale
Abschaltmethode wird im englischen Schrifttum als Crow-
bar (Brechstange) bezeichnet. Abb. 14.34b zeigt dazu eine
Schaltungsvariante mit der einstellbaren Z-Diode TL 431,
die eine Einstellung der Schaltschwelle gestattet.

Kleinthyristoren fiir Anodenstrommittelwerte < 1A sind im An-
hang B.14 aufgefiihrt, unter anderem auch die Thyristortetrode BRY 39,
die recht universell einsetzbar ist. Diese ist liber das sehr empfindliche
Katoden-Gate auch durch einen negativen Strom Igg bzw. eine negative
Spannung Ugk abschaltbar. Sie hat damit das Verhalten eines GTO-
Thyristors (GTO = Gate turn-off).

Literatur: [14-11]
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Abb. 14.31 Darstellung der Vierschichtdiode (Thyristordiode). a Aufbau, b Diodenersatzbild, ¢ Transistorer-
satzbild, d Kennlinie. *) Die Kippspannung wird auch mit Ugg bezeichnet (Breakover Voltage)
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Abb. 14.32 Darstellung der Thyristorvarianten mit Steueranschliissen. a Thyristortetrode, b Thyristorsym-
bole und Bezeichnungen. Fiir die katodengesteuerte Version des Thyristors findet man im engl. Schrifttum
meistens die Bezeichnung SCR (Silicon Controlled Rectifier). PUT ist eine Abkiirzung fiir Programmable
Unijunction Transistor.
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Beispie: R=5MQ, C=1uF, R, =R, = b mit einstellbarer Z-Diode. Siehe dazu Abschn. 11.13
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Digitale Verkniipfungs- und Speicherschaltungen

15.1 Diodengatterschaltungen
Gatterschaltungen oder Torschaltungen sind in ihrer Grund-
form Ubertragungsglieder mit mehreren Eingiingen und ei-
nem Ausgang. Je nach Betriebszustand des Gatters kann
der Ubertragungsweg fiir ein Signal vom Eingang zum Aus-
gang freigegeben oder gesperrt werden. Abb. 15.1 zeigt zwei
Ausfiihrungsformen mit nur 2 Eingéngen. Als unabhéngige
Eingangssignale (Eingangsvariable) sind die eingetragenen
Spannungen u; und u, anzusehen, als davon abhingiges
Ausgangssignal (Ausgangsvariable) wird die Spannung u,
betrachtet. Bei offenen Klemmen wird durch den Widerstand
R im ersten Fall der Ausgang A auf Massepotential, im zwei-
ten Fall auf ein positives Potential +Ug gezogen.

Fall a (Hochstwertgatter): Werden positive Eingangsspannungen u;
und u, angelegt, so erhalten die beiden Eingdnge bzw. die Anoden
der Dioden entsprechend positives Potential. Uber die Diode mit dem
hochsten Anodenpotential kommt es zu einem Stromfluss iiber den Wi-
derstand R, die andere Diode bleibt gesperrt. Bei idealen Dioden —
Flussspannung Null — folgt damit der Ausgang A immer genau dem
hochsten Eingangspotential. Bei realen Dioden bleibt das Ausgangspo-
tential um den Betrag der Flussspannung stets darunter.

Fall b (Tiefstwertgatter): Werden die Spannungen u; und u, an die
Eingénge gelegt, so kann nur die Diode mit dem niedrigsten Katoden-
potential leiten, die andere bleibt gesperrt. Uber die leitende Diode wird
der Ausgang A auf das Potential des entsprechenden Eingangs herun-
tergezogen, bzw. auf einen Wert, der um den Betrag der Flussspannung
hoher liegt. Die angegebenen Spannungs-Zeit-Diagramme mit teilweise
kontinuierlich und teilweise sprunghaft sich dndernden Eingangsspan-
nungen verdeutlichen die Funktion der Schaltungen.

In der Digitaltechnik arbeitet man mit sprunghaft sich
andernden Grofen, die sich meistens nur zwischen zwei Zu-
stinden dndern im Sinne einer zweiwertigen oder bindren
Logik. Spannungen als binédre Variable oder entsprechende
Potentiale beschreibt man dann nur durch die Merkmale Low
= L und High = H. Dabei steht das Symbol H fiir ,ho-
he* Spannung bzw. ,hohes* Potential (z. B. einige Volt) und
das Symbol L fiir vergleichsweise niedrige Spannung bzw.
niedriges Potential (z. B. 0,5V oder 0 V). Mit dieser Verein-
barung lésst sich die Funktion der beiden Gatter nach den
Funktionsdiagrammen in Abb. 15.2 beschreiben oder noch
einfacher durch die daneben stehenden Funktionstabellen.
Entsprechend der iiblichen Darstellungsweise werden in den
Tabellen die Variablen selbst mit den gleichen Kurzzeichen
wie die entsprechenden Ein- und Ausgénge benannt.
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Ordnet man, wie es durch den physikalischen Sachver-
halt auch naheliegt, dem Zustand ,,H** formal den Wert 1 und
dem Zustand ,,L* den Wert 0 zu, so folgen damit die ange-
gebenen ,,Wahrheits- oder Logiktabellen®, nach denen sich
das Hochstwertgatter als ODER-Schaltung und das Tiefst-
wertgatter als UND-Schaltung darstellt. Diese Zuordnung
ist willkiirlich und wird als positive Logik bezeichnet. Bei
umgekehrter Zuordnung — bei negativer Logik — werden in
der Wahrheitstabelle Einsen und Nullen vertauscht. Damit
vertauschen die Schaltungen ihre logische Funktion. Die Be-
nennung einer Schaltung als ODER-Gatter oder UND-Gatter
ist also nur eindeutig in Verbindung mit einer bestimmten
Zuordnungsvorschrift im Sinne einer positiven oder nega-
tiven Logik. Unabhingig davon kann man feststellen, dass
das Hochstwertgatter sich als ODER-Schaltung gegeniiber
,-H-Pegeln* und als UND-Schaltung gegeniiber ,,L-Pegeln*
verhilt. Das Tiefstwertgatter verhlt sich ,,von Natur aus®
umgekehrt'.

Abb. 15.3 zeigt, wie man durch Hinzuschaltung weite-
rer Dioden die Zahl der Einginge erweitern kann. Dazu
steht gelegentlich ein spezieller ,,Expandereingang™ E zur
Verfiigung. Bei idealen Dioden wire eine unbegrenzte Er-
weiterung zuldssig. Jede reale Diode bringt aber in die
Schaltung Schalt- und Sperrschichtkapazitét ein, so dass da-
mit das Umschaltverhalten des Gatters dynamisch ungiinstig
beeinflusst wird. Eine weitere Grenze setzt der Diodensperr-
strom.

Der Arbeitswiderstand R — meist in der Grofenordnung k2 — muss in
Verbindung mit der Belastung durch etwaige Widerstinde R und Ry so
dimensioniert werden, dass die Ausgangsspannung innerhalb bestimm-
ter Toleranzfelder beziiglich L-Potential und H-Potential liegt, damit
eine eindeutige Erkennbarkeit des Schaltzustandes immer gewéhrleis-
tet ist. Beim ODER-Gatter zieht der Widerstand Ry den Ausgang in
Richtung H, wenn er nach den Eingangswerten L-Potential aufweisen
muss. Beim UND-Gatter zieht der Widerstand R den Ausgang in Rich-
tung L, wenn er auf H-Potential zu liegen hat. Diese Wirkung ist bei der
Nachschaltung weiterer Schaltglieder stets zu beachten.

Literatur: [15-1, 15-2, 15-3]

DIN 41859

! Alle Schaltungen, deren Funktion man formal durch eine Logiktabelle
beschreiben kann, bezeichnet man auch als logische Schaltungen. Im
Folgenden wird stets positive Logik zugrunde gelegt.

E. Bohmer, D. Ehrhardt, W. Oberschelp, Elemente der angewandten Elektronik, https://doi.org/10.1007/978-3-8348-2114-0_15
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Abb. 15.1 Diodengatterschaltungen mit zwei Eingéingen. a als Hochstwertgatter, b als Tiefstwertgatter
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Abb. 15.2 Funktion und Logik der Diodengatter mit zwei Eingiingen. a ODER-Schaltung. *) Die Aus-
gangsvariable nimmt den Wert 1 an, wenn mindestens eine Eingangsvariable den Wert 1 hat. Das Zeichen
> oder die einfachere Version > darf weggelassen werden, wenn dadurch keine Unklarheiten entstehen,
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Abb. 15.3 Erweiterte Diodengatter mit Belastung und zusitzlichem Expandereingang. a ODER-Gatter fiir
positive Logik, b UND-Gatter fiir positive Logik
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15.2 Emitterschaltung als Inverter

Nach der UND- und ODER-Schaltung ist der Inverter die
wichtigste logische Schaltung. Fiir das digitale Signal hat
dieser nur einen Eingang E und einen Ausgang A, deren
charakteristische Zustinde sich jeweils komplementir zuein-
ander einstellen. Er fiihrt damit die logische Grundfunktion
der Negation aus und wird auch als NICHT-Glied bezeichnet.
Im neuen Schaltzeichen nach Abb. 15.4a wird dieses Verhal-
ten ausgedriickt durch den ,,Negationskreis* am Ausgang.

Die technische Realisierung ist mit der Emitterschaltung
nach Abb. 15.4b moglich. Darin wird der Transistor T als
Schalter betrieben. Bei geniigend kleiner Eingangsspannung
u. (Low-Potential L) ist der Transistor gesperrt, und der Aus-
gang A befindet sich auf High-Potential H. Wird dagegen die
Eingangsspannung hinreichend groB3, so wird der Transistor
leitend, und der Ausgang geht auf Low-Potential. Die Schal-
tung wirkt als Umkehrstufe. Mit der Zuordnung L = 0 und
H = 1 fiir Eingang und Ausgang erfiillt sie die in Abb. 15.4a
angegebene Logiktabelle.

Abb. 15.4c beschreibt den Ubergang zwischen den bei-
den Schaltzustinden. Danach darf sich bei der vorgegebenen
Dimensionierung die Eingangsspannung im Bereich 0 <
Ue < UeLmax = 3V bewegen, ohne dass der auf H-Potential
befindliche Transistorausgang eine nennenswerte Potentia-
landerung erfihrt. Bei ue = 3V wird nach Mafigabe des
Spannungsteilers R; — R, die Basis-Emitterspannung Ugg =
0,5 V. Eine weitere Erhohung fiihrt zu einem Aufsteuern des
Transistors und infolge des ansteigenden Kollektorstromes
zu einem steilen Abfall der Ausgangsspannung u, bis auf
einen sehr niedrigen Wert < 0,5V. Je nach Stromverstir-
kung des Transistors wird dieser Zustand bei ue = Uepmin =
4 ... 5V erreicht. Fiir u, > u.ym;, befindet sich der Transistor
in der Sittigung.

Die durchgezogene Kennlinie gilt fiir den Leerlaufbetrieb
(Ry, Ry, — o0). Bei Belastung ergeben sich die gestrichelten
Abweichungen. Wieder zieht ein Widerstand R einen auf
H-Potential befindlichen Ausgang gegen O V und ein Wider-
stand Ry einen auf L-Potential befindlichen Ausgang gegen
+Ug?. Unter dem Einfluss der Last kann die Spannung u,
im High-Zustand auf U,y,, absinken und im Low-Zustand
auf U, .« ansteigen. Die ordnungsgemifle Ansteuerung ei-
ner Folgeschaltung bleibt trotzdem gewéhrleistet unter der
Voraussetzung: Uupgmin > Uetmin UNd Uglmax < UeLmax- Man

2 Vgl. Abschn. 15.1, Lastabhingigkeit der ODER- und UND-Schaltung.

bezeichnet die jeweilige Differenz dieser Spannungswerte
als Storabstand Sy bzw. S;.. Abb. 15.4d veranschaulicht dies.
In der Hintereinanderschaltung (Kettenschaltung) mehrerer
Schaltglieder konnen zufillige Anderungen der Eingangs-
spannung bis zu dieser Grofe toleriert werden, ohne dass
eine Anderung (Storung) des bestehenden Schaltzustandes
eintritt.

Abb. 15.5 zeigt eine Kettenschaltung aus drei gleichar-
tigen Inverterstufen mit einem Rechteckgenerator am Ein-
gang. Untersucht werde das Verhalten des mittleren Gliedes,
das sich in einer ,,normalen Umgebung® befindet. Bei nied-
riger Schaltfrequenz erhilt man ein Oszillogramm entspre-
chend Abb. 15.5a mit scheinbar unendlich steilen Flanken.
Eine bessere zeitliche Auflosung bei hoher Schaltfrequenz
lasst jedoch eine gewisse Schalttrigheit gemifl Abb. 15.5b
erkennen. Man unterscheidet dazu zwischen den Flanken-
zeiten (Ubergangszeiten) tr und den Verzogerungszeiten
(Laufzeiten) t,. Es gibt jeweils ein Paar dieser Zeiten ent-
sprechend den beiden verschiedenen Ubergingen L — H und
H — L. Die Zeiten ttiy und tty. werden aufler von den
transistoreigenen Schaltzeiten® auch wesentlich bestimmt
durch Lastkapazititen. Fiir die Bestimmung der Zeit t, dient
iiblicherweise der 50 %-Wert (Mittelwert Uy — Uy ) als Be-
zugsgrofle, wie Abb. 15.5b veranschaulicht.

Eine schnelle digitale Steuerung verlangt kurze Schaltzei-
ten mit dem unvermeidlichen Nachteil, dass sie dann auch
durch die Einwirkung sehr kurzer Storimpulse beeinflusst
werden kann. Relativ trige Schaltglieder mit langen Flan-
kenzeiten dagegen sprechen nicht darauf an. Die Storimpulse
diirfen dann in ihrer Hohe sogar die ,,statischen Storabstén-
de* Sy und Sy iibersteigen. Die beiden Forderungen nach
hoher Storsicherheit und grofler Schnelligkeit stehen also zu-
einander im Widerspruch.

Abb. 15.6 zeigt, wie man besonders storsichere Schalt-
glieder realisieren kann. Nach Abb. 15.6a wird die Spannung
UerLmax und damit der L-Storabstand Sy erhoht durch eine
vorgeschaltete Z-Diode. Gleichzeitig muss zur Erhaltung des
H-Storabstandes die Betriebsspannung erhtht werden.

Eine Erhohung der dynamischen Storsicherheit ergibt
sich, wenn man die Flankenzeiten trpy und try;, vergro-
Bert, beispielsweise durch die Zuschaltung einer duferen
Kollektor-Basis-Kapazitidt (Abb. 15.6b). Der Inverter wird
damit trige. Die sog. LSL-Schaltungen machen von beiden
MaBnahmen nach Abb. 15.6 Gebrauch?.

3 LSL = Langsame storsichere Logik
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Abb. 15.4 Emitterschaltung als Inverter. Vgl. auch die Abschn. 10.2 und 10.4. a Inverter allgemein, b Schal-
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15.3 NOR- und NAND-Gatter in DTL-Technik®

Durch Kombination einer ODER-Schaltung mit einem Inver-
ter nach Abb. 15.7a erhidlt man die Darstellung der ODER-
NICHT-Funktion bzw. der ,,NOR-Funktion®“. Man spricht
auch von einem NOR-Gatter. Analog ergibt sich durch Ket-
tenschaltung eines UND-Gatters mit einem Inverter nach
Abb. 15.7b eine UND-NICHT-Schaltung oder ein ,,NAND-
Gatter”. Beim NOR-Gatter geniigt offenbar H-Potential an
einem Eingang, um den Transistor durchzusteuern und damit
L-Potential am Ausgang einzustellen. Der notwendige Steu-
erstrom flie3t tiber die gerade leitende Diode. Der Ausgang
des vorangehenden Schaltgliedes wird dadurch gegen Mas-
se belastet wie durch einen Widerstand R; >. H-Potential am
Ausgang erhilt man, wenn alle Eingéinge auf L-Potential lie-
gen und die Dioden nichtleitend sind.

Beim NAND-Gatter miissen alle Einginge auf H-
Potential liegen, damit der Transistor iiber die Widerstéinde
R und Rj; aufgesteuert wird. Alle Dioden an den Eingéngen
sind dann gesperrt und fiihren nur einen sehr geringen — bei
Si-Dioden vernachlédssigbaren — Sperrstrom. Sofern auch nur
ein Eingang auf L-Potential liegt, wird iiber die betreffende
Diode der Steuerstrom fiir den Transistor abgeleitet, so dass
dieser sperrt. Der tiber die Diode und den Widerstand R; ge-
leitete Strom flie3t aus dem Eingang heraus und belastet den
Ausgang des vorangehenden Schaltgliedes wie ein nach H-
Potential ziehender Widerstand Ry°.

Offenbar belasten NOR-Schaltung und NAND-Schaltung das voran-
gehende steuernde Schaltglied in verschiedener Weise. Es ist jeweils
nur eine bestimmte Grenzlast zuléssig, damit die Toleranzbereiche fiir
das L- und H-Potential nach MaBgabe der Ubertragungskennlinie ein-
gehalten werden. Die Letztere hat fiir NOR- und NAND-Glied im
Prinzip den gleichen Verlauf wie fiir den einfachen Inverter. Um einen
moglichst steilen Ubergangsbereich in der Ubertragungskennlinie zu
erhalten, kann man beim NAND-Gatter den Widerstand R, durch ei-
ne Reihenschaltung aus Dioden ersetzen (im Schaltbild angedeutet). In
monolithischer Technik sind diese leichter herstellbar als engtolerierte
Widerstinde’.

Man kann jeweils mit NOR-Gattern und NAND-Gattern
allein nach Abb. 15.8a alle drei Grundverkniipfungen reali-
sieren. Die NICHT-Funktion erhilt man, indem man einfach
alle Einginge untereinander verbindet. Beim NOR-Gatter

4DTL = Dioden-Transistor-Logik, heute weitgehend abgeldst durch
TTL, siehe Abschn. 15.4.

5 Siehe ,Inverter, Abschn. 15.2 und ,.Diodengatterschaltungen®, Ab-
schn. 15.1.

6 Siehe ,Inverter”, Abschn. 15.2 und ,.Diodengatterschaltungen®, Ab-
schn. 15.1.

7 Digitale Schaltungen werden heute fast ausschlieBlich als ICs herge-
stellt.

kann man auch die iiberzihligen Eingéinge mit Masse, beim
NAND-Gatter mit dem Pluspol der Betriebsspannungsquel-
le verbinden. Es ist moglich, jede beliebig komplizierte
logische Schaltung nur mit NOR- oder nur mit NAND-
Gattern aufzubauen. Die letztere Schaltung wird bevor-
zugt angewendet. Sie ermdglicht auch in der sog. Wired-
AND-Schaltung die Realisierung der UND-ODER-NICHT-
Funktion durch Verbindung der Ausginge zweier NAND-
Gatter (Abb. 15.8b).

Die Bezeichnung ,,Wired-AND* riihrt daher, dass bei der Zusammen-
schaltung der Ausginge A; und A, in Bezug auf diese Ausginge
eine UND-Schaltung entsteht: A kann nur dann H-Potential annehmen,
wenn nach den Eingangspegeln der Einzelgatter jeweils A; und A, auf
H-Potential gehen miissen. Man findet auch die Bezeichnung Phantom-
UND-Schaltung. Es eignen sich dafiir besonders NAND-Gatter mit
offenem Kollektor, denen man extern einen gemeinsamen Kollektorwi-
derstand als Pull-up-Widerstand zuschaltet, wie im néchsten Abschnitt
noch ausgefiihrt wird.

Abb. 15.9 zeigt zwei NAND-Gatter, ausgefiihrt in in-
tegrierter Technik, fiir hohere Ausgangsbelastung und die
meist verwendete Betriebsspannung Ug = 5V. Im ersten
Fall wird, wenn alle Eingiinge auf H-Potential liegen, iiber
den Treibertransistor T1 dem Schalttransistor T2 ein relativ
hoher Basisstrom zugefiihrt. Damit wird T2 stark gesittigt
und so befdhigt, einen verhdltnismaBig groBen Laststrom Iy
nach Masse abzuleiten. Dagegen kann bei H-Potential am
Ausgang, begrenzt durch den Kollektorwiderstand (5 kS2),
nur ein relativ kleiner Strom aus der Ausgangsklemme her-
ausflieBen. Mit dieser Eigenschaft eignet sich die Schaltung
besonders fiir die Ansteuerung von NAND-Gattern. Wie
grof} die mogliche Ausgangsverzweigung ist, wird mit dem
Begriff ,,Fan-out* beschrieben. Die Eingangsaufficherung
(Zahl der Eingénge) wird oft mit ,,Fan-in* bezeichnet. Gele-
gentlich wird darunter auch die normierte Eingangslast, der
sog. Eingangslastfaktor, verstanden (Vorsicht!).

Bei der Gegentaktschaltung nach Abb. 15.9b ist bei L-
Pegel am Ausgang Transistor T3 leitend, bei H-Pegel dage-
gen Transistor T2. Die ,,Hubdiode™ D2 dient dem sicheren
Sperren von Transistor T2, wenn T1 und T3 leiten. Die
Schaltung kann offenbar iiber Transistor T2 einen relativ
groBBen Strom abgeben und iiber Transistor T3 einen relativ
grofen Strom aufnehmen. Damit eignet sich diese Schal-
tung sowohl fiir die Ansteuerung einer grofleren Anzahl von
NAND- wie auch NOR-Gattern. Wegen ihres Aussehens
wird sie in der Literatur als Totem-Pole-Schaltung (wortlich:
Totem-Pfahl, totem pole circuit) bezeichnet.

Literatur: [15-1, 15-2, 15-3]
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Abb. 15.8 Verkniipfungen mit NOR- und NAND-Gliedern. a Grundoperationen. Die Funktionsbeschreibung
mit Buchstabensymbolen entspricht der Darstellungsweise der Schaltalgebra, b UND-ODER-NICHT-
Funktion durch ,,Wired-AND*

Abb. 15.9 DTL-Leistungsgatter. Hergestellt um 1970 als IC-Bausteine von der Fa. VALVO (heute Philips).
a mit Eintakt-Ausgang. *) Die Datenblitter geben den maximal moglichen Fan-out-Wert an, bezogen auf eine
Einheitslast, b mit Gegentakt-Ausgang
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15.4 Grundschaltungen der TTL-Technik®

Die TTL-Technik stellt eine Weiterentwicklung der
DTL-Technik dar. Wesentliches Merkmal der TTL-
Schaltungsart ist der Multiemittertransistor am Gatterein-
gang (Abb. 15.10). Die dargestellte Schaltung mit einer
Gegentakt-Ausgangsstufe vom Totem-Pole-Typ stellt ein
NAND-Gatter dar. Die Schaltung arbeitet wie folgt: Liegt
mindestens ein Eingang (Emitter) auf L-Potential, so wird
der Eingangstransistor gesittigt leitend. Sein Basisstrom
liegt in der Groflenordnung 1 mA. Als Kollektorstrom flief3t
jedoch nur ein aus der Basis des Transistors T2 austretender
Sperrstrom, so dass der Emitterstrom praktisch gleich dem
Basisstrom ist. Transistor T2 wird gesperrt, da seine Basis
auf L-Potential gezogen wird. Damit wird auch Transistor
T4 gesperrt, T3 dagegen wird leitend und zieht als Emit-
terfolger den Ausgang auf H-Potential. Sofern alle Emitter
des Transistors T1 auf H-Potential geschaltet werden, wird
T1 invers leitend’. Es flieBt ein Strom in die als Kollektor
wirkenden Emitter hinein, der zusammen mit dem zuflieBen-
den Basisstrom Transistor T2 aufsteuert. Damit wird auch
T4 leitend, der den Ausgang auf L-Potential zieht, T3 wird
gesperrt.

Wihrend des Umschaltvorgangs sind kurze Zeit — bei normalem Um-
schalten etwa 10 ns — Transistor T3 und T4 gleichzeitig leitend, so dass
in dieser Ubergangszeit ein unvermeidlicher groBer Strom iiber beide
Transistoren (current spike) fliet, dessen Grofenordnung einige mA
betriigt'®. Die Diode in der Emitterleitung des Transistors T3 sorgt je-
doch danach fiir ein sicheres Sperren dieses Transistors. Sie vergrofert
praktisch seine Eingangsschwellenspannung, indem sie sein Emitterpo-
tential um etwa 0,6 V anhebt.

Die beschriebene Funktion fiihrt zu den typischen Uber-
tragungskennlinien nach Abb. 15.10b, die fiir zwei ver-
schiedene Belastungen und eine Temperatur Ty = 25°C
dargestellt sind. Es handelt sich um mittlere Kennlinien
innerhalb eines gewissen Streubandes, gemessen bei der
normalen Betriebsspannung Ug = 5 V. Als Belastung sind
TTL-Schaltungen zugrunde gelegt, die den gleichen Eingang
haben wie das beschriebene Gatter selbst (Einheitslasten).

8 TTL = Transistor-Transistor-Logik.

9 Die inverse Stromverstirkung ist wesentlich kleiner als eins, so dass
der Strom begrenzt wird. Uberziihlige Emitter sind zweckmiBig auf H-
Potential zu legen.

"0Beim gleichzeitigen Umschalten mehrerer Gatter konnen diese
Stromspitzen einen Einbruch der Betriebsspannung bewirken. Abhilfe
schaffen Abblockkondensatoren zwischen der Plusleitung und Masse,
hier meistens als ,,Stiitzkondensatoren* bezeichnet.

Von diesen muss der auf L-Potential befindliche Ausgang je-
weils einen Strom von etwa 1,1 mA (maximal 1,6 mA, worst-
case) aufnehmen. Der auf H-Potential befindliche Ausgang
dagegen braucht nur einen Strom von jeweils 20 yA in um-
gekehrter Richtung zu liefern.

Uber den Kennlinien sind die fiir alle TTL-Gatter zulissigen Bereiche
fiir den Eingangspegel angegeben. Der dazwischen liegende Uber-
gangsbereich umfasst auch temperaturbedingte Kennlinienschwankun-
gen und gilt als verbotene Zone. Er ist beim Umschalten eines Gatters
moglichst schnell zu durchlaufen. Die Ansteuerflanken sollen kiirzer als
1 us sein, da innerhalb des Ubergangsbereiches eine gewisse Schwing-
neigung der Schaltung besteht.

Abb. 15.10c zeigt das Anschlussbild eines hiufig be-
nutzten Vierfach-NAND-Gatters im DIL-Gehduse, und
Abb. 15.10d gibt eine Ubersicht iiber die wesentlichen Kenn-
daten der ,,Schaltungsfamilie® 74XX. Weitere Bausteine fol-
gen im Anhang B.15.

Kombiniert man zwei NAND-Gatter nach Abb. 15.11a
bei gleichzeitiger Einsparung einer Ausgangsstufe, so erhilt
man eine invertierende UND-ODER-Schaltung. Sie redu-
ziert sich auf ein einfaches NOR-Gatter, wenn man nur
jeweils einen Emitter der Eingangstransistoren T11 und
T12 verwendet. Die mit dieser Schaltung realisierte UND-
ODER-NICHT-Funktion ldsst sich auch darstellen durch die
Wired-AND-Schaltung nach Abb. 15.11b. Diese ist jedoch
nur moglich bei TTL-Schaltungen mit offenem Kollektor,
die mit einem gemeinsamen Pull-up-Widerstand zusammen-
geschaltet werden konnen. Eine Zusammenschaltung von
Totem-Pole-Ausgéngen ist nicht zulédssig, da in diesem Fall
hohe Kurzschlussstrome iiber gleichzeitig leitende Transis-
toren T3 und T4 verschiedener Gatter auftreten konnen.

Die ausgangsseitige Zusammenschaltung von Gattern mit
Gegentaktausgang wie bei der Wired-AND-Schaltung ist
moglich, wenn die Ausgangstransistoren iiber einen zusétz-
lichen Sperreingang — meistens mit ,,Enable bezeichnet —
gleichzeitig gesperrt werden konnen (Abb. 15.12). Wegen
dieses dritten moglichen Schaltzustandes neben H und L
spricht man dann von einer Tristate-Logik. Bei einer Ver-
bindung mehrerer Ausginge derartiger Schaltungen darf nur
jeweils ein Ausgang freigegeben werden, der dann das Po-
tential aller anderen bestimmt. Die Sperrfihigkeit des Aus-
gangs ist von grundsitzlicher Bedeutung fiir den Betrieb von
Sammelleitungen, wobei mehrere Gatter eine gemeinsame
Ausgangsleitung (Datenbus) benutzen.

Literatur: [15-2, 15-4, 15-5]
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Abb. 15.10 TTL-NAND-Gatter (Standardausfiihrung). a Grundschaltung, b Ubertragungskennlinie, ¢ Bau-
stein 7400. Erster Baustein einer umfangreichen Schaltungsfamilie. Die ersten beiden Ziffern stehen fiir die
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Abb. 15.11 Invertierende UND-ODER-Schaltungen (UND-ODER-NICHT-Schaltungen). a als monolithischer
Baustein (7451), b als Wired-AND-Schaltung
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Abb.15.12 TTL-Tristate-Schaltung. a Schaltung, b Funktionstabelle
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15.5 Schottky- und ECL-Schaltungen

Das Streben nach kiirzeren Schaltzeiten fiihrte zur Entwick-
lung der Schottky-TTL-Schaltungen. Dabei handelt es sich
um sogenannte ungesittigte Logikschaltungen, bei denen die
einzelnen Transistoren nicht bis in die Sattigung hinein auf-
gesteuert werden, um die dadurch bedingten Verzogerungs-
zeiten zu vermeiden. Bei der Schottky-TTL-Technik wird
dies erreicht durch den Einsatz von Schottky-Transistoren.
Diese Sonderform des Transistors erhélt man entsprechend
Abb. 15.13 durch Kombination eines herkémmlichen Bi-
polartransistors mit einer Schottky-Diode'!. Die Letztere
entsteht nach Abb. 15.13a durch den Kontakt eines Metal-
les mit n-Silizium bestimmter Leitfahigkeit. Im Gegensatz
zu normalen Dioden weist sie im Durchlasszustand prak-
tisch keine Ladungsspeicherung auf und gilt daher als ex-
trem schnelle Schaltdiode ohne messbare Sperrverzogerung.
Durch Uberlappung des Basisanschlusses aus Aluminium
mit der Kollektorzone lisst sich die Schottky-Diode unmit-
telbar in einen npn-Transistor integrieren. Sie wirkt dann als
Klemmdiode zwischen Basis und Kollektor (Antiséttigungs-
diode). Wegen der geringen Flussspannung von 0,3 ... 0,4V
ist eine zusitzliche Hubdiode wie beim Einsatz normaler Si-
Dioden nicht erforderlich!?.

Eine breite Anwendung fand der Schottky-Transistor
erstmals um 1970 bei der Einfiihrung der Schottky-TTL-
Schaltungen mit der Kurzbezeichnung S-TTL. Abb. 15.13¢
zeigt ein NAND-Gatter aus dieser ,,Schaltungsfamilie* mit
vielen einzelnen Bausteintypen. Die Schottky-Dioden am
Eingang der Gatter dienen zur Ddmpfung von Stérimpulsen,
die sich aufgrund von Leitungsreflexionen ausbilden kdnnen.
Sie wirken als Klemmdioden fiir alle negativen Unterschwin-
ger auf der Eingangsleitung.

Nachteilig bei der alten Schottky-Familie S-TTL ist ihr
hoher Stromverbrauch (grof3e Netzteile) bzw. ihre hohe Ver-
lustleistung. Um diese zu reduzieren, sind in der Folge-
zeit durch Schaltungsvariation weitere konkurrierende TTL-
Baureihen in Schottky-Technik entstanden, so dass sich das
folgende Bild ergibt:

Bezeich- | Einfiih-
nung rungsjahr
Herkommliche | Schottky-TTL (S-TTL) 74SXX 1969
Schottky- Low-Power-Schottky-TTL | 74LSXX | 1971
Familien (LS-TTL)
Neuere FAST-Schottky-TTL T4FXX 1979
Schottky- (F-TTL)
Familien Advanced-Low-Power- T4ALSXX | 1980
Schottky-TTL (ALS-TTL)
Advanced-Schottky-TTL | 74ASXX | 1982

(AS-TTL)

1 Benannt nach W. Schottky (Halbleiterphysiker).
12 Siehe dazu Abschn. 10.4.

Fiir alle TTL-Familien gilt die einheitliche Betriebsspannung
von 5V sowie Pin- und Funktionskompatibilitit bei Schal-
tungen gleichen Typs. Aufgrund gleicher Eingangs- und
Ausgangspegel ist beliebige Zusammenschaltbarkeit mog-
lich. Die Unterschiede ergeben sich aus Abb. 15.14.

Abb. 15.14a gibt die zuldssige Strombelastung fiir normale Gegentakt-
Ausginge an, z.B. 20mA als ,,Sink-Strom* und 1 mA als ,,Source-
Strom*“ bei der S-Familie. Bei dieser Belastung bleiben die zugehorigen
Ausgangspegel L bzw. H noch ungestort. Die absoluten Grenzwerte fiir
den Strom liegen jedoch dartiber.

Abb. 15.14b weist die AS-Familie als die schnellste TTL-Familie
aus, dicht gefolgt von ,FAST* mit deutlich geringerer Verlustleis-
tung. ,,ALS* hat eindeutige Vorziige gegeniiber ,,LS*, der gegenwirtig
noch meistverbreiteten Logikfamilie, von der ,,Standard-TTL* prak-
tisch ganz verdringt wurde.

Ein anderer Weg zum Aufbau ,,ungesittigter Logikschal-
tungen® nutzt das Prinzip des Stromumschalters mit Emit-
terkopplung nach Abb. 15.15a (ECL-Technik). Die Grund-
schaltung hat zwei Eingidnge wie ein Differenzverstirker,
wobei der eine auf ein festes Referenzpotential zwischen
+Ug und —Ugp gelegt wird. Durch den Widerstand Rg wird
der Summenstrom fiir das emittergekoppelte Transistorpaar
so begrenzt, dass eine Sittigung bei normaler Ansteuerung
ausgeschlossen wird. Liegt der Eingang E gegeniiber dem
Referenzeingang auf einem geniigend tiefen Potential, so ist
Transistor T1 gesperrt, Strom fliet nur iiber Transistor T2.
Schaltet man dagegen den Eingang E auf ein hoheres Po-
tential, so iibernimmt Transistor T1 den Strom, wihrend T2
sperrt.

Den Aufbau eines ECL-Gatters zeigt Abb. 15.15b. Die
eingefithrten Systeme nach dieser Schaltungsart arbeiten
mit einer negativen Betriebsspannung Ug = —5,2V und
den angegebenen Pegelwerten. Wenn Eingang E; oder E,
oder E; H-Potential erhilt, wird der betreffende Transis-
tor leitend, T2 dagegen sperrt. Am Ausgang A; stellt sich
dann H-Potential, am Ausgang A, L-Potential ein. Die
beiden Emitterfolger sorgen dafiir, dass ein niederohmiger
belastungsfihiger Ausgang gebildet wird. Andererseits erge-
ben sich in Verbindung mit ihren Basis-Emitterspannungen
(0,6...0,7V) die richtigen Pegelwerte am Ausgang.
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15.6 CMOS-Logikschaltungen

Ein wesentlicher Teil der Digitaltechnik arbeitet mit CMOS-
Schaltungen. Die 4000er Baureihe (Standardreihe) stellt da-
zu etwa 150 verschiedene Bausteine zur Verfiigung'?. Die
Grundschaltung ist der Inverter, grundsitzlich versehen mit
einer Eingangsschutzschaltung und meistens auch mit ei-
ner Ausgangstreiberstufe (Puffer) entsprechend Abb. 15.16.
Die Pufferstufe besteht aus zwei hintereinander geschalte-
ten Invertern. Die Ausgangstransistoren haben vergroB3erte
Strukturen. Sie werden dadurch niederohmig und machen
den Ausgang weniger lastabhiingig. Die Ubertragungskenn-
linie wird versteilert. Sie wird dann zur reinen Schalterkenn-
linie (gestrichelt) und eignet sich nicht mehr fiir analoge
Verstiarkerzwecke. Schaltglieder mit zusitzlicher Pufferstufe
(buffer) werden gekennzeichnet durch den Zusatz ,.B* (B-
Serie), ungepufferte durch den Zusatz ,,UB* (unbuffered).
Abb. 15.16c¢ zeigt aus der B-Serie den Baustein 4049B, der
entsprechende nichtinvertierende ,,Bruder* heifit 4050B.

Abb. 15.17a zeigt die Erweiterung einer Inverterschaltung
zu einem NOR-Gatter mit zwei Eingéngen. Eingangsschutz-
schaltung und Ausgangspuffer sind weggelassen. Befinden
sich El und E2 auf L-Potential, so sind beide p-Kanal-
FETs leitend, wihrend die n-Kanal-FETs sperren. Der Aus-
gang liegt auf H-Potential. Wenn einer der beiden Einginge
oder beide auf H-Potential gehen, erscheint am Ausgang
L-Potential. Durch eine Vertauschung der Reihen-Parallel-
Anordnung gewinnt man das NAND-Gatter. Gatter mit mehr
als zwei Eingéngen lassen sich aufbauen iiber eine syste-
matische Erweiterung der Reihen-Parallel-Anordnung durch
Zuschaltung weiterer FETs.

Abb. 15.18a zeigt die Erweiterung eines Ausgangspuffers
um ein Ubertragungsgatter, wodurch ein Tristate-Ausgang
erreicht wird'*. Eine andere Losung dazu zeigt Abb. 15.18b.
Bei H-Potential am Anschluss S schalten die beiden dufleren
FETs durch und machen damit den inneren Inverter funk-
tionsfahig. Bei L-Potential dagegen wird dieser beidseitig
abgetrennt.

Im Vergleich mit TTL-Schaltungen sind zusammenfassend folgende Ei-
genschaften zu nennen:

1. Im Ruhebetrieb nehmen CMOS-Schaltglieder praktisch keinen
Strom auf. Nur beim Umschalten tritt dhnlich wie bei TTL-
Schaltungen ein kurzzeitiger Querstrom auf. Der Stromverbrauch
ist insgesamt geringer.

2. Die Gattereingénge fiihren auf die isolierten Gates der MOSFETs.
Wegen dieser extrem hochohmigen Eingénge sind bedeutend hohere
Fan-out-Werte moglich als in der TTL-Technik.

3. Der Storabstand ist bei CMOS-Schaltungen groBer als bei TTL-
Schaltungen. Die Storsicherheit ist grofer.

13Vgl. Abschn. 9.9 und 9.10. Beschrieben werden dort die Bausteine:
4007, 4066, 4016, 4051 und 4052.

14 Zum Transmissionsgatter (Ubertragungsgatter) siehe Abschn. 9.10,
zum Tristate-Ausgang Abschn. 15.4.

Diese Vorteile haben dazu gefiihrt, dass neben Standard-
CMOS weitere CMOS-Familien entwickelt wurden, insbe-
sondere die 1981 eingefiihrte High-Speed-CMOS-Serie 74
HC... Diese erreicht die Schaltgeschwindigkeit der TTL-
Reihe 74 LS. Sie ist ausgelegt fiir eine Betriebsspannung
zwischen 2V und 6V, wihrend die dltere Standardreihe
CMOS 4000 mit Betriebsspannungen zwischen 5 Vund 15V
arbeiten kann. Viele Funktionen der TTL-LS Reihe sowie
einige der Reihe CMOS 4000 sind in die neue HCMOS-
Reihe iibernommen worden. Die entsprechenden 74 HC-
Bausteine tragen die gleiche Ziffernbezeichnung wie die
Vorgingertypen und sind mit diesen jeweils pinkompatibel.
Eine gemischte Anwendung ist jedoch wegen unterschiedli-
cher Pegelwerte nicht ohne weiteres moglich, meistens nur
iiber geeignete ,,Interfaceschaltungen®.

Abb. 15.19 gibt die Schaltungsmoglichkeiten an fiir den
Ubergang CMOS-TTL und TTL-CMOS. Dabei wird eine
einheitliche Betriebsspannung von 5V angenommen bei ei-
ner Beschrinkung auf die drei Familien 4000B, 74 HC sowie
74 LS-TTL. Entsprechend Abb. 15.19 kann der Ubergang
CMOS-TTL durch eine direkte Verbindung bewerkstelligt
werden, wobei man bei der neuen HC-Reihe bedeutend ho-
here Fan-out-Werte erreicht als bei Standard-CMOS. Der
umgekehrte Ubergang ist normalerweise nur in Verbindung
mit einem Pull-up-Widerstand méglich, mit dessen Hil-
fe der zu niedrige H-Pegel des TTL-Ausgangs angehoben
wird (Abb. 15.19b). Diese Mafinahme kann jedoch entfallen,
wenn man entsprechend Abb. 15.19c auf Schaltungen des
Typs 74 HCT. .. iibergeht. Dabei handelt es sich um speziel-
le HCMOS-Bausteine mit einem Pegelumsetzer am Eingang
zur direkten Kopplung TTL-CMOS.

Als eine noch schnellere Schaltungsfamilie wurde 1986 die ACL-Serie
74AC.../T4ACT... (mit Pegelumsetzer) eingefiihrt (ACL = Advanced
CMOS Logik). Dazu haben jedoch einige Hersteller (TI und Philips) die
Pinkompatibilitit zu den Vorgingerreihen aufgegeben, um durch eine
mittige Anordnung der Betriebsspannungsanschliisse (Ug und Masse)
die Leitungsinduktivititen herabzusetzen. Abb. 15.20 zeigt die ACL-
Familie im Vergleich mit den Vorgéngerreihen.

In den 90er-Jahren kommen zusitzlich CMOS-Schaltungsfamilien
fiir niedrige Betriebsspannung (1 ... 3,6 V) auf, bestimmt fiir den Ein-
satz in batteriebetriebenen Geriten. Sie werden bezeichnet mit den An-
fangsbuchstaben LV... (Low Voltage). Sehr aktuell ist zur Zeit (1998)
die LVT-Reihe in BICMOS-Technik, eine Bipolar-CMOS-Kombination
fir Ug =2,7...3,6 V.

Anmerkung

Die herkommlichen Schaltkreisfamilien mit Gatter- und Flip-Flop-
Bausteinen verlieren fiir die industrielle Fertigung zunehmend an Be-
deutung angesichts der modernen programmierbaren Logikbausteine
(siehe Anhang B.15).

Literatur: [15-3, 15-4, 15-6]
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Abb.15.17 CMOS-Gatter. Ungenutzte Eingénge Abb. 15.18 Tristate-Schaltungen. a mit U-Gatter,
sind beim NOR-Gatter auf L-Potential, beim b mit Trenn-FETs

NAND-Gatter auf H-Potential zu legen. a NOR-

Gatter, b NAND-Gatter
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Abb. 15.19 Interfaceschaltungen. a CMOS-TTL, b TTL-CMOS, ¢ TTL-HCTMOS

Standard CMOS HCMOS ACL
Baureihe ...4000 HC/HCT | AC/ACT
Typ. Verzogerungszeit ns 40 10 3
Strombelastbarkeit Iy |mA 0,5 ) 4 24
beiUg=5V IL |mA 05" 4 24

Abb. 15.20 Vergleichstabelle. *) Hohere Strome —Iy = 1 mA und I, = 5mA - stellen die
oben genannten Puffer 4049B und 4050B zur Verfiigung. Man verwendet diese als Treiber,
wenn mehr als 1 LS-TTL-Last anzusteuern ist



248

15 Digitale Verkniipfungs- und Speicherschaltungen

15.7 Kippschaltungen mit NOR- und
NAND-Gattern

Inverter und invertierende Gatterschaltungen verhalten sich
wihrend des Umschaltvorganges aufgrund ihrer steil abfal-
lenden Ubertragungskennlinie als phasenumkehrende Span-
nungsverstirker mit einer betrdchtlich hohen Spannungsver-
stirkung im Ubergangsbereich. Die Kettenschaltung zweier
Schaltglieder dieser Art mit einer Riickkopplung vom Aus-
gang des einen Gliedes auf den Eingang des anderen stellt
demnach eine Mitkopplungsschaltung dar, bei der die Schlei-
fenverstirkung wesentlich iiber Eins liegt. Sobald sich bei-
de Schaltglieder im Ubergangsbereich befinden, kippt die
Schaltung. Je nach Art der Riickkopplung mit Widerstinden
oder Kondensatoren lassen sich auf diese Weise bistabile,
monostabile und astabile Kippschaltungen herstellen.

Abb. 15.21 und 15.22 zeigen zwei Ausfiihrungen fiir
eine bistabile Kippschaltung mit der Funktion eines RS-
Flip-Flops. Im reguldren Betrieb stellen sich die beiden
Ausginge Q und Qauf zueinander komplementire Pegel ein.
Die formale Funktion der Schaltungen erklirt sich aus der
Funktion der Einzelgatter und wird durch die angegebenen
Funktionstabellen beschrieben. Mit der ersten Zeile dieser
Tabellen wird die Speicherfunktion der Flip-Flops darge-
stellt. Der Ausgang Q behélt den vorherigen Schaltzustand
Qo bei (Qy = H oder Qy = L), wenn beim NOR-Flip-Flop
beide Eingédnge auf L-Potential und beim NAND-Flip-Flop
beide Einginge auf H-Potential gelegt werden. Das Set-
zen und Riicksetzen der Flip-Flops wird im ersten Fall
durch H-Potential am S- bzw. R-Eingang, im zweiten Fall
dagegen durch L-Potential bewirkt. Im Schaltzeichen des
NAND-Flip-Flops wird dieses andersartige Verhalten durch
die Invertierungszeichen an den Eingédngen zum Ausdruck
gebracht. Die Eingangskombinationen H-H bzw. L-L sind zu
vermeiden. Dazu stellen sich gleiche Pegelwerte an beiden
Ausgiingen ein. Der Ubergang zur Speicherstellung ist dann
unbestimmt (nicht definiert), da sich das Flip-Flop in diesem
Fall beliebig einstellen kann.

Flip-Flops einfacher Art mit nur einer Riickkopplungsschleife nennt
man auch Latch (engl. Riegel, Klinke). Da sie hidufig als Grund-
schaltung fiir noch zu besprechende kompliziertere Flip-Flops dienen,
bezeichnet man sie in diesem Zusammenhang auch als Basis-Flip-Flop.
Das einfache RS-Latch wird in der Digitaltechnik nur relativ selten be-
notigt. Es steht aber zur Verfiigung im TTL-Baustein 74279 und im
CMOS-Baustein 4044 (siehe Anhang B.15).

Abb. 15.23 zeigt fiir die Praxis wichtige Sonderschaltun-
gen. In Abb. 15.23a wird das Setzen und Riicksetzen an

einem NAND-Latch iiber mechanische Kontakte vorgenom-
men. Die Schaltung wird als Entprellschaltung fiir Relais und
Taster verwendet, da stets nur die erste Kontaktgabe wirksam
ist. Wiederholungen als Folge eines Prellvorgangs bleiben
wirkungslos. In Abb. 15.23b wird einer der beiden Eingin-
ge — hier der Reset-Eingang — iiber zwei Vorgatter verriegelt.
Ein Riicksetzbefehl wird nur wirksam, wenn nicht gleichzei-
tig ein Setzbefehl am Eingang E; ansteht (H am NOR-Latch
und L am NAND-Latch).

Die Abb. 15.24, 15.25 und 15.26 zeigen ausgewihlte
Beispiele fiir die Verwendung von NAND-Gliedern — als
Inverter geschaltet — zum Bau eines nichtinvertierenden Trig-
gers, eines monostabilen und eines astabilen Multivibrators.
Die angeschriebenen Beziehungen gelten als Nidherungen
ausschlieBlich fiir CMOS-Schaltungen mit Ausnahme der
HCT-Bausteine, die einen Pegelumsetzer am Eingang be-
sitzen. Normale CMOS-Schaltungen schalten um, wenn die
Eingangsspannung etwa gleich der halben Betriebsspannung
ist. Im Ubrigen haben sie vernachlissigbare Eingangsstro-
me, so dass das Riickkopplungsverhalten gut iiberschaubar
ist.

Abb. 15.24 zeigt einen nichtinvertierenden Trigger. Un-
ter der Voraussetzung R; > R, ergibt sich eine schmale
Schalthysterese. Der Trigger kippt dann bei ug > Ug/2 von L
nach H. Zum Riickkippen muss ug weiter abgesenkt werden
wegen des tiber Ry flieBenden Riickstromes, der am Punkt E’
eine Potentialanhebung der Grée AU bewirkt.

Abb. 15.25 stellt einen Monovibrator vor, der auf kurze
L-Impulse am Eingang mit ldngeren L-Impulsen der Dau-
er T; antwortet. Im Ausgangszustand befindet sich Punkt M
auf L-Potential, Ausgang Q und Eingang E auf H-Potential.
Kondensator C ist ungeladen. Ein Sprung von H nach L am
Eingang E schaltet das erste UND-Gatter um und zieht Punkt
M auf H-Potential, was L-Potential am Ausgang Q bedeutet.
Dieser ,,metastabile* Zustand dauert solange, bis sich Kon-
densator C auf die halbe Betriebsspannung aufgeladen hat.
Dann wird uyy = 1/2 Ug, und die Schaltung kippt zuriick.
Dabei sorgt Diode D fiir ein rasches Entladen des Kondensa-
tors C.

Abb. 15.26 zeigt einen Rechteckgenerator. Die Punkte M
und Q schwingen stindig im Gegentakt zwischen H und L.
Die Spannung ug hat den angegebenen Verlauf mit einem
positiven und negativen Uberschwingen. Damit die Uber-
schwinger nicht durch die Eingangsschutzdioden des ersten
Gatters gekappt werden, ist ein ausreichend grofler Wider-
stand R, vorzusehen. Andernfalls lassen sich die Impuls- und
Pausenzeiten schwerlich berechnen.
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Abb. 15.24 Trigger. Vergleichbar ist der Strom-
trigger im Abschn. 14.1, Abb. 15.23. Im Ubrigen
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Technik zur Verfiigung (sieche Anhang B.15)
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15.8 Einfache Flip-Flops mit Taktsteuerung

Taktgesteuerte Flip-Flops, auch getaktete Flip-Flops ge-
nannt, weisen im Gegensatz zu den ungetakteten Flip-Flops
zusitzlich zu den Eingéngen S und R fiir das Setzen und
Riicksetzen noch einen weiteren Eingang, den Takteingang
C, auf. Der auf diesen Eingang wirkende Takt (clock pulse)
ist im Allgemeinen ein Rechteckpuls, mit dessen Hilfe das
Setzen und Riicksetzen mehrerer Flip-Flops synchron vor-
genommen werden kann. Die Eingiinge S und R haben bei
der Taktsteuerung nur eine vorbereitende Funktion. Sie wer-
den daher auch als Vorbereitungs- oder Bedingungseingénge
bezeichnet. Abb. 15.27a zeigt eine entsprechende Ausfiih-
rung eines RS-Flip-Flops, die aus einem NAND-Flip-Flop
als Basis-Flip-Flop besteht mit einer vorgeschalteten Gatter-
kombination. Die gestrichelt eingetragenen direkt wirkenden
Setz- und Riicksetzeingéinge (Preset und Clear) sind taktun-
abhiéngig. Sie konnen einer Voreinstellung dienen und sollen
im Folgenden unberiicksichtigt bleiben.

Das Funktionsdiagramm nach Abb. 15.27b mit einem
fortlaufenden Takt macht deutlich, dass das Flip-Flop nur ge-
setzt und riickgesetzt werden kann, wenn der Takteingang C
auf H-Potential liegt. Bei L-Potential an C haben die Aus-
ginge der vorgeschalteten NAND-Gatter H-Potential. Die
Eingidnge S und R konnen dann beliebige Werte anneh-
men (X und Y) ohne Wirkung auf das Flip-Flop. Dieses
bewahrt den vorher eingestellten Wert Q, (Speicherfunkti-
on). Bei H-Potential an C verhilt sich die Schaltung wie ein
einfaches RS-Flip-Flop. Folglich ist auch die Signalkombi-
nation S = H und R = H zu vermeiden, wie Abb. 15.27¢
in einer Gesamtiibersicht angibt. Im normgerechten Schalt-
zeichen wird die Abhingigkeit des S- und R-Eingangs von
dem Takteingang durch die Bezugsziffer 1 (C1, 1S, IR) zum
Ausdruck gebracht.

Abb. 15.28 zeigt das RS-Flip-Flop mit einer durch die
Kettenschaltung von drei Invertern verdnderten Eingangs-
schaltung. Bei C = L hat Punkt C’ den Pegel H. Beim
Wechsel des Taktes C dndert sich dieser Pegel nicht unmittel-
bar, sondern bleibt wihrend einer bestimmten Verzogerungs-
zeit, bedingt durch die Kettenschaltung der Inverter, noch
erhalten. Wihrend dieser Zeit geben die NAND-Gatter das
nachgeschaltete Flip-Flop zum Setzen oder Riicksetzen tiber
S und R frei, um anschliefend die S- und R-Eingénge wie-
der abzuriegeln. Eine Signaliibernahme ist also praktisch nur
mit der Anstiegsflanke des Taktimpulses moglich. Es liegt
Flankensteuerung vor. Abb. 15.28b beschreibt die Funktion
tabellarisch. Dazu gilt unverdndert das Impulsdiagramm der

Abb. 15.27b, wenn die Setz- und Riicksetzimpulse wie dort
bereits anstehen vor Erscheinen der positiven Taktflanke.

Die beschriebenen RS-Flip-Flops mit Taktsteuerung wer-
den zu ,D-Flip-Flops“, wenn man dem R-Eingang stets
das gegeniiber dem S-Eingang invertierte Signal zufiihrt.
Die notwendige Schaltungsergénzung fiir ein taktzustands-
gesteuertes und taktflankengesteuertes D-Flip-Flop zeigt
Abb. 15.29. Es gibt also neben dem Takteingang nur einen
weiteren taktabhidngigen Eingang, der als D-Eingang (Da-
teneingang) bezeichnet wird. H-Peg