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Einleitung

Die Elektronik spielt im Leben jedes erfolgreichen Experimentalphysikers eine zentrale
Rolle. Praktisch alle physikalischen Messungen werden vom Experimentator - anstelle
direkter Beobachtung mit einem seiner fünf Sinne - mit Hilfe von Sensoren durchgeführt,
die die physikalische Messgrösse in eine elektrischen Spannung oder Ladung transfor-
miert. (Sechste und höhere Sinne (“Intuition”) sind allerdings nach wie vor unverzicht-
bare Hilfsmittel für ein erfolgreiches Experimentieren, besonders auch bei Verwendung
von elektronischen Geräten.) Diese elektrischen Messignale müssen verstärkt, gefiltert,
digitalisiert, komprimiert und einem Rechner zugeführt werden, wo die Daten schlies-
slich protokolliert und analysiert werden. In dieser Vorlesung sollen alle diese Schritte
der Messkette behandelt werden.

“Messen” bedeutet bekanntlich “Fehler machen”. Ein zentrales Anliegen der Elek-
tronikausbildung eines Physikers muss es deshalb auch sein, das Verständnis für die in
elektronischen Messschaltungen auftretenden Messfehler zu wecken und zu fördern.

Experimentieren heisst aber auch, Naturvorgänge unter wohldefinierten Umweltbe-
dingungen zu beobachten. Neben der Messung stellen deshalb auch die Steuerung und
Regulierung dieser Umweltbedingungen ein weites Anwendungsgebiet für elektronische
Schaltungen dar, die vom Physiker verstanden, richtig eingesetzt und gelegentlich auch
selbst entwickelt werden müssen.

Experimentalphysiker verwenden fertige elektronische Schaltungen, oder sie legen
die Spezifikationen für die Entwicklung von neuen Geräten fest. Oft stehen sie auch vor
dem Problem, dass mehrere Geräte mit den richtigen Funktionen zwar zur Verfügung
stehen, aber signalmässig nicht richtig zu einander passen. Dann muss ein Interface
gebastelt werden.

Das Ziel dieser einsemestrigen Einführung ist es dementsprechend, die Hörer zu
befähigen,

1. einschlägige elektronische Schaltungen funktionsmässig und numerisch zu disku-
tieren und ihre Genauigkeiten und Grenzen abzuschätzen.

2. für Neuentwicklungen realistische Spezifikationen zu erarbeiten.

3. kompetente Gesprächspartner von Elektronikingenieuren zu sein.

Diese Vorlesung richtet sich an Studenten in der mittleren Ausbildung und soll
zusammen mit der Vorlesung über Datenanalyse und dem Praktikum “Computerunter-
stütztes Experimentieren” die Grundlage für die experimentelle Tätigkeit legen, die mit
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dem Vorgerücktenpraktikum beginnt. Parallel dazu soll auch das Elektronikpraktikum
besucht werden.

Die Vorlesung ist ebenfalls grundsätzlich praktisch orientiert. So werden viele tech-
nische Einzelheiten behandelt, oder es wird auf entsprechende Literatur und Tabellen
verwiesen. Es wird etwa gleichviel Gewicht auf digitale und analoge Elektronik gelegt.
Der Aufbau und die Funktionsweise von Computern wird jedoch nicht direkt behandelt.
Auf der anderen Seite wird ebenfalls die physikalische Funktionsweise von Halbleiter-
bauelementen nur sehr vereinfachend diskutiert, wie sie für den Anwender relevant sind.
Simulationsprogramme (SPICE) und rechnergestützte Entwicklungshilfsmittel (Simu-
lation, Synthese, Layout usw.) werden entsprechend ihrer Bedeutung vorgestellt.

Dieses Vorlesungsskript entstand im Winter 1998/99 zu meiner einsemestrigen, vier-
stündigen Vorlesung in Heidelberg, wo Elektronik wahlweise auch Prüfungsstoff ist. Die
Vorlesung in Zürich ist vorerst nur zweistündig und einsemestrig, sodass in der Vorlesung
entsprechend nur ein Teil des Stoffes diskutiert werden kann. Aber vielleicht kann das
vollständige Skriptum gelegentlich als Nachschlagewerk hilfreich sein.

Zürich, den 23. Oktober 1999 U. Straumann

Für die Vorlesung im Sommersemester 2005 habe ich ein kurzes Kapitel über die
Physik des Rauschens eingefügt.

Zürich, den 17. April 2005 U. Straumann
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Kapitel 1

Strom, Spannung, Widerstand

Das Ohm’sche Gesetz stellt die zentrale Grundlage aller elektronischen Anwendungen
dar. In seiner elementaren Form U = R · I gilt es jedoch nur für zeitlich konstante
Situationen immer. In diesem Kapitel werden als Repetition die komplexe Darstellung
von zeitabhängigen Strömen und Spannungen, sowie Widerstände dargestellt als kom-
plexe Zahlen ausführlich behandelt. Deren praktische Realisierung besteht aus passiven
Bauelementen in Form von Widerständen, Kondenstoren und Induktivitäten.

Als weitere wichtige Elemente in der Elektronik werden darauf Strom- und Span-
nungsquellen diskutiert, jeweils in ihrer idealisierten und realen Form.

Mit diesen Begriffen können schliesslich die Kirchhoff’schen Regeln aufgestellt wer-
den, welche für die konkrete Berechnung von Schaltungen eine zentrale Rolle spielen.

1.1 Komplexe Widerstände, passive Bauelemente

1.1.1 Komplexe Spannungen und Ströme

Spannungen und Ströme sind im allgemeinen beliebige zeitabhängige Funktionen U(t),
I(t). Diese können nach dem Satz von Fourier als (evt. unendlich dicht liegende) Sum-
men von harmonischen Funktionen dargestellt werden. Diese werden als komplexe Funk-
tionen geschrieben (i := +

√
−1, i2 = −1, i3 = −i, i4 = 1):

Ũ(t) = U0 · ei(ωt+ϕu) = U0e
iϕueiωt (1.1)

Ĩ(t) = I0 · ei(ωt+ϕI ) = I0e
iϕIeiωt (1.2)

1
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ω = 2πν heisst die Kreisfrequenz und ϕu (ϕI) die Phase der Spannung (des Stromes).
Mit Hilfe der Eulergleichung

eix = cos x+ i · sin x (1.3)

⇒ Realteil(eix) = cos x

Imaginärteil(eix) = sin x

kann der physikalische Realteil der Funktion berechnet werden.

imaginaere Achse

reelle
Achse

φUo

Während die Beträge U0 und I0 der kom-
plexen Funktionen den reellen Amplitu-
den (Scheitelwerte) entsprechen, stellen die
Grössen U0e

iϕu bzw. I0e
iϕI die Spannung und

Stromstärke zur Zeit null dar und werden
deshalb komplexe Amplituden genannt. Die-
se werden wie in der nebenstehenden Zeich-
nung oft in der komplexen Ebene als Zeiger
dargestellt, wobei der zeitabhängige Teil eiωt

weggelassen wird. Man spricht in diesem Fall
auch von Operatoren.

Der Effektivwert von Strom oder Spannung wird durch

Ueff =

√
1

T

∫ T

0
U2(t)dt (1.4)

definiert. Es handelt sich also um den quadratischen Mittelwert, der auch mit r.m.s.
(root mean square) oder mit σ bezeichnet wird. Der Effektivwert ist relevant für die
z.B. in elektronischen Bauteilen entstehende Wärme durch die Verlustleistung, die durch
den zeitlichen Mittelwert des Produktes aus Strom und Spannung P = U · I = U 2/R
bestimmt ist. Für sinusförmige Wechselströme wird

P = Ueff · Ieff · cosϕ (1.5)

wobei ϕ die Phasendifferenz zwischen Strom und Spannung darstellt.

Das Verhältnis zwischen Scheitelwert und Effektivwert wird als Scheitelfaktor ks
(englisch crest factor) bezeichnet:

ks :=
U0

Ueff

(1.6)

Für sinusförmige Wechselspannungen ist ks =
√

2. In Wechselspannungs–Leistungs-
versorgungen, wie zum Beispiel dem öffentlichen Netz, werden jeweils die Effektiv-
werte angegeben: Ueff = 230V. Für andere Kurvenformen ist der Scheitelfaktor ver-
schieden, zum Beispiel ks = 1 für Rechteckspannungen, ks =

√
3 für Dreieck- oder

Sägezahnschwingungen (Angaben jeweils für Spannungen, die symmetrisch zu null sind).
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1.1.2 Das Ohm’sche Gesetz

Das Verhältnis zwischen Potentialunterschied (Spannung) an den Anschlüssen eines
beliebigen Elementes und dem Strom definiert den Widerstand Z̃:

Z̃ :=
Ũ

Ĩ
(1.7)

Das Ohm’schen Gesetz besagt dabei, dass Z̃ eine zeitunabhängige komplexe Grösse ist.
Sie heisst die Impedanz. Man schreibt

Z̃ = R + iX, Z̃ = Z0e
iϕ (1.8)

wobei R der Wirkwiderstand, X der Blindwiderstand und Z0 der Scheinwiderstand ge-
nannt werden. Das Inverse der Impedanz 1/Z̃ heisst auch der Scheinleitwert oder die
Admittanz.

Betrachten wir eine harmonische Komponente wie in 1.1 und 1.2, erhalten wir:

Z̃ =
U0 · ei(ωt+ϕu)

I0 · ei(ωt+ϕI )
=
U0

I0

· eiϕ mit ϕ = ϕu − ϕI (1.9)

Die komplexe Phase der Impedanz stellt also gerade die Phasendifferenz zwischen Strom
und Spannung dar. Da R = Z0 cosϕ werden vor allem bei Leistungsgeräten wie Motoren
usw. oft Z0 (oder Ueff und Ieff ) zusammen mit dem Kosinusphi (z.B. cosϕ = 0.7)
spezifiziert. Diese Angaben machen natürlich nur für eine harmonische Spannung mit
bestimmter Frequenz Sinn.

Für komplexe Widerstände gelten die gleichen Regeln für Parallel- und Serieschal-
tung wie bei reellen Widerständen: Bei der Serieschaltung addieren sich die Widerstände
(oder die Inversen der Leitwerte).

Z Z1 2

In der Parallelschaltung addieren sich die Leitwerte und somit
die Inversen der Widerstände, es gilt also:

Z̃tot =
Z̃1 · Z̃2

Z̃1 + Z̃2

=: Z̃1‖Z̃2 (1.10)

womit wir die Operation ‖ definieren, die sehr oft benötigt wird.

(Im folgenden lassen wir die Tilden auf den komplexen Grössen im allgemeinen weg,
meinen aber bei Strom, Spannung und Widerstand stets die komplexen Darstellungen.)
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1.1.3 Reelle Widerstände, Induktivitäten, Kapazitäten

Alle passiven linearen elektrischen Netzwerke können aus den drei Grundzweipolen re-
eller Widerstand, Induktivität und Kapazität aufgebaut werden.

Relle Widerstände (auch ohm’sche Widerstände genannt) erzeugen keine Phasendif-
ferenzen zwischen Spannung und Strom, es gilt

ZR =
U0

I0
= R. (1.11)

Für Induktivitäten gilt

UL = L · ∂I
∂t

(1.12)

Bei einem zeitabhängigen Strom I = I0e
iωt entsteht eine magnetisch induzierte Span-

nung. Durch die Ableitung erscheint ein Faktor iω, die Impedanz ZL und deren Betrag,
der Scheinwiderstand Z0L, betragen demnach

ZL =
UL
I

= i · ωL, Z0L = ωL (1.13)

Die Impedanz ZL ist eine positiv imaginäre Zahl, der Phasenwinkel beträgt demnach
90◦ . “Der Strom eilt der Spannung um 90◦ nach”.

Für Kapazitäten gilt

UC =
1

C
·Q, Q =

∫
I(t) · dt (1.14)

Mit einem Strom I = I0e
iωt wird der Kondensator geladen. Durch die Integration

des Stromes erscheint ein Faktor 1/iω, die Impedanz ZC und deren Betrag, der Schein-
widerstand Z0C , betragen

ZC =
UC
I

=
1

iωC
, Z0C =

1

ωC
(1.15)

Die Impedanz ZC ist eine negative imaginäre Zahl (1/i = −i). Die Spannung eilt dem
Strom um 90◦ nach (ϕ = −90◦ ).

Ändert der Strom in einen Kondensator nur langsam, so kann die Gleichung 1.14
vereinfacht werden zu

UC =
I · t
C

für I ≈ const . (1.16)

der sogenannten Kondensatorgleichung. Sie ist für viele Abschätzungen sehr nützlich
und zeigt, dass sich die Spannung bei konstantem Strom linear mit der Zeit ändert.
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Kombinationen von R, L, C

Kombinationen der Grundzweipole können leicht mit dem Ohm’schen Gesetz und den
Rechenreglen der komplexen Zahlen berechnet werden. Wir wollen am ersten Beispiel
des Tiefpasses auch verschiedene Begriffe des Systemverhaltens kennenlernen. Tief- und
Hochpass sind elementare Schaltungen, die überall in der Elektronik sehr häufig vor-
kommen, deshalb ist die folgende Behandlung etwas ausführlich.

Beispiel Tiefpass:

U Uin out

R

C

Bei grossen Frequenzen wird der Scheinwiderstand ZC der Ka-
pazität immer kleiner. Die Schaltung wirkt als Spannungstei-
ler, sodass die Ausgangsspannung umso kleiner wird, je höher
die Frequenz. Bei tiefen Frequenzen wird ZC gross, und die
Ausgangsspannung wird gleich der Eingangsspannung.

Der gesamte Widerstand des Tiefpasses errechnet sich zu (Serieschaltung!) Z =
R + 1/iωC, der Strom wird nach dem Ohm’schen Gesetz I = Uin/Z und die Aus-
gangsspannung (die Spannung am Kondensator) Uout = I · 1/iωC. Das Verhältnis
von Ausgangs- zu Eingangsspannung bezeichnet man auch als Übertragungsfunktion
G. Stellt man diese für harmonische Eingangsspannungen als Funktion der Frequenz
dar, spricht man auch vom (komplexen) Frequenzgang G(ω).

G :=
Uout
Uin

G(ω) =
Uout(ω)

Uin(ω)
(1.17)

Für unseren Tiefpass wird also

G(ω) =
I · 1/iωC
Z · I =

1

1 + iωRC
(1.18)

In der Praxis stellt man Betrag und Argument der komplexen Zahl G(ω) grafisch im
sogenannten Bodediagramm dar. Der Betrag |G(ω)| wird auch als Amplitudengang be-
zeichnet und wird im Bodediagramm doppelt logarithmisch als Funktion von ω, das
Argument ϕ(ω) = argG(ω) einfach logarithmisch dargestellt (G(ω) = |G(ω)| · eiϕ(ω)).
Die folgende Skizze zeigt das Bodediagramm für unseren Tiefpass.
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Weiter definiert man das Verstärkungsmass (englisch attenuation factor) als

A(ω) = 20 log10 |G(ω)| (1.19)

Die Masseinheit für A(ω) ist das Dezibel dB (eigentlich dezi–Bel, das Mass für Leistungs-
abschwächung, welche proportional dem Quadrat des Verstärkungsmass ist, deshalb der
Faktor 20 statt 10).

In unserem Tiefpass bezeichnet man die Frequenz

fg :=
ωg
2π

:=
1

2πRC
(1.20)

als Grenzfrequenz. Bei derselben ist der Amplitudengang auf 1/
√

2 gefallen, das Ver-
stärkungsmass beträgt −3dB. Für Frequenzen unter fg und für Gleichstrom befinden
wir uns im Durchlassbereich, Uout ≈ Uin. Für Frequenzen oberhalb der Grenzfrequenz
nimmt der Amplitudengang linear mit 1/ω (oder 6 dB pro Oktave) ab, man spricht
dann von einem Tiefpass erster Ordnung. Bei der Grenzfrequenz ist die Phase um
45◦ verschoben, für ω � ωg um 90◦ . Man spricht deshalb von einem Integrator (aus
Uin = cosωt wird Uout = 1

ω
sinωt).

Oft ist diese Beschreibung eines Systems im Frequenzraum der Anwendung nicht
besonders gut angepasst. Vor allem für Geräte, die einzelne Ereignisse zum Beispiel La-
dungspulse von physikalischen Sensoren verarbeiten sollen, eignet sich die Beschreibung
des Verhaltens im Zeitraum besser. Dafür definiert man eine Testfunktion, zum Beispiel
eine Deltafunktion (Impuls), oder der Praxis wesentlich näher stehend eine Stufenfunk-
tion (Sprung) und studiert (meist mit Hilfe von Laplacetransformationen, siehe Kapitel
3.4) die Reaktion des Systems darauf. Man kann zeigen, dass sowohl die Impulsant-
wort als auch die Sprungantwort, das Verhalten des Systems unter allen Bedingungen
vollständig beschreibt, sofern es sich um ein lineares und zeitinvariantes System (LTI
System) handelt (siehe 3.3).
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= R Cτ

U0

U0

t
0

Die Antwort auf einen Spung der
Höhe U0 unseres Tiefpasses ist of-
fensichtlich gegeben durch

Uout = U0 · (1− e−
t
RC ) (1.21)

wie in der nebenstehenden Skizze
dargestellt.

In der Elektronik muss man häufig endliche Anstiegszeiten von Spannungen beschrei-
ben, die eigentlich Sprungfunktionen wären. Man gibt dabei meistens die 10-90 Zeit an,
also die Zeit, die es braucht, bis das Signal von 10% bis auf 90% seines endgültigen
Wertes gestiegen ist. Man berechnet leicht und merke sich, dass bei einem Tiefpass die
Anstiegszeit

ta ≈ 2.2τ ≈ 1

3fg
(1.22)

beträgt. Zum Beispiel benötigen wir für die Beobachtung von Signalen mit einer An-
stiegszeit von 1 ns einen Oszillographen mit einer Grenzfrequenz von mindestens 330
MHz.

Der Tiefpass eignet sich ebenfalls als gleitender Mittelwertbildner mit der charakte-
ristischen Zeit τ = RC. Schnellere Änderungen werden im Kondensator aufintegriert,
lansamere Änderungen werden übertragen. Man kann also Tiefpässe für die Glättung
von unruhigen oder mit höheren Frequenzen verrauschten Signalen einsetzen.

Beispiel Hochpass

U Uin outRC

Bei kleinen Frequenzen wird die Impedanz der Kapa-
zität immer grösser, sodass die Ausgangsspannung klei-
ner wird. Bei grossen Frequenzen wird die Impedanz
klein, sodass die Ausgangsspannung gleich der Eingangs-
spannung wird

Die Gesamtimpedanz des Hochpass ist gleich wie beim Tiefpass Z = R+1/iωC, nach
dem Ohm’schen Gesetz wird I = Uin/Z. Die Ausgangsspannung ist aber nun einfach
Uout = I ·R, sodass der Frequenzgang der Schaltung

G(ω) =
Uout
Uin

=
1

1 + 1
iωRC

(1.23)
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wird. Das Bodediagramm ist gegenüber dem Tiefpass an der Grenzfrequenz gespiegelt:

fg
log f fg

A [dB]

-10

0
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ϕ(f)

0

45

90

log f

Für sehr kleine Frequenzen wird also aus Uin = sinωt ein Uout = ω cosωt, der
Hochpass wirkt bei kleinen Frequenzen also differenzierend.

= R Cτ

U0

U0

t
0

Die Sprungantwort nach einem Hoch-
pass veranschaulicht ebenfalls die dif-
ferenzierende Eigenschaft. Aus einer
Sprungfunktion wird angenähert ein
Impuls:

Uout = U0 e
− t
RC (1.24)

Der Hochpass kommt insbesondere dort zur Anwendung, wo von einem Signal ein
Gleichspannungsanteil entkoppelt werden muss. Zum Beispiel muss ein Proportional-
zählrohr mit einer statischen Hochspannung betrieben werden, von der die Verstärker-
elektronik mittels eines Hochpasses entkoppelt wird.

Ein anderes Beispiel ist die sogenannte AC-Kopplung. Dabei wird mit einem Hoch-
pass, dessen Grenzfrequenz so tief sein muss, dass er die interssanten Signale durchlässt,
die Gleichspannungskomponente entkoppelt. Die meisten Oszilloskope haben einen AC
– DC Schalter, mit dessen Hilfe sich ein solcher Hochpass in den Signalpfad schalten
lässt.

Beachte: Bei all diesen Betrachtungen wurde angenommen, dass der Ausgang der
Schaltung unbelastet ist. Wird eine Last, zum Beispiel der Eingangswiderstand eines
nachfolgenden Verstärkers oder auch nur ein längeres Kabel angeschlossen, so muss
dessen komplexe Impedanz natürlich in die Rechnung eingeschlossen werden. Es ergeben
sich dann Situationen wie sie im folgenden Beispiel gerechnet sind:
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Beispiel LCR Tiefpass:

Uin UoutC
R

L
Die Anwendung des komplexen ohm’schen Geset-
zes liefert die Übertragungsfunktion

G(ω) =

1
iωC+ 1

R

iωL+ 1
iωC+ 1

R

=
1

1− ( ω
ω0

)2 + iωL
R

(1.25)

mit ω0 =
√

1/LC. Es handelt sich um einen Serieresonanzkreis mit Dämpfung R. Bei

kleiner Dämpfung (grossem R) divergiert die Übertragungsfunktion bei der Resonanz-

frequenz. Wählt man jedoch den Lastwiderstand so, dass R =
√
L/C, dann wird der

Amplitudengang bei der Grenzfrequenz ω0 gerade eins. Bei höheren Frequenzen fällt der
Amplitudengang mit 1/ω2 ab, also doppelt so steil wie bei einem RC Tiefpass erster
Ordnung.

Die Übertragungungsfunktion hat einen Pol (Nullstelle im Nenner), der im allgemei-
nen komplex ist. Für R → inf gibt es einen reellen Pol bei ω = ω0, d.h. die Schaltung
schwingt selbständig. Das ist hier offensichtlich, da es sich um einen Serieresonanzkreis
handelt.

Die Diskussion der Existenz und Lage von Polen der Übertragunsgfunktionen spielt
in der Entwicklung von Verstärkeren und aktiven Filtern eine grosse Rolle, wir werden
das dort ausführlicher diskutieren.

Beispiel Oszilloskop–Tastkopf: Will man ein Signal in einer elektronischen Schal-
tung oszillographieren, so wird man in der Regel ein Kabel von der Schaltung zum
Oszilloskop legen müssen. Damit belastet man aber die zu untersuchende Schaltung
kapazitiv, typische Werte eines Koaxkabels sind 100 pF/m. Passive Tastköpfe bestehen
aus der folgenden Schaltung:

Uin
R

C

RT

KC

T
Dabei bedeuten CK die Kabelkapa-
zität, R der Eingangswiderstande des
Oszilloskop (in der Regel 1 MΩ), RT

der Tastkopfwiderstand (in der Regel 9
MΩ) und CT die Tastkopfkapazität.

Letztere kann meist mit einer kleinen Schraube abgeglichen werden, sodass die Bezie-
hung

CT RT = R CK oder
CT
CK

=
R

RT
(1.26)
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erfüllt ist. In diesem Fall sind die Argumente der komplexen Widerstände im Tastkopf
und am Oszilloskop gleich, es ergibt sich keine Phasenverschiebung. Damit wird das
Spannungsteilerverhältnis von der Frequenz unabhängig und die Gesamtbelastung be-
trägt nur 10 MΩ und einige wenige pF. Ab Frequenzen von etwa 1/2πRC ≈ 100kHz
werden allerdings trotzdem die Kondensatoren die Gesamtimpedanz der Messanord-
nung bestimmen, wobei diese mit 1/ω abnimmt. Für hochfrequentere Anwendungen
muss man deshalb aktive Tastköpfe verwenden (FET Eingangsschaltung).

Beispiel Wien–Brücke

~

Z Z

ZZx

0 1

2

Die Wienbrücke besteht aus vier im allgemeinen komplexen Wi-
derständen, die wie in der nebenstehenden Zeichung angeordnet wer-
den. Ist die in der Mitte gemessene Spannung null, spricht man von
einer abgeglichenen Brücke. Dies ist der Fall unter der Bedingung:

Z0

Zx
=
Z1

Z2
(1.27)

Dies ist eine komplexe Gleichung, es müssen also sowohl Real- wie auch Imaginärteil
der Impedanzen diese Bedingung erfüllen. Im allgemeinen wird die Bedingung nur für
eine bestimmte Frequenz erfüllt.

Die Wienbrücke wird zur präzisen Messung von komplexen Impedanzen verwendet.
In der Regel verwendet man für Z1 und Z2 reelle Widerstände und für Z0 eine An-
ordnung von Grundzweipolen die der Ersatzschaltung der unbekannten Impedanz Zx
entspricht.

xR

0R

~

1

2

R

RCx

0C

Die Schaltung zeigt eine Kapazitätsmessbrücke, die es erlaubt, sowohl
die Kapazität als auch der reelle Anteil der Impedanz eines Kon-
densators zu bestimmen. Die Amplitude im gemessenen Differenzsi-
gnal wird nur null, wenn beide Abgleichwiderstände richtig eingestellt
sind:

1
iωC0

+R0

1
iωCx

+Rx
=
R1

R2
(1.28)

Die Abgleichbedingung ist nur dann für alle Frequenzen erfüllt, wenn ausserdem die
beiden Zeitkonstanten gleich (RxCx = R0C0) sind. Dann wird:

Cx = C0
R1

R2
und Rx = R0

R2

R1
(1.29)

Falls sich in der Messung keine frequenzunabhängige Abgleichbedingung finden lässt,
deutet das auf eine unvollständige oder falsche Ersatzschaltung hin.
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1.1.4 Bauformen

Leider können ideale R, L und C Elemente nicht gebaut werden. Neben Toleranzen in
ihren Widerstandswerten müssen wir auch in Kauf nehmen, dass reale Bauelemente nie
rein reell oder imaginär sind. So haben Anschlüsse aller Bauelemente eine Induktivität
und einen reellen, endlichen Widerstandswert. Ausserdem gibt es immer zwischen den
Anschlüssen eine Kapazität.

Reale Bauelemente werden deshalb durch ein Ersatzschaltbild beschrieben, das aus
idealen R, L und C Elementen besteht, und dessen Schaltung das Verhalten des realen
Bauelementes hinreichend genau beschreibt.

Grundsätzlich unterschiedet man Bauelemente mit Drahtanschlüssen für normale
Platinenmontage und SMD (surface mounted devices) für die SMT (Surface moun-
ted technology), die nur Anschlussflächen besitzen, und dann auf direkt auf die Ober-
fläche von Leiterplatten oder Keramiksubstanzen montiert werden. Letztere Technik
eignet sich vor allem viel besser für automatische Bestückungs- und Lötverfahren. Die
SMT löste einen weiteren Miniaturisierungsschub aus. Sie hat günstigere Hochfrequen-
zeigenschaften (kleinere Abmessungen, kleinere Anschlussinduktivitäten und Streuka-
pazitäten), wegen der Automatisierung kleinere Bestückungsfehlerraten und kleinere
Herstellungskosten.

Für den Laborbetrieb muss man allerdings in Kauf nehmen, dass es viel mühsamer
ist, kleine Modifikationen vorzunehmen. Deshalb ist gerade bei Einzelstücken im Expe-
rimentierbetrieb die konventionelle Technik manchmal zu bevorzugen.

Für die SMT muss beachtet werden:

• Wärmeproduktion kritischer ⇒ verlustarme Techniken verwenden!

• Grössere Bauteile haben manchmal geometrische Wärmeausdehungskoeffiziten,
die verschieden sind vom Platinenmaterial

• Im Gegensatz zur herkömmlichen Technik muss man in der Mehrlagenplatine in
den inneren Ebenen keine Rücksicht auf die Anschlüsse der Bauteile nehmen, die
Platinen können leicht auf beiden Seiten bestückt werden.

Die SMD’s werden vor dem Löten mit Klebern fixiert. Dann wird das bereits sich
auf der Platine befindliche Lot in einem heissen Dampf erhitzt (typisch 215◦ C) und so
in ca. 10 bis 30 sec. verlötet.

Handlöten geht auch, erfordert aber schon eine ruhige Hand: Lötkolben auf 300◦

C stellen, Leiterbahn erhitzen nicht Bauelement, warten bis Zinn auf das Bauelement
geflossen ist, nicht lan̈ger als 3 Sekunden, sonst werden die Bauelemente zerstört.
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Bauformen von Widerständen

(siehe auch [Nühr98], Kapitel 3)

Für die Auswahl von Widerständen für eine bestimmte Anwendung sind neben ihrem
Widerstandswert folgende Faktoren relevant:

• Belastbarkeit (maximale Leistung): Typische Werte sind 1/8, 1/4 oder 1/2 Watt,
sie sind direkt proportional zur Bau grösse. SMD Widerstände sind in der Regel
mit 1/4 Watt belastbar.

• Maximalspannung

• Herstellungsgenauigkeit. Typische Werte sind ±5% im Normalfall. Präzisions-
widerstände können bis ±0.5% gehen.

• Rauschen. Neben dem konstruktionsunabhängigen thermischen Rauschen (siehe
1.6) gibt es auch das Stromrauschen (1/f Rauschen), das vom Material und Aufbau
des Bauelementes abhängt.

• Temperaturstabilität. Man gibt den Temperaturkoeffizient in ppm/K an.

• Montagetechnik

Der Widerstandswert und die Toleranzen werden mittels Farbringen nach dem Re-
genbogenschema auf die Widerstände aufgebracht. SMD Widerstände werden nach dem
“WWP” Code (Ziffer, Ziffer, Exponent) bezeichnet: z.B. 471 = 470 Ω. Die geometrische
Grösse wird mit einer vierstelligen Zahl bezeichnet, wobei die ersten zwei Ziffern Länge
und die zweiten zwei Ziffern die Breite in Einheiten von 1/100 inch angeben. Natürlich
gibt es auch eine DIN Norm in mm, ausserdem ist dort die Reihenfolge umgekehrt...

Widerstandswerte werden in den sogenannte E-Reihen mit ungefähr logarithmischen
Abständen produziert. Am häufigsten ist die Reihe E24, das heisst es gibt 24 verschie-
denen Werte pro Dekade (100, 110, 120, 130, 150, 160, 180 usw.).

Die Widerstandsschicht kann aus Kohle, Cr/Ni, Gold, Platin oder Metalloxid (SnO2)
bestehen. Kohle hat einen negativen widerstandswertabhängigen, Metalle einen posi-
tiven Temperaturkoeffizienten, der vorallem bei Platin sehr genau konstant gehaten
werden kann. Deshalb werden Platinwiderstände als Temperaturfühler eingesetzt.

Kohlewiderstände halten die höchsten kurzzeitigen Spannungsspitzen und es gibt sie
auch für sehr hohe Werte (Standardwerte bis 22 MΩ). Sie haben eine relativ schlechte
Fertigungstoleranz, dafür aber meist ein besseres Hochfrequenzverhalten (unter 200Ω
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induktiv, darüber kapazitiv). Trotzdem sind die Effekte noch gross, z.B. hat ein typi-
scher 10 MΩ Widerstand bei 100 MHz noch eine Impedanz von 10kΩ ! Deshalb und
auch wegen den Streukapazitäten müssen Hochfrequenzanwendungen immer niederoh-
mig ausgelegt werden.

Nickel-Chrom Drahtwiderstände sind hochpräzis (bis 0.05 %) und sehr temperatur-
stabil (bis 5 ppm/K) aber nicht besonders klein. Durch geschicktes Wickeln kann man
auch die Indutivität in Grenzen halten.

Beispiel 4–Draht–Messung:

R

R

x

K

Die sogenannte Kelvinschaltung ist im nebenstehen-
den Bild dargestellt. Die Widerstände der Kabel RK

verfälschen bei einer gewöhnlichen Widerstandsmessung
den Messwert. Führt man nun den Strom aus einer Kon-
stantstromquelle in einer separaten Leitung dem Wider-
stand zu, und misst dann auf einer anderen Leitung den
Spannungsabfall an Rx, wird das Resultat unabhängig
von den Widerständen RK.

Nichtlineare Widerstände: Im weiteren gibt es drei verschiedene Klassen von nicht-
linearen Widerständen, nämlich PTC, NTC und VDR. NTC haben einen negativen
Temperaturkoeffizient von etwa 2 bis 6%/◦ K. PTC haben positive Temperaturkoeffi-
zienten im Bereich von 5 bis 70%/◦ K. NTC und PTC werden auch unter dem Begriff
Thermistoren zusammengefasst und werden als Temperatursensoren für Regler aller
Art verwendet. PTC’s im Stromversorgungskreis eignen sich auch direkt als thermi-
scher Überlastschutz: Wird das Gerät zu heiss, nimmt die Stromzufuhr automatisch
ab.

VDR (Voltage dependant resistor) ändern ihren Widerstand in Funktion der Span-
nung und bestehen meist aus Zinkoxid. Der Widerstand nimmt exponentiell mit der
Spannung ab und die Reaktionszeit dafür beträgt nur wenige ns, sodass sich VDR sehr
gut als Spannungsstossbegrenzer (z.B. wenn Induktivitäten im Schaltkreis vorhanden
sind) und Überspannungsschutz eignen. VDR gibts mit Kniespannungen von etwa 10
bis 700 V.

Bauformen von Kondensatoren

Kondensatoren bestehen im Prinzip aus zwei leitenden Flächen mit Isolationsmateri-
al dazwischen mit möglichst grosser Dieelektrizitätskonstante ε. Als Isolationsmaterial
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verwendet man Luft, Keramik, Kunststofffolien, Glimmer, Papier und Elektrolyte.

Im Ersatzschaltbild müssen Serieinduktivität des Anschlusses (typisch 1 nH pro
mm), Seriewiderstand und der parallele Isolationswiderstand berücksichtigt werden.

Die Kondensatoren werden charakterisiert durch

• Kapazitätswert (von pF bis mF) und Toleranz (1 bis 20%)

• maximale Betriebsspannung, sowohl für Gleichspannung (Nennspannung) als auch
für den überlagerten Wechselspannungsanteil (Spitzenspannung).

• Verlustfaktor wegen des Seriewiderstandes (tan δ = ωRC), gleichzeitig das Ver-
hältnis von Wirk- zu Blindleistung. Typische Werte gehen von 10−3 bis 0.5

Für höchste Frequenzen und kleine Kapazitäten werden Keramikkondensatoren (Typ
I, ε ≈ 100) verwendet. Typische Verlustfaktoren liegen bei 0.3 · 10−3, der Isolationswi-
derstand ist in der Grössenordnung von 1010 Ω . Für die Induktivität gehen nur die
Anschlussdrähte und die Baulänge der Kapazität ein (1 nH/mm), sodass auch für meh-
rere 100 MHz der Scheinwiderstand noch durch die Kapazität dominiert bleibt (SMD
ist noch günstiger!). Diese Kondensatoren haben die höchste Präzision und die beste
Stabilität. Es sind Werte bis etwa 1 nF erhältlich.

Keramikkondensatoren Typ II haben ein ε > 1000 und sind deshalb weniger präzis
und weniger stabil, sie haben auch grössere Verluste. Sie sind im Wertebereich bis 0.2
µF erhältlich

Im Kapazitätsbereich von 1 nF bis 1µF werden bevorzugt Folienkondensatoren ein-
gesetzt, die entweder aus aufgewickelten Isolationsfolien (Kennbuchstabe K für Kunst-
stoff oder P für Papier) bestehen, die mit Metall bedampft sind (vorangestellter Kenn-
buchstabe M), oder es werden eine Metallfolien und eine Isoationsfolie zusammenaufge-
wickelt. Ein weiterer Buchstabe gibt die Art des Kunststoffes an. z.B. besteht ein MKS
Kondensator aus eine Kunststoffdielektrikum aus Polystyrol mit metallischen Belägen.
Es werden Verlustfaktoren bis 10−4 erreicht. Die aufgrund der aufgewickelten Folie und
den Anschlussleitungen effektiv vorhandene Serieinduktivität führt zu einem Seriere-
sonanzkreis mir Eigenfrequenz im Bereich von 10 bis 100 MHz (kleiner bei grösserer
Kapazität).

Elektrolyt- und Tantalelektrolyt Kondenstoren werden für grössere Kapazitätswerte
verwendet. Der Isolationswiderstand ist schlechter, gesamthaft werden Verlustfaktoren
im Bereich 10−2 bis 1 erreicht, die Resonanzfrequenzen liegen in der Grössenordnung
100 kHz.
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Elektolytkondensatoren sind polarisiert, d.h. sie funktionieren nur bei einem Vorzei-
chen der Spannung. Einer der beiden Anschlüsse ist deshalb mit einem +, manchmal
auch mit einem dicken Strich gekennzeichnet, der den positiven Anschluss bezeichnet.
Wird ein solcher Kondensator mit einem falschen Vorzeichen betrieben, sind Kapazität
und Verlustfaktor völlig anders, bei zu hoher negativer Spannung pflegt er sich spontan
in seine Einzelteile zu zerlegen.

1.2 Strom- und Spannungsquellen

Um einen Stromkreis zu betreiben, braucht man mindestens entweder eine Spannungs-
oder eine Stromquelle. Ideale Stromquellen liefern immer den gleichen Strom undabhängig
von der an den Anschlüssen auftretetender Spannung. Ideale Spannungsquellen liefern
eine konstante Spannung, unabhängig vom fliessenden Strom.

-

+
V

Die symbolische Darstellung einer idealen Spannungs-
und Stromquelle

1.2.1 Reale und lineare Strom- und Spannungsquellen

Ideale Strom- und Spannungsquellen existieren nicht, schon deswegen weil sie ein un-
endliches Energiereservoir darstellen würden.

Die Spannung einer realen Spannungsquelle (z.B. einer Batterie) ist abhängig von
dem abgegebenen Strom. Die Spannung an den Anschlüssen, die sogenannte Klem-
menspannung Uk sinkt mit zunehmendem Strom. Man sagt auch: Die Spannung bricht
zusammen, wenn man die Spannungsquelle belastet.

Eine etwas realistischere, aber immer noch nicht reale, sogenannte lineare Span-
nungsquelle wird durch ein Ersatzschaltbild beschrieben, das aus einer ideale Span-
nungsquelle mit einem (im allgemeinen Fall komplexen) Innenwiderstand Ri besteht:
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-

+

UK

R i

0U

I

Leerlaufspannung

Kurzschluss-
strom

KU

Die Ausgangsspannung UK nimmt nach dem ohm’schen Gesetz linear mit dem Strom
ab: UK = U0−RiI. Den Zusammenhang zwischen Strom und Spannung an einer Quelle
nennt man allgemein die Ausgangskennlinie, die für unsere Spannungsquelle im rech-
ten Bild skizziert ist. Bei Kurzschluss, d.h. bei UK = 0, fliesst der Kurzschlussstrom
Ik = U0/Ri. Eine Spannungsquelle nennt man niederohmig (resp. hochohmig), wenn ihr
Innenwiderstand Ri klein (resp. gross) ist. Fliesst kein Strom, spricht man von Leerlauf,
dann wird UK = U0.

Lineare Stromquellen haben einen Innenwiderstand, der parallel zur Stromquelle
liegt:

R i

I

U

Iq
Kurzschluss

Leerlauf

Der Ausgangsstrom nimmt bei höherer Spannung ab, da nun ein immer gröserer
Teil des Stromes durch den Innenwiderstand fliesst. Es ergibt sich ebenfalls eine lineare
Kennlinie. Im Kurzschluss fliesst der Quellenstrom Iq, im Leerlauf beträgt die Spannung
U = IqRi. Eine gute Stromquelle ist besonders hochohmig.

Da die beiden Kennlinien beide linear sind, kann man deren Ersatzschaltbilder
durcheinander ersetzen: Eine Stromquelle Iq mit Innenwiderstand Ri ist identisch zu
einer Spannungsquelle mit Leerlaufspannung U0 = IqRi und gleichem (!) Innenwider-
stand Ri.

Praktische Spannungs- bzw. Stromquellen haben höchstens in einem einge-
schränkten Bereich der Ausgangskennlinie eine lineare Charakteristik. Das Ausgangssi-
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gnal einer Verstärkerschaltung zum Beispiel kann bei kleiner Last einen relativ kleinen
Innenwiderstand haben. Bei sehr grossen Strömen nimmt der Innenwiderstand oft zu,
sodass man eine nichtlineare Ausgangskennline bekommt.

linearisierte

I

Kennlinie

wahre Kennlinie

U Solange jedoch der Strom nur wenig ändert, ist eine
lineare Betrachtung hinreichend: Man linearisiert die
Kennlinie am Arbeitspunkt, und berechnet damit das
Verhalten der Schaltung bei kleinen Variationen. Dieses
Verfahren heisst Kleinsignalanalyse.

Man sieht, dass der Unterschied zwischen Spannungs- und Stromquellen nicht wohl-
definiert ist. Man nennt Quellen mit am Arbeitspunkt eher flachen Kennlinien Span-
nungsquellen, solche mit steilen Kennlinien Stromquellen.

1.2.2 Drehstrom

Betrachtet man mehrere Wechselstromkreise fester Frequenz, die untereinander eine fe-
ste Phasenbeziehung haben, spricht man von Mehrphasensysteme. Symmetrische Mehr-
phasensysteme haben eine gleichmässig verteilte Phasendifferenz über 2π und die gleiche
Spannung. Verbindet man jeweils einen Leiter der verschiedenen Systeme miteinander,
so erhält man ein verkettetes Mehrphasensystem.

Das internationale Verteilsystem für elektrische Energie ist ein verkettetes symmetri-
sches Dreiphasensystem und wird auch Drehstromnetz genannt. Die drei Wechselstrom-
systeme haben beim Endverbraucher jeweils eine Effektivspannung von 400 V und sind
zueinander um 2π/3 = 120◦ phasenverschoben.

Man spricht von Dreieck- (allgemein Polygon-) und Sternschaltungen:

U1

U U

U U U

1 2

3
3 2

400 V

230 V

N
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Die Effektivspannungen in der Dreieckschaltung betragen 400 V, in der Sternschal-
tung 400/

√
3 = 230V. Die Anschlusspunkte (Phasen) werden mit U1, U2, U3 (früher

R, S, T oder U, V,W ) bezeichnet. Der symmetrische Nullpunkt ist spannungslos und
wird als Neutralleiter N (früher Mp oder O) bezeichnet.

Der Neutralleiter ist bei symmetrischer Last auch in der Sternschaltung stromlos.
Bei unsymmetrischer Last im Alltag ist das jedoch im allgemeinen nicht der Fall, da man
verschiedene 230 V Verbraucher hat. Dadurch entstehen Spannungsschwankungen auf
dem Neutralleiter wegen dessen endlichen Leiterwiderstand und er eignet sich deshalb
nicht sehr gut als Massepotential.

Deshalb wird in der Regel noch eine sogenannte Schutzerdung installiert, bei der
man sich bemüht, sie stromlos zu halten, und die gut mit Erdung (Wasserleitungen
etc.) verbunden ist. Für störungsfreie (“brummfreie”) elektronische Installationen ist es
oft angebracht, deren Bezugsmasse mit der Schutzerdung zu verbinden, aber keinesfalls
mit dem Neutralleiter!

Der Vorteil des Drehstroms besteht in der Verkettung: Dadurch kann mit nur drei
Leitern soviel Energie übertragen werden, wie bei drei unabhängigen Systemen, was
sechs Leiter erfordern würde. Durch die Wahl zwischen Stern- oder Dreieckschaltung
hat der Verbraucher ausserdem zwei verschiedene Spannungen zur Verfügung. (Histo-
risch gesehen war vor allem die einfache Bauweise von Drehstromasynchronmotoren von
ausschlaggebender Bedeutung, heute können die dafür notwendigen Drehfelder elektro-
nisch erzeugt werden).

1.3 Die Kirchhoff’sche Regeln

Gustav Robert Kirchhoff lebte von 1824 bis 1887 und war Professor in Heidelberg von
1854 bis 1876. Die nach ihm benannten Regeln für ein Netzwerk von Zweipolen lauten
wie folgt:

1. Knotenregel (Kirchhoff’s current law, KCL): In einem Knoten ist die Summe aller
Ströme null.

2. Maschenregel (Kirchhoff’s voltage law, KVL): In einem geschlossenen Stromkreis
ist die Summe aller Spannungen null.

Das physikalische Prinzip der Knotenregel ist die Ladungserhaltung, das der Ma-
schenregel die Energieerhaltung (im konservativen Feld verschwindet die Potentialdif-
ferenz entlang einer geschlossenen Kurve).
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Man braucht in der Praxis Konventionen: Bei einem Knoten gehen positive Ströme
vom Knoten weg (ist nicht einheitlich in der Literatur). In der Masche nimmt man
positive Spannungsabfälle entlang der positiven Stromrichtung, Gleichspannungsquellen
werden von + nach - positiv gerechnet.

Beispiel: Berechne die Spannung UL an einem Verbraucher einer reellen Spannungs-
quelle: Der Stromkreis besteht aus einer idealen Spannungsquelle U0, einem Innenwi-
derstand Ri und einem Lastwiderstand RL.

KVL: − U0 + IRi + IRL = 0 (1.30)

Daraus erhält man I = U0/(Ri +RL) und somit

UL =
RL

Ri +RL
· U0 (1.31)

Man spricht von einem Spannungsteiler. Der Stromkreis heisst offen, wenn kein Strom
fliesst und man spricht von Kurzschluss, wenn RL � Ri. Dann ist die UL fast null. In
diesen beiden Fällen verschwindet die Leistung im Lastwiderstand.

Man spricht von Leistungsanpassung, wenn die Leistung im Lastwiderstand maximal
wird. Das ist bei RL = Ri der Fall: P = U2

0 /4RL. Bei Leistungsanpassung wird gleichviel
Leistung am Innenwiderstand wie am Lastwiderstand verbraucht. Die Leistungsanpas-
sung spielt ebenfalls bei der Übertragung schneller Signale auf langen Leitungen eine
Rolle (siehe 1.5).

Beachte, dass in einem Netz von Zweipolen, die Anwendung nur einer der beiden
Regeln genügend Gleichungen liefert, um alle Spannungen und Ströme zu berechnen.
Die verschiedenen Lösungsverfahren für die Berechnung eines linearen Netzwerkes wer-
den entsprechend in Knotenpotentialanalyse und Maschenstromanalyse eingeteilt (siehe
[Kori98], Seite 32).

1.4 SPICE Simulationen

Das Programm SPICE wurde ursprünglich im Rahmen einer Dissertation an der Uni-
versität in Berkley, Ca. entwickelt. In der Zwischenzeit ist es stark ausgebaut worden
und kommerziell erhältlich, leider werden die Algorithmen aber nicht mehr offengelegt.

Das Grundprinzip besteht aus der Lösung eines linearen (!) Netzwerkes von m Zwei-
polen mit Hilfe eines Knotenpotentialverfahrens. Dabei wird jedem Knoten ein Potential
Ui zugeordnet. Die Ströme in einem Zweipol mit Impedanz Zik und Leitwert Yik = 1/Zik
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zwischen den Knoten i und k werden durch (Ui−Uk) ·Yik ausgedrückt. Allfällige Span-
nungsquellen werden durch ihre äquivalente Stromquellen mit Leerlaufstrom Iq ersetzt
(siehe 1.2.1). Die Anwendung der Knotenregel ergibt für jeden der n Knoten des Netzes
eine lineare Gleichung. Es entsteht ein System von n inhomogenen linearen Gleichungen

f(Yik) · U = Iq (1.32)

wobei f(Yik) eine Matrix ist, die die m Zweipole enthält, U = (U)i der Vektor der
Knotenpotentiale und Iq der Vektor der Stromquellen, den die einzelnen Knoten sehen.

Meistens gibt es eine Lösung (siehe lineare Algebra). SPICE berechnet nun diese
Lösung, wobei als Randbedingung ein Potential als Masse definiert, und somit null sein
muss. Es braucht mindestens eine Stromquelle im System, sonst erhält man nur die
Triviallösung U0 = 0. Ausserdem müssen solche Knoten, die nur kapazitiv mit dem
Rest des Systems verbunden sind, mit einer Anfangsbedingung (z.B. mit sehr hohem
Widerstand gegen Masse) versehen werden, sonst weigert sich SPICE weiterzurechnen.
Diese Rechnung wird als “Bias Calculation” bezeichnet.

Man kann nun auch eine zeitliche Änderung eines Potentiales vorgeben (z.B. Sprung-
funktion oder auch beliebige Funktionen der Zeit). SPICE kann dann für das darauf-
folgende Zeitintervall mit dieser neuen Randbedingung wieder eine Lösung berechnen.
Das Verfahren lässt sich fortsetzen und wird “Transientenanalyse” genannt.

Weiter lässt sich mit Hilfe einer Wechselspannungsquelle “VAC” eine Schaltung mit
variabler Frequenz speisen, und direkt Bodediagramme für das Übertragungsmass und
die Phasenverschiebung erstellen (“AC Analyse”).

Man beachte, dass man von linearen Gleichungen ausgeht. Das erfordert also zuerst
eine Linearisierung von Kennlinien aller vorkommenden Bauelemente im Arbeitspunkt,
wie in 1.2.1 besprochen.

Das Programm existiert unter dem Namen pSpice für Windows und ist leider nicht
gerade billig. Eine Demoversion, die auch schon einiges kann, gibt es im Internet (sie-
he: http://www.microsim.com/ bzw. http://www.orcad.com/). Es ist aber auch in den
meisten anderen elektronischen CAD Systemen eingearbeitet.

Demonstrationen:

1. Tiefpass erster Ordnung: Eingabe, Bias Calculation

VAC, AC Analyse

Transientenanalyse mit Stepfunction,

2. LRC Glied:

AC Analyse: steilere Funktion

falsches R (=10*R) -> Serieresonanz.

2. Kapazitiver SPannungsteiler f"ur Sparkdetection
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1.5 Endliche Leitungen

(Vollständiger Formalismus siehe z.B. [Putz71], Seite 325)

Leitungen dienen der Übertragung elektrischer Signale und Energie. Leitungen end-
licher Länge mit angelegter Spannung und in denen ein Strom fliesst, wechselwirken
elektromagnetisch mit sich selbst und der Umgebung. Die Maxwellgleichungen beschrei-
ben dieses System vollständig. Die Eigenschaften von Leitungen können jedoch auch
vollständig mit einer geeigneten Ersatzschaltung aus den besprochenen Grundzweipo-
len R,L, C beschrieben werden:

LL
R

G

R

G

dI

I(x) I(x+dx)

C C

Die Abbildung zeigt eine solche, die in der Praxis die meisten Fälle beschreibt. Mit
L, R, C und G sind jeweils die Grössen pro Leitungslänge gemeint. R ist der ohm’sche
Widerstand der Signalleitung, C die Kapazität zwischen Signal- und Masseleitung, L
die Selbstinduktivität der Leitung und G der Leitwert der Isolation (=1/Verlustwider-
stand). Betrachte man das Leitungsstück dx indem der Strom I(x, t) fliesst , so ergibt
sich ein Spannungsabfall U(x, t) über L und R nach dem ohm’schen Gesetz:

−∂U
∂x

= (R + iωL) I (1.33)

Mit der Knotenregel bekommen wir ausserdem:

−∂I
∂x

= (G+ iωC) U (1.34)

Differenzieren wir die erste Gleichung nach x und eliminieren wir den Term ∂I
∂x

. Es bleibt
eine Differentialgleichung für die Spannung U(x) übrig, die sogenannte Telegraphenglei-
chung:

∂2U

∂x2
= (R + iωL) (G+ iωC) U (1.35)

(analog für den Strom). Als Lösung erhalten wir gedämpfte Wellen entlang dem Leiter:

U(x, t) = U0e
iωt−γx, mit γ = α + iβ =

√
(R + iωL)(G+ iωC) (1.36)
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γ heisst die komplexe Dämfungskonstante. Ihr Realteil α beschreibt die Dämpfung, der
Imaginärteil β = 2π

λ
die Wellenzahl. Die Phasengeschwindigkeit unserer Welle ist:

v =
ω

β
(1.37)

Für eine verlustfreie Leitung mit R = 0 und G = 0 wird β0 = ω
√
LC und somit

v = v0 := 1/
√
LC konstant.

Man nennt das Verhältnis von Spannung zu Strom in der Leitung analog dem
ohm’schen Gesetz den Wellenwiderstand oder die Wellenimpedanz Z. Durch Einset-
zen der Lösung für U direkt in 1.33 erhält man

Z =
U

I
=

√
R + iωL

G+ iωC
(1.38)

also im allgemeinen eine komplexe Zahl. Eine verlustfreie Leitung hat die Impedanz

Z = Z0 :=
√
L/C.

Beispiele:

Koaxkabel bestehen aus einer konzentrischen Anordnung von Innenleiter (Durch-
messer d), Isolation und Aussenleiter (Innendurchmesser D). Die Induktivität und Ka-
pazitäte pro Längeneinheit berechnen sich zu

L =
µµ0

2π
· ln D

d
, C =

2πεε0
ln D

d

(1.39)

und betragen numerisch typisch zu 250 nH/m bzw. 100 pF/m. Die Fortpflanzungsge-
schwindigkeit wird

v =
1√
LC

=
1√

µµ0εε0
(1.40)

und hängt damit nur vom Isolationsmaterial und nicht von der Geometrie ab. Typische
Werte sind 60% der Lichtgeschwindigkeit, also 5ns/m. Ganz schnelle Kabel bekommt
man mit ε = 1, sogenannte Luftkabel, wo nur mit minimalem Material der Innenleiter
an Ort gehalten wird. – Die Impedanz wird schliesslich

Z =

√
L

C
=

√
µµ0

εε0
· 1

2π
· ln D

d
(1.41)

hier kommt es also auf das Isolationsmaterial und auf das Durchmesserverhältnis an.
Die meisten Koaxkabel haben Z = 50 Ω , es ist aber auch 35, 75 und 95 Ω gebräuchlich.
Die Konstante Z0 =

√
µ0

ε0
= 377 Ω nennt man auch die “Impedanz des Vakuums”.
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Twisted Pair Kabel zu deutsch verdrillte Leitungen genannt, bestehen aus zwei
symmetrischen isolierten Litzen (Druchmesser d), die im Abstand a gehalten werden
und verdrillt werden. Dadurch wird das Einkoppeln von Störsignalen (Übersprechen)
stark reduziert. Induktivität und Kapazität pro Längeneinheit werden

L =
µµ0

π
ln

2a

d
, C =

πεε0
ln 2a

d

(1.42)

Numerische Werte sind etwa 600 nH/m und 50 pF/m, die Impedanzen liegen etwa
bei 120 Ω . Dabei ist zu beachten, dass durch die schlechter definierte Geometrie die
Impedanz ziemlich variieren kann.

Koaxkabel haben zwar die bessseren Eigenschaften, sind aber teurer und brauchen
mehr Platz. Twisted pair Kabel eignen sich vor allem für die Übertragung digitaler
Signale.

Striplines bestehen aus Kupferbahnen (Breite b, Dicked), die auf einer gedruckten
Schaltung der Dicke D aufgebracht sind. Auf deren Rückseite befindet sich eine durch-
gehende Kupferlage, die die Masseschicht darstellt. Die Impedanz dieser Anordnung
beträgt:

Z =
75√
εε0
· ln 6D

0.75b+ d
+

0.075b

D
[Ω , mm] (1.43)

Typische Kupferkaschierungen haben eine Dicke von d = 35 µm, Leiterplatten meist
eine solche von ca. 1.5 mm (oder 0.4 mm bei einem 4–lagen Print). Der einzig freie
Parameter um eine bestimmte Impedanz zu erreichen, bleibt deshalb die Breite b. Für
Z = 100Ω wird benötigt man eine Leiterbahnenbreite von ca. 0.6 mm für 1.5 mm dicke
Leiterplatten (0.15 mm für 0.4 mm Dicke). Die Ausbreitungsgeschwindigkeit beträgt
auch hier ca. 5 ns/m. Sie wird aber um Faktoren grösser, wenn an den Leiterbahnen
IC’s angeschlossen werden: Deren Eingangskapazität verlangsamt die Signalausbreitung,
da v = 1/

√
LC!

Dämpfung:

Für den Fall einer sogenannten Widerstandsdämpfung (R > 0, aber G = 0) erhalten
wir aus Gleichung 1.36 (v0 = 1/

√
LC):

β =
ω

v0

√√√√1

2
(1 +

√

1 +
R2

ω2L2
) (1.44)

α =
ωRC

2β
(1.45)
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Damit wird für ω ≈ ω0 = R/L die Wellenzahl β nicht mehr genau proportional zu ω,
sondern etwas grösser. Die Phasengeschwindigkeit ω/β somit frequenzabhängig kleiner,
d.h. wir haben Dispersion, die Signale werden verzerrt übertragen. Ebenfalls ist dann
Z frequenzabhängig (siehe 1.38) und wird für kleine Frequenzen grösser.

Für kleine Frequenzen, bzw. grosse Drahtwiderstände (ω � ω0) wird β =
√
ωRC/2

und damit α = β. Das heisst die Dämpfung wird mit der Wurzel der Frequenz schlim-
mer. Für grosse Frequenzen bzw. kleine Drahtwiderstände wird β = ω/v0, Z = Z0 und
demnach α = R/2Z0. Die Dispersion verschwindet also für hohe Frequenzen.

Der Skineffekt bewirkt aber, dass die Stromdichte an der Oberfläche eines metal-
lischen Körpers gegen innen exponentiell abnimmt (siehe zum Beispiel [Jack90]. Die
mittlere Eindringtiefe des Stromes ist

δ =

√
2ρ

ωµ
(1.46)

(ρ Leitfähigkeit). Typische Werte sind für Kupfer bei 1 MHz 70µm, bei 1 GHz 2 µm. Des-
halb nimmt der effektive Kabelwiderstand mit

√
ω zu, und entsprechend hat man auch

bei grossen Frequenzen noch eine
√
ω – Abhängigkeit der Dämpfung. Um die Oberfläche

zu vergrössern, nimmt man für HF – Anwendungen deshalb manchmal Kupferfolien oder
mehrere Litzen.

Zahlenbeispiel: Koaxkabel RG 178: Z = 50Ω , R = 0.45 Ω /m, L = 240 nH/m,
C = 95 pF/m. Bei 2 MHz und 100 m Länge wird das Signal um einen Drittel reduziert.
Bei 200 MHz überleben nur gerade noch 1% des Signals nach 100 m. Bessere Kabel
müssen dicker sein. Die kritische Frequenz wird etwa ω0 = 2 MHz. In diesem Bereich
gibt es Dispersion, die kleineren Frequenzen kommen verspätet an (Tiefpassverhalten).
Die Dispersion wird offensichtlich signifikant, wenn ω > ωg = (Rl · Cl)−1, der Tief-
passgrenzfrequenz. Für z.B. 20 MHz ist das bei einer Kabellänge von ca. l = 30m der
Fall. Beachte, dass die Tiefpassgrenzfrequenz mit der Kabellänge im Quadrat kleiner
wird, die Übertragungsqualität eines Kabels wird demnach mit dem Quadrat der Länge
schlechter.

Falls gerade R/L = G/C ist, spricht man von einer verzerrungsfreien Leitung,
da dann die Dispersion gerade verschwindet (v =const) und die Impedanz und die
Dämpfung frequenzunabhängig werden.

Die Sache ist allerdings wie immer in der Praxis komplizierter, da es auch Ver-
luste wegen frequenzabhängiger Polarisation des Dielektrikums gibt. Bei ganz hohen
Frequenzen schliesslich werden die Hohlleitermode wichtig, das ist aber erst in der
Grössenordnugn 10 GHz der Fall. Für den praktischen Einsatz eines Kabels muss man
die Abschwächung und Phasenverzerrung messen, bzw. die numerischen Herstelleran-
gaben zu Rate ziehen.
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Abschluss:

Ändert sich die Geometrie der Leitung an einer bestimmten Stelle, so ändern sich
auch Ausbreitungsgeschwindigkeit und Impedanz. Mit dem gleichen Formalismus wie
für ein Wellenpaket am endlichen Potentialtopf in der Quantenmechanik oder in der
Optik kann man die reflektierte und die transmittierte Welle berechnen (siehe zum
Beispiel [Hin96], Seite 21-24).

Ein spezieller Fall ist das Ende einer Leitung. Es sei mit einem Widerstand R abge-
schlossen. Ist R = Z, so ist der Widerstand “angepasst”, die Energie der ankommenden
Welle wird im Widerstand vernichtet. Mit dem erwähnten Formalismus erhält man den
Reflexionsfaktor für die Amplitude der Welle:

r =
R− Z
R + Z

(1.47)

Offene Leitungen, also grosses R, führen zu Reflexionen von Signalen mit gleichem Vor-
zeichen, kleine Widerstände (Kurzschlüsse) führen zu Reflexionen mit umgekehrtem
Vorzeichen. Anwendung: Messung von Leitungslängen und Lokalisierung von Impedan-
zinhomogenitäten.

Insbesondere Jede Art von geometrischer Inhomogenität entlang der Leitung (Steck-
verbindungen, Lötstellen usw.) führt zu Reflexionen und Verlusten. Hochfrequenzleitun-
gen müssen deshalb sehr sorgfältig gebaut werden.

Abschluss bei mehreren Quellen oder Verbraucher

Sollen an einer Leitung mehrere Verbraucher angeschlossen werden, oder sollen ver-
schiedene Quellen die gleiche Leitung treiben (Bussystem), dann gelten folgende Regeln:

• Die Leitung muss eindimensional sein, allfällige Abzweigungen für Anschlüsse
müssen kurz gegenüber der Wellenlänge sein.

• Beide Enden der Leitung müssen mit Z0 abgeschlossen sein.

• Alle Verbraucher (ausser an den Enden der Leitung) müssen eine grosse Ein-
gangsimpedanz haben Ri � Z0 und möglichst reell sein. Kapazitive Anschlüsse
verlangsamen die Signalausbreitung.

• Die Dämpfung der Leitung soll klein sein R � ωL, anderenfalls sind Zwischen-
verstärker vorzusehen.
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Kurze Leitungen:

All diese Betrachtungen der Wellenausbreitungen sind nur sinnvoll, wenn die Wel-
lenlänge klein ist gegenüber der Leitungslänge. Kurze Leitungen, also wenn l � λ,
verhalten sich wie eine Kapazität, wenn der Ausgang unbelastet ist. Schliesst man die
kurze Leitung am Ausgang kurz, sieht man am Eingang die Induktivität.

Will man ein Signal aus einer Spannungsquelle mit endlicher Innenwiderstand Ri

über eine solche relativ kurze Leitung übertragen, stellt das ganze also ein Tiefpass mit
τ = Ri · C · l dar.

Sogenannte λ/4 – Leitungen haben eine Länge l = λ/4 und verhalten sich etwa so
wie eine gedackte Orgelpfeife. Offene λ/4 – Leitungen stellen einen Serieresonanzkreis
(|Z| = 0, aber ) für diese Wellenlänge dar. Schliesst man eine solche Leitung kurz, erhält
man einen Parallelresonanzkreis.

Demo langes Koax-Kabel:

1. Signalverz"ogerung mit kurzem Puls

2. durchstimmbarer Abschlusswiderstand: pos und neg Reflexionen

3. Bananenstecker Verbindung nix gut.

4. Kabel gut abschliessen: ANstiegsflanke zeigt trotzdem Dispersion.

5. Kabel Kurzschluss.

6. L"ange messen mit offenem Kabel

7. l"angerer Puls mit Reflexionen: Treppenstufen

8. Kleine Frequenz mit R_i=10kOhm: Tiefpass

9. Lambda Viertel Leitung mit Resonanz.

1.6 Physics of noise (Rauschen)

The discrete nature of the electrons as charge carriers gives rise to a permanent fluctua-
tion of currents in electrical circuits. One of the earliest work on the statistics of these
fluctutation is described in a paper by Norman Campbell [Camp08] in 1909.

Nowadays we distinguish between shot noise and thermal noise:

The fluctuation of a given current with average value I due to the discrete nature
of the charge carrier is called the shot noise, and has been described in detail by W.
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Schottky [Schott18] in 1918. The variations are well approximated by a Gaussian dis-
tributions and are independant of the frequency f (white noise). The spectral density
of the variance is given by

d < ∆I2 >

df
= 2 · e · I (1.48)

where e denotes the electrical charge of the electron.

In devices, where moving charges generate a voltage drop there is in addition the so
called thermal noise or Johnson noise. The voltage and currents generated by thermal
fluctuations of the velocity of the charge carriers are also independant of the frequency.
The spectral power density of these currents is given by

d < P >

df
= 4 · k T (1.49)

where k denotes the Boltzmann constant and T the absolute temperature of the
device. The effect was extensively described by J.B. Johnson in 1928 [John28]. Using
the electrical power laws P = RI2 = V 2/R, the thermal noise in a resistor can be
described either by the variance of a serial noise voltage VR or by the variance of a
parallel noise current IR shown in the Figure below, (a) and (b):

d < V 2
R >

df
= 4 k T R or

d < I2
R >

df
= 4 k T

1

R
(1.50)

whatever is more suited to the analysis of a given circuit.

V

I

R

R
R R

S

D

G

Vinp

(a) (b) (c)

Thermal noise occurs always, if the movement of a charge generates a voltage drop.
This is the case in ohmic resistors as described above, but also for instance in the
conducting channel of a field effect transistor (FET). In this case the thermal noise
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generated in the channel corresponds to the variance of an equivalent noise voltage Vinp

at the gate input, as shown in the Figure, (c), of

d < V 2
inp >

df
= 4 k T

2

3 gm
(1.51)

where gm = ∂Idrain/∂Vgate denotes the forward transconductance of the FET (see
[Laker94], 1-65a/b). Since g2

m depends linearly on the channel’s geometrical width di-
vided by the length and on its channel current, low noise input amplifier need to be
designed with wide channels and high currents in the input FET.

Pure capacitances do not generate any thermal noise.

In complex system often additional noise, whith a 1/f spectrum is observed, which
is called flicker noise. It has different physical origins. For high frequency applications
it can usually be neglected.



Kapitel 2

Halbleiter – Bauelemente

2.1 Halbleiter und ihre Dotierung

In einem isolierten Atom sind die diskreten Energieeigenzustände der Hüllenelektronen
bei sehr niedriger Temperatur von unten her aufgefüllt. Mit Fermienergie εF bezeichnet
man die Grenze ab welcher die Energieniveaus leer sind. Erhöht man die Temperatur T
werden einzelne Elektronen mit einer gewissen Wahrscheinlichkeit auf höheren Niveaus
sich aufhalten.

E

T klein

T gross

f(E)

εF

Die Fermifunktion beschreibt dann die Belegungsdich-
te f(E) der Zustände mit Energie E in Funktion der
Temperatur T :

f(E) =
1

1 + e
E−εF
kT

(2.1)

Man merke sich, dass kT ≈ 1/40 eV bei Zimmertempe-
ratur.

Bringen wir nun viele Atome in einer regelmässigen Anordnung (Gitter) unter, dann
kombinieren die diskreten Energieniveaus der einzelnen Atome in gemeinsame Ener-
giebänder. Noch immer wird die Belegungsdichte von der Fermifunktion beschrieben.
Von besonderem Interesse sind die beiden Bänder unmittelbar in der Nähe der Fer-
mienergie: Das Valenzband befindet sich unmittelbar unterhalb der Fermienergie, das
Leitungsband unmittelbar darüber. Der Abstand zwischen Valenz- und Leitungsband
heisst band gap energy EG.

Bei T = 0 befinden sich alle Elektronen im Valenzband (bzw. in noch tieferen
Niveaus). Bei erhöhter Temperatur werden einzelne Elektronen in das Leitungsband

29
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angehoben. Diese ne Leitungselektronen und die dadurch entstehenden np Löcher im
Valenzband sind die Träger der Leitfähigkeit des Materials.

Bei reinen Halbleitern spricht man von intrinsischer Leitung: Es gibt gleich viele
Leitungselektronen wie Löcher: np = ne =: ni. Aus der Fermifunktion lässt sich leicht
ableiten, dass

ni ∼ e−
EG
2kT (2.2)

.

Die folgende Tabelle zeigt einige Beispiele, wobei für die Halbleiter auch die intrin-
sische Leitungsdichte bei 300 K angegeben ist. Diese ist absolut sehr klein im Vergleich
zu der Zahl der Atome, die für ein reines Siliziumgitter zum Beispiel etwa 5 · 1022 cm−3

beträgt.

EG [eV] ni [cm−3]
Isolatoren SiO2 8

Diamant 5
Halbleiter GaAs 1.42 2 · 106

Si 1.12 1 · 1010

Ge 0.66 2 · 1013

Metalle ' 0

Der überwiegende Teil aller Halbleiterelektronik wird heute aus Silizium hergestellt.
Der wesentliche Trick besteht nun in der Dotierung (englisch Doping). Dabei werden
minimal kleine Mengen von 3 oder 5 wertigen Atomen als Verunreinigung in das Gitter
der 4 wertigen Silizium Atome eingebracht.

Wird ein 5-wertiges Atom an einer Gitterstelle eingebracht, die eigentlich für ein 4-
wertiges Atom gedacht ist, gibt es einen zusätzlichen Elektronenzustand, der allerdings
sehr schwach gebunden ist. Sein Energieniveau liegt nahe am Leitungsband. Man spricht
von einem Donator, wofür typischerweise Phosphor oder Arsen verwendet wird.

Ebenso ergibt sich bei einer 3-wertigen Verunreinigung einen zuätzlichen Lochzu-
stand, dessen Energieniveau nahe am Valenzband liegt und das leicht ein Elektron aus
dem Valenzband binden kann. Typische Akzeptoren sind Bor, Aluminium oder Gallium.

Die Bindungsenergien für die zusätzlichen durch die Dotierung mit Bor oder Phos-
phor entstehenden Elektronen- oder Lochzustände betragen nur 0.045 eV, sind also in
der Grössenordnung von kT bei Raumtemperatur. Deshalb befinden sich im normalen
Betrieb die meisten der zusätzlichen Elektronen im Leitungsband (ebenso die Löcher
im Valenzband). Die Dotierungsstärke bestimmt die Leitfähigkeit.
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Man beachte aber, dass der Leiter bei der Dotierung natürlich insgesamt neutral
bleibt. Die durch die Ionenimplementierung zusätzliche positive Ladung wird durch
einen entsprechenden Zustrom an Elektronen ausgeglichen.

Valenzband

Leitungsband Fermienergie

Das Bild links zeigt die Lage der Fermienergie für undotierte Halbleiter. Bei n-
Dotierung ergeben sich zusätzliche Elektronenzustände wie in der mittleren Skizze ge-
zeigt. Die Fermienergie verschiebt sich deshalb nach oben. Analog dazu im rechten Bild
die Situation für Lochzustände. Bei 300 K sind die Elektronen und Löcher wie skiz-
ziert fast alle im Leitungs- bzw. Valenzband. n-Dotierung führt also zu zusätzlicher
Elektronleitung, p-Dotierung zu zusätzlicher Lochleitung.

Einen Zusammenhang zwischen der Verschiebung der Fermienergie und der Dichte
der Leitungselektronen erhält man aus der Fermiverteilung und einigen Annahmen über
die effektive Lage und Dichte der Dotierungszustände für Halbleiter im Gleichgewicht
(für eine Herleitung siehe zum Beispiel [Pier96], Seite 49-53):

ne = ni · e(εF−εi)/kT (2.3)

np = ni · e(εi−εF )/kT (2.4)

Dabei sind ni und εi die Leitungsdichte und die Fermienergie im intrinsichen Halbleiter,
εF die durch die Dotierung verschobene Fermienergie. Die Gleichungen gelten nur, falls
der Abstand zwischen εF und dem Leitungs- bzw. Valenzband ≥ 3kT ≈ 75mV ist,
andernfalls nennt man den Halbleiter degeneriert.

Daraus folgt unmittelbar auch das sogenannte np Produkt:

ne · np = n2
i (2.5)

Dotiert man also einen Halbleiter mit Donatoren, die zu einer Leitungselektronendichte
ne führen, kann die Lochdichte mit der obigen Formel abgeschätzt werden. Die Tem-
peraturabhängigkeit von ni ist durch 2.2 gegeben. Falls die Dotierung gross gegenüber
der intrinsichen Leitfähigkeit ist (typische praktische Werte in Silizium sind 1015cm−3),
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werden schon bei relativ kleinen Temperaturen alle zugehörigen Elektronen sich im
Leitungsband befinden, die Leitungsdichte wird gleich der Dotierungsdichte.

Majoritaetsleitung

T[K]

Leitungsdichte/Dotierungsdichte

Intrinsische Leitung

Die Majoritätsleitung (die durch die Dotierung hervorgerufene Leitung) ist ab einer
gewissen Temperatur also konstant, wenn alle dotierten Ladungsträger sich im Leitungs-
band befinden: ne = ND.

Die Leitung der nicht dotierten Ladungsträger heisst Minoritätsleitung. Aus Glei-
chung 2.5 folgt für die Minoritätsleitungsdichte für einen n-dotierten Halbleiter np =
n2
i /nD, sie hängt mit Gleichung 2.2 also stark von der Temperatur ab. Bei grossen

Temperaturen dominiert dann die intrinsische Leitung, das Halbleiterbauelement wird
in der Regel unbrauchbar. (Die Figur ist für eine Phosphor - Dotierung in Silizium mit
1015cm−3 berechnet, siehe [Pier96], Seite 66).

2.2 Die pn Grenzschicht

Durch Ionenimplementationstechniken ist es heute möglich auch sehr kleine Struktu-
ren von verschieden dotierten Bereichen in Silizium herzustellen. Der im englischen pn
junction genannte Übergangsbereich zwischen p- und n-dotierten Halbleiterbereichen
stellt das zentrale Element der Halbleitertechnik dar.

Denken wir uns, dass zwei vorher gegeinander isolierte p und n-Bereiche in perfektem
Kontakt gebracht werden. Da es auf der p-Seite viel mehr Löcher gibt als auf der n-Seite,
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werden diese durch Diffusion in den n-Bereich wandern. Ebenso diffundieren Elektronen
in den p-Bereich. Das hat zur Folge, dass im Grenzbereich eine Ladung entsteht, die
durch die dotierten Gitterstellen gebildet wird, denen jetzt die Ladungsträger fehlen.

Diese Ladung hat nun ein elektrisches Feld und somit ein Potential zur Folge, das
Diffusionspotential, das der Diffusion entgegenwirkt. Es bildet sich also ein Gleichge-
wicht zwischen Diffusion und Potential. Die Energiebänder arrangieren sich so, dass die
Fermienergie gerade eine Konstante ist:

Fermienergie

n-Seite p-Seite

+
-Ladung

Potential

E-Feld

Der Grenzbereich hat eine wesentlich reduzierte Leitungsdichte, man spricht von der
Verarmungszone (depletion region) oder von der hochohmigen Sperrschicht.

Das Diffusionspotential kann aus der erwähnten Gleichgewichtsbedingung berechnet
werden ([Pier96], Seite 203), unter Verwendung der sogenannten Einstein – Beziehung,
die die Diffusionskonstante, die Ladungsträgerbeweglichkeit und die Temperatur mit-
einander verknüpft. Man erhält:

Ud =
kT

e
ln(

NAND

n2
i

) (2.6)

Dabei sind NA und ND die Akzeptor- und Donatordichten auf der p- und n- Seite des
Überganges. Für eine typische Siliziumsperrschicht mit 1015 cm−3 Dotierung auf beiden
Seiten erhält man eine Diffusionsspannung von 0.6 V. Ud ist offensichtlich temperatu-
rabhängig mit einem Koeffizienten von etwa 2mV/K.
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p - Substrat

n-Dotierung
Bei der Herstellung verwendet man zum Bei-
spiel ein p dotiertes Silizium - Substrat (ty-
pischerweise Scheiben mit 6” = 150 mm
Durchmesser). Durch Ionenimplementation
von Phosphor wird ein stark n-dotierter Be-
reich geschaffen. An der Grenze bildet sich
die depletion region

Die ideale pn Kennlinie

(siehe Skizze in [Pier96], Seite 236)

Wird nun an diesen Halbleiterübergang eine externe Spannung angelegt, dann ver-
schieben sich die Potentiale der Energieniveaus und die Fermienergie der beiden Seiten
gegeneinander:

Legt man eine negative Spannung (reverse bias, Minus an der p-Seite) an, so wird
der Potentialwall vergrössert. Es können nur die Minoritätsträger einen Strom bewirken.
Kommt zum Beispiel ein Elektron aus der p-Seite durch Diffusion zufällig zu nahe an
den Potentialwall, wird es durch das in der Sperrschicht herrschende elektrostatische
Feld auf die n-Seite gezogen, es fliesst ein kleiner Strom Ir. Die Ursache dieses Strom
ist also Leitungsträger – Diffusion ausserhalb der Sperrschicht, er hängt deshalb nicht
von der angelegten Spannung ab. Wegen ne = n2

i /NA ist dieser sogenannte Sperrstrom
jedoch stark temperaturabhängig Ir ∼ e−EG/kT (vgl. Gleichung 2.2).

Legt man eine positive Spannung (forward bias, Plus an der p-Seite) an, so wird
der Potentialwall abgebaut. Da gemäss der Fermifunktion die Leitungsladungsdich-
te im Valenz- und Leitungsband exponentiell mit dem Abstand von der Fermiener-
gie abnimmt, wird die Wahrscheinlichkeit, dass ein Ladungsträger den Potentialwall
überwindet, exponentiell von der angelegten Spanung abhängen.

Mit diesen qualitativen Überlegungen können wir die ideale Kennlinie der pn Grenz-
schicht wie folgt ansetzen:

I = Ir · (e
eU
kT − 1) (2.7)

Diese Gleichung wird auch ideale Diodengleichung genannt, der damit beschriebene
Strom nennt man entsprechend seinem Ursprung den Diffusionsstrom. Diese einseitige
Leitung der Grenzschicht ist die Grundlage der Funktion aller junction Halbleiterele-
mente.
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Sperrschichtdicke

(siehe [Pier96], Seite 210-214)

Da die Majoritätsträger durch die Polung der anliegenden Sperrspannung von der
Sperrschicht zurückgezogen werden, vergrössert sich die Breite der Sperrschicht mit
wachsender Spannung.

Vorerst erhalten wir aus der Bedingung, dass in der Sperrschicht die Gesamtladung
verschwinden muss (Gauss’scher Satz), eine Beziehung für die relative Ausdehnung der
Sperrschicht in den p- und n- Bereich xp und xn, wenn man als Randbedingung die
Donator- und Akzeptor-Dotierungsdichten ND und NA verwendet:

eNAxp = eNDxn somit
NA

ND
=
xn
xp

(2.8)

Die Sperrschicht dehnt sich also umso mehr in einen Bereich aus, je kleiner dessen
Dotierung im Vergleich zur anderen Seite ist.

Aus der eindimensionalen Poissongleichung

∂E

∂x
= − ρ

εε0
(2.9)

und der Randbedingung, dass
∫
Edx über die gesamte Sperrschicht die Spannung U−Ud

ergeben muss, erhalten wir ferner:

U − Ud = −eND

2εε0
x2
n −

eNA

2εε0
x2
p (2.10)

Diese zwei Gleichungen mit zwei Unbekannten sind lösbar, für die gesamte Sperrschicht-
dicke erhalten wir dann

d = xp + xn =

√
2εε0
e

(
1

NA
+

1

ND
) · (Ud − U) (2.11)

Die Dicke hängt also von der Wurzel der angelegten Spannung an und die kleinere
Dotierungskonzentration bestimmt hauptsächlich die Gesamtdicke.

Die Kapazität der Sperrschicht hängt von deren Fläche und der Dicke d ab. Für
schnelle Schaltkreise ist eine kleine Kapazität erforderlich, weil man dann beim Schal-
ten weniger Ladung abfliessen lassen muss. Dafür braucht man kleine Ausdehnungen
und grosse Dicken, man muss also kleine Dotierungsdichten wählen. Da d ∼

√
U kann
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man die Kapazität mit der Sperrspannung steuern, was in den Kapazitätsdioden seine
Anwendung findet. Anwendung: VCO (Voltage controlled oscillator).

Ebenfalls eine dicke Sperrschicht und somit kleine Dotierungsdichten braucht man
für hohe Spannungsfestigkeit im Sperrbetrieb.

Im Gegensatz dazu bewirkt eine hohe Dotierungsdichte zwar eine kleine Sperr-
schichtdicke, wegen Gleichung 2.5 aber eine kleinere Minoritätsladungsdichte, und somit
einen kleineren Sperrstrom.

2.3 Dioden und ihre Anwendungen

Anode

Kathode

leitend

Das einfachste Halbleiterelement mit einem einzigen pn
Übergang heisst Diode. Halbleiterdioden werden für einen weiten
Anwendungbereich hergestellt. Die p-Seite heisst auch Anode,
die n-Seite Kathode, letztere ist meist mit einem Ring gekenn-
zeichnet, also die Seite von der kein Strom fliessen kann.

Man spricht auch von Gleichrichterdioden, ihre charakteristischen elektrischen Ei-
genschaften sind

• maximale Sperrspannung

• Sperrstrom bei Raumtemperatur

• Kapazität und Schaltgeschwindigkeit

• maximaler Vorwärtsstrom

und natürlich ihre geometrische Grösse und die Anschlusstechnik.

2.3.1 Reale Kennlinie

Schaut man sich die Kennlinie einer realen Diode genauer an, stellt man sofort fest, dass
es erhebliche Abweichungen gibt zum Diffusionsstrom, der durch die ideale Diodenglei-
chung 2.7 beschrieben wird.
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Der Sperrstrom ist höher als von der Dotierung erwartet und hängt doch etwas von
der Spannung ab. Das liegt an der thermischen Erzeugung von Elektron-Lochpaaren im
Sperrbereich. Der Effekt wird umso grösser, je dicker die Sperrschicht (mehr Volumen)
und ist somit proportional zu

√
U .

Bei kleinen Spannungen im Vorwärtsbereich gibt es den umgekehrten Effekt. Neben
dem idealen Diodenstrom gibt es auch solche Ladungen, die zwar den Potentialwall noch
nicht überschreiten können, aber innerhalb der Sperrschicht zufällig auf ein Loch mit
dem gleichen Problem treffen. Die so entstehende Rekombinationswahrscheinlichkeit
führt zu einem effektiv erhöhten Strom, der Effekt ist propotional zu eeU/2kT .

Die beiden erwähnten Prozesse werden unter dem Begriff Recombination–Generation–
Current zusammengefasst, man spricht vom IR−G. (ausführliche Diskussion in [Pier96],
Seite 270)

U

0.6V

I

U
Z

Bei sehr grossen Vorwärtsströmen beginnt sich das Halb-
leitermaterial wie ein ohm’scher Widerstand zu verhalten,
der Anstieg der Kennlinie wird dadurch zunehmend linear
statt exponentiell.
Bei grossen Sperrspannungen schliesslich bricht die Sperr-
schicht zusammen, die Diode wird schnell leitend, man
spricht vom Zenerbereich (siehe Abschnitt 2.3.4). Zusam-
menfassend resultiert die Diodenkennline im nebenstehen-
den Bild.

2.3.2 Dioden als Gleichrichter

Die Leistungsversorgung aller unserer Geräte erfolgt über das Wechselspannungsnetz.
Elektronikanwendungen benötigen aber Gleichspannung, weshalb Gleichrichter in die
Netzteile eingebaut werden müssen. Man unterscheidet zwischen Vollwellen- und Halb-
wellengleichrichter.

Beim Halbwellengleichrichter wird nur eine der Halbwellen der Wechselspannung ver-
wendet. Ein Kondensator wird auf die Spitzenspannung der Wechselspannung abzüglich
der Durchlassspannung der Diode aufgeladen, und sorgt dafür, dass auch in der Pause
weiter Strom fliesst.

LURLC

U

t
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Beim Vollwellengleichrichter in der Brücken- oder Grätzschaltung (unten) werden
beide Halbwellen benützt, was die Pausen zwischen den Spannungsspitzen kürzer macht
und demnach nur einen halb so grossen Kondensator benötigt. Allerdings gehen nun
zweimal die Diodendurchlassspannung verloren. Beim symmetrischen Vollwellengleich-
richter werden zwei symmetrische Spannungen erzeugt, indem man bei gleicher Di-
odenbeschaltung dem Transformator noch eine Mittenanzapfung als Masse verpasst,
und dann von beiden Gleichspannungsanschlüssen je einen Kondensator gegen Masse
schaltet.

RL U LC

2.3.3 p.i.n. Dioden

Zur Erzeugung hoher Sperrspannungen baut man pin Dioden, die aus einer Schichtfolge
p.i.n. bestehen, das heisst aus einer p-dotierten, einer nicht dotierten, intrinsischen und
einer n-dotierten Schicht bestehen. Die beiden dotierten Schichten sind sehr stark do-
tiert, sodass sich grosse Ströme erreichen lassen, aber trotzdem hohe Sperrspannungen,
wegen dem grossen Abstand durch den i Anteil. Man erreicht Ströme bis 1 kA und
einige kV Sperrspannung.

PIN Dioden werden auch als Detektoren für geladene Teilchen in der Kern- und
Teilchenphysik eingesetzt: In den Sperrrichtung betriebenen Dioden erzeugt die Ionisa-
tionsladung einen zusätzlichen Strom, der detektiert werden kann.

2.3.4 Zenerdioden

Bei sehr grossen Sperrspannungen bricht die Diode zusammen, der Strom nimmt plötzlich
sehr grosse Werte an. Dafür sind zwei unterschiedliche Prozesse relevant. Der sogenannte
Zenerstrom kommt durch den quantenmechanischen Tunneleffekt zustande, die Zener-
spannung hängt damit von der Sperrschichtdicke ab. Der Effekt ist nur bei sehr hoher
Dotierung relevant und kann mit verschiedenen Dotierungsstärken von etwa 2 bis 8 V
variiert werden. Typische Dotierungen sind 1017cm−3, was eine Sperrschichtdicke von



KAPITEL 2. HALBLEITER – BAUELEMENTE 39

etwa 0.01 µm ergibt. Man beobachtet experimentell, dass die Zenerspannung mit zu-
nehmender Temperatur abnimmt.

Bei grösseren Sperrspannungen von schwächer dotierten Dioden wird der Lawinen-
durchbruch relevant. Wenn das elektrische Feld in der Sperrschicht sehr stark wird,
erfahren die Elektronen, die den Dunkelstrom erzeugen, eine hohe Beschleunigung.
Wird deren Energie bis zum nächsten Stoss mit dem Gitter hoch genug, können sie
neue Elektron-Lochpaare erzeugen, welche wiederum stark beschleunigt werden. Dieser
Lawineneffekt führt beim Überschreiten einer gewissen kritischen Spannung zu einem
plötzlich stark ansteigenden Strom. Man beobachtet einen Zunahme der Durchbruch-
spannung mit der Temperatur.

Man spricht – eigentlich unkorrekt – bei allen Dioden, die speziell für den Betrieb
an der Durchbruchspannung vorgesehen sind, von Zenerdioden.

Etwa in der Gegend von 6 V sind die Effekte von Zener- und Lawinendurchbruch
gleich gross. Wegen den unterschiedlichen Vorzeichen der Temperaturkoeffizienten, erhält
man in diesem Bereich sehr temperaturstabile Spannungsreferenzen, von typischerweise
∂UZ
∂T

1
UZ
≈ 10−4/K.

Eine solche Spannungsstabilisierung besteht aus einem Vorwiderstand der die Schwan-
kungen dU0 der unstabilen Spannung U0 im Verhältnis zum differentiellen Widerstand
rD der Zenerdiode reduziert. Der differentielle Widerstand ist definiert als die Steigung
der Kennlinie im Arbeitspunkt der Zenerdiode, die wir im Ersatzschaltbild als eine
Serieschaltung von einer idealen Spannungsquelle und einem Widerstand rD auffassen:

U U

R

R LL0 U U

R

R LL0

-
+UZ

D
r

Das Bild zeigt also links die Stabilisierungsschaltung mit einer Last und rechts das
zugehörige Ersatzschaltbild für die Kleinsignalanalyse. Mit dem Knotenpotentialverfah-
ren erhalten wir die Gleichung

U0 − UL
R

=
UL − UZ

rD
+
UL
RL

(2.12)

Daraus berechnet man UL in Funktion von U0. Eine kleiner Änderung von U0 bewirkt
eine solche von UL, man erhält schliesslich für eine Dimensionierung von R/rD � U0/UZ

dUL
UL

=
rD U0

R UZ
· dU0

U0
(2.13)
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Das Ergebnis ist scheinbar unabhängig von RL was sehr angenehm ist. Natürlich darf
aber der Strom durch RL nur so gross werden, dass der Arbeitspunkt der Zenerdi-
ode an der gewünschten Stelle bleibt. Dieser Sachverhalt geht in der Herleitung wegen
der Linearisierung der Kennlinie unter! Ausserdem erzeugt der volle Strom im Wi-
derstand R eine Verlustleistung von R · I2, die bei grossen Spannungsunterschieden
oder grossen Strömen den Einsatz dieser Schaltung verbietet. Man spricht von analo-
gen Netzteilen, oder längsgeregelten Netzteilen. Die Stabilisierung wird in der Regel mit
Verstärkerschaltungen verbessert, der Widerstand wird dabei durch einen Transistor als
regelbaren Widerstand ersetzt.

Es sind komplete Schaltungen als IC’s erhältlich mit der Identifikationsnummer 78xx
für positive und 79xx für negative Spannungen, wobei xx den Wert der geregelten Aus-
gangsspannung bedeutet. Diese Bausteine haben 3 Anschlüsse (Eingang, Ausgang, Mas-
se), der Eingang muss mindestens 2 Volt über dem Ausgang liegen. Sie sind thermisch
und elektrisch überlastgeschützt.

Solche längsgeregelte Netzteile werden heute praktisch nur noch für kleine Ströme
(< 1A) eingesetzt, da sonst der Kühlaufwand zu gross wird.

Zenerdioden eignen sich auch für die Verschiebung eines Signales um einen fe-
sten Spannungswert (Levelshifting), sowie für die Ausgangsspannungsbegrenzung von
Verstärkern, wofür man Zenerdioden in den Gegenkopplungszweig schaltet. (Siehe Ka-
pitel 3.6).

Weitere Diodenschaltungen:

- Levelshifter Schaltung

- Eingangsueberspannungsschutz

- Cockcraft-Walton oder Booster Schaltung zur HV Erzeugung.

(fuer HV fuer TV Roehren, PM’s usw.)

- Abw"artswandler, Durchflusswandler, Kories Seite 489

(statt analoge L"angsgeregelte Stromversorgungen)

- Aufwaertswandler, Sperrwandler, Kories, Seite 491.

(fuer Batteriegeraete, Fotoblitze, usw.)

2.4 Bipolare Transistoren

Das Halbleiterelement Transistor besteht aus 3 Elektroden, es dient zum Verstärken
oder Schalten eines Signales. Speziell versteht man unter bipolaren Transistoren solche,
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die aus 3 unterschiedlich dotierten Halbleiterzonen bestehen, wobei man entsprechend
der Dotierungsfolge zwischen npn und pnp Transistoren unterscheidet:

Basis sehr schwach

Kollektor

Emitter

n

p

n

B

C

E

Dotierung:

B

E

Cschwach

stark

Die beiden pn Übergänge verhalten sich einerseits wie zwei entgegengesetzte Dioden,
diese Beschreibung (ganz rechts) gibt aber noch nicht die gesamte Funktionalität wieder.

Normalerweise wird die Basis–Emitterdiode in Vorwärtsrichtung und die Kollektor–
Basisdiode in Sperrrichtung betrieben. Dadurch driften Elektronen vom stark dotierten
Emitter in die Basisschicht. Da diese sehr schwach dotiert, und ausserdem sehr dünn
ist, reicht die Sperrschicht der BC Diode nahe an die CE Übergangschicht heran, sodass
viele Elektronen in die BC Sperrschicht driften können. Dort werden sie durch das E-
Feld Richtung Kollektor abgesaugt und erzeugen so einen CE Strom. Der zentrale Punkt
ist nun, dass dieser Strom durch die Spannung an der BE Diode gesteuert werden kann;
diese ist gegeben durch den Basisstrom und die Diodenkennlinie des BE pn Überganges.

Der bipolare Transistor beschreibt man deshalb am zweckmässigsten als Strom-
verstärker. Das Verhältnis

β =
∂IC
∂IB

(2.14)

heisst die Stromverstärkung des Transistors. Typische Werte liegen zwischen 10 (Lei-
stungsstransistoren) und 1000 (Kleinsignaltransistoren), je nach Typ. β schwankt stark
von Indivivduum zu Individuum und nimmt mit grösserer Kollektor–Basis Sperrspan-
nung UCE zu, da dann die Sperrschicht dicker wird, und somit näher an den BE
Übergang herankommt (Early–Effekt).
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I

U

I

C

B

CE

Die sich daraus ergebende Ausgangskennlinie zeigt das
nebenstehende Bild. Im normalen Betrieb rechts der ge-
strichelten Linie ist UCB > 0, die Kollector–Basis Diode
also gesperrt. Der Kollektorstrom wird vom Basisstrom
gesteuert und hängt nur leicht von der CE Spannung
ab, der differentielle Ausgangswiderstand ist also klein.
Links von der gestrichelten Linie beginnt die CB Diode
zu leiten, der Kollektorstrom wird nun unabhängig vom
Basistrom, es findet keine Steuerung mehr statt. Man
spricht vom Sättigungsbetrieb.

Der differentielle Eingangswiderstand rBE ist durch die Diodengleichung der Basis–
Emitter Strecke gegeben, Differenzieren von Gleichung 2.7 ergibt

rBE =
∂UBE
∂IB

=
kT

eIB
(2.15)

Der differentielle Aausgangswiderstand wird (experimentell)

rCE =
∂UCE
∂IC

=
Uγ
IC

(2.16)

und ist also umgekehrt proportional zum Kollektorstrom. Die Konstante Uγ beschreibt
den Early–Effekt und heisst demnach Earlyspannung.

Die Definition der Steilheit S (forward transconductance) beschreibt die Steuereigen-
schaft des Transistors auf eine andere Art, nämlich die Änderung des Kollektorstromes
gegenüber der BE Spannung. Man erhält:

S =
∂IC
∂UBE

≈ ∂IC
∂IB
· ∂IB
∂UBE

=
β

rBE
=
eIC
kT

(2.17)

Weiter spricht man von der Rückwirkung (backward transconductance) von der CE
Spannung auf den Basisstrom. Dieser Effekt ist aber meist klein ausser bei hohen Fre-
quenzen, wo die Millerkapazität (effektive Kapazität zwischen Kollektor und Basis, also
etwa die BC Grenzschichtkapazität) die Verstärkung reduziert.

Das Grosssignal- (links) und das Kleinsignalersatzschalbild (rechts) illustrieren diese
Eigenschaften:
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β I B

β I B

I

E

C

B B
CI  =  

BEU r

I C

rBE UCE

CE

B
Miller

Bipolare Transistoren zeichnen sich durch eine hohe Steilheit, eine realtiv gute Pa-
rameterstabilität sowie hohe Geschwindigkeit aus. Nachteilig wirkt sich der relativ hohe
Schaltungsaufwand zur Einstellung und Stabilisierung des Arbeitspunktes aus.

Anwendung: Ansteuerung eines Relais oder
einen anderen Stromverbraucher von einem
Logiksignal aus. Die Schaltung erlaubt ei-
ne separate Speisespannung für das Re-
lais. Die Diode schützt den Transistor vor
Überspannungen, die durch die Induktivität
entstehen würden.

Wichtige Grenzdaten sind die maximale zulässige Verlustleistung, und die maxima-
len Sperrspannungen der CE und CB Dioden, wobei erstere oft nur wenige Volt beträgt.
Dotierungsstärke und geometrische Grösse des Transistors erlauben die Grenzdaten und
die dynmaischen Parameter in einem grossen Bereich zu variieren. Für eine ausführliche
Behandlung der verschiedenen Kühlmethoden und ihre Berechnung siehe zum Beispiel
in [Nühr98].

2.5 Feldeffekt – Transistoren

Hier handelt es sich um Halbleiter, die im Gegensatz zu bipolaren Transistoren mit
einem elektrischen Feld, d.h. leistungslos gesteuert werden, ohne dass in der Steuerelek-
trode ein nennenswerter Strom fliesst. Man nennt sie FET.

Die Steuerung des Stromes im Kanal zwischen Drain und Source erfolgt durch eine
Steuerelektrode, das Gate.
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source drain
gate

source drain
gate

bulk
bulk

n nnn

p
p

L

Das Bild links zeigt einen gesperrten n-Kanal FET, der auf einem p dotierten Sub-
strat (bulk) aufgebaut ist. Wird nun an die isolierte Steuerelektrode (“gate”) eine posi-
tivere Spannung angelegt, werden sich unterhalb des gates Elektronen ansammeln, die
vorerst die Löcher des p-Substrates kompensieren, es bildet sich eine Verarmungszone.
Wird die Spannung weiter erhöht bildet sich ab der “Threshold voltage” oder “pinch off
voltage” VT ein Überschuss an Elektronen, man erhält unter dem Gate eine zusätzliche
n-Schicht, auch n-Kanal genannt, die Source und Drain leitend verbindet (Bild rechts).
Neben der Dotierungsstärke ist vor allem die geometrische Grösse der gate Elektrode
(Länge L, Breite in der nicht gezeichneten Dimension W ) ein definierender Faktor für
die FET Eigenschaften.

Bei kleinen Drain–Source Strömen lässt sich so der Kanalwiderstand steuern. Bei
grösseren Strömen ergibt sich durch den Spannungsabfall zwischen source und drain
ein ortsabhängiges elektrisches Feld, das gegen Drain hin immer kleiner wird, der Ka-
nal wird deshalb immer dünner. Damit wird der Strom begrenzt, es ergibt sich ein
Sättigungseffekt. Die DS Spannung, bei der die Sättigung beginnt, heisst Kniespan-
nung (UK). Offensichtlich ist UK = UGS − UT .

Die Schwellwertspannung VT hängt neben der Dotierungsstärke auch von der Span-
nung VBS zwischen bulk und source ab, da diese Spannung die Dicke der Sperrschicht
zwischen dem Kanal und dem Bulk und somit die Kanaldicke mitbestimmt.

Man unterschiedet SperrschichtFET (junction FET, JFET) und MOSFET, (“Metal
Oxide on Semiconductor Field Effect Transistor”, auch MOST). Während bei Sperr-
schicht FETs eine normale pn Sperrschicht die Isolation zwischen Gate und Kanal dar-
stellt, hat eine MOSFET eine dünne SiO2 Schicht als Isolator, was einen viel höheren
Isolationswiderstand ergibt. MOSFET gibt es selbstleitend (Depletion) und selbstsper-
rend (Enhancement), je nach dem ob bei Gatespannug null der Kanal leitet oder nicht:
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n-Kanal

p-Kanal

JFET
(selbstsperrend) (selbstleitend)
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D
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D

S

D

S

D

G

G

MOS enhancement MOS depletion

MOSFET sind fast immer selbstsperrend. Selbstleitende MOSFETs erzeugt man
durch explizite Dotierung der Kanalzone. Sperrschicht FETs sind immer selbstleitend.
Es gibt bei allen drei Sorten p und n Kanal FETs, n-Kanal MOSFETs werden oft kürzer
einfach als NMOS bezeichnet (entsprechend PMOS).

Da man in konkreten Schaltungen sowohl NMOS als auch PMOS Transistoren ver-
wenden will, werden oft beide Transistoren auf denselben wafer aufgebracht. Hat man
einen p-Substrat und will ein PMOS Transistor machen, implantiert man zuerst ei-
ne n dotierte Wanne, die den bulk des PMOS ausmachen wird. NMOS Transistoren
können direkt das Substrat als bulk nehmen. Diese Technik wird als “complementary”
MOS Technik bezeichnet (CMOS). Der grösste Teil aller heute hergestellten Elektronik
besteht aus CMOS Technik.

I

UDS

D

UGS

Die nebenstehende Figur zeigt eine typische Ausgangs-
kennlinie. Links der Kniespannung (gestrichelten Linie)
bestimmt die Gatespannung den Widerstand, rechts da-
von befindet sich der Sättigungsbereich, wo der Strom
fast konstant wird, und der FET also als gesteuerte
Stromquelle arbeitet. Bei gegebenen Materialkonstanten
(Herstellungsprozess) und Dotierung können die Kenn-
linien durch Länge L und Breite W des FET beeinflusst
werden.

Im ohmschen Bereich gilt ungefähr

ID = k · W
L
· ((VGS − VT )VDS −

1

2
V 2
DS) (2.18)

(k Materialkonstante). Der Ausgangswiderstand rDS wird also ungefähr

rDS :=
∂VDS
∂ID

≈ 1

k

L

W

1

VGS − VT
(2.19)
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Das Verhältnis L/W und die Gatespanung bestimmen also den Widerstand. Beachte,
dass die Kapazität zwischen Gate und Kanal durch W · L bestimmt ist.

Die Sättigung beginnt sich ab der Kniespannung VDS = VK := VGS − VT bemerkbar
zu machen. Da ist die Kanalbreite am Drainende gerade auf null gesunken (VGD :=
VGS−VDS = VT ). Die gestrichelte Linie in der Kennlinie ist also durch diese Bedingung
definiert. Im Sättigungsbereich gilt:

ID =
k

2

W

L
(VGS − VT )2 (1 + λVDS) (2.20)

wo λ eine experimentell zu bestimmende kleine Korrekturkonstante ist, die direkt den
Ausgangswiderstand bestimmt:

rDS :=
∂VDS
∂ID

≈ 1

λID
(2.21)

Analog zu der Situation bei den bipolaren Transistoren definiert man die Steilheit S
(englisch Transconductance gm) und erhält aus Gleichung 2.20 für den Sättigungsbereich:

S := gm :=
∂ID
∂UGS

= 2
k

2

W

L
(VGS − VT ) = 2

√
k

2

W

L
ID (2.22)

Die Transkonduktanz geht also mit der Wurzel des Drainstromes, im Gegensatz zum
bipolaren Transistor, bei dem die Steilheit proportional zu IC war. Im ohm’schen Bereich
ist gm proportional zu VDS wie man aus Gleichung 2.18 ersehen kann.

UGS

UGS

Ur

G

S

DI

DS

mg .

DS

D
GDC

CGS
Das nebenstehende Ersatzschaltbild zeigt die
wichtigsten Komponenten eines FET.

Eine vollständigere Beschreibung der Verhältnisse und eine genaue Ableitung der
Formeln findet man in [Laker94], Kapitel 1.

Vergleich FET – bipolar

Der wichtigste Unterschied ist, dass der FET eine sehr grossen, vernachlässigbaren Ein-
gangswiderstand hat.

Auch wenn sich die Kennlinien auf den ersten Blick ähnlich sehen, gibt es doch
signifikante Unterschiede: Im Sättigungsbereich steigen die Kurven beim FET weni-
ger (grösserer Ausgangswiderstand, also bessere Stromquelle). Dafür lassen sich mit
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bipolaren Transistoren grössere Verstärkungen erreichen. Die Gegenkopplungskapazität
(Millereffekt) ist bei Transistoren allerdings in der Regel höher, sodass sich mit FET
höhere maximale Frequenzen erreichen lassen.

Im Bereich kleiner Ausgangsspannungen verhält sich der FET wie ein steuerbarer
ohm’scher Widerstand, wohingegen der bipolare Transistor in Sättigung geht, und nicht
mehr linear steuerbar ist (nur noch ein–aus).

Da wir es mit Bauelementen zu tun haben, die durch je eine Ein- und Ausgangs-
spannung und -Strom charakterisiert sind, die alle miteinander zusammenhängen, ist es
naheliegend, das Kleinsignalmodell (Linearisierung im Arbeitspunkt) in Matrixschreib-
weise darzustellen (man spricht auch von Vierplogleichungen). Die sogenannte Y – Ma-
trix (Leitwertmatrix) der bipolaren Transistoren lautet:

(
dIB
dIC

)
=

(
1

rBE
0

S 1
rCE

)
·
(

dUBE
dUCE

)
(2.23)

Alternativ wird die sogenannte h Darstellung (Hybriddarstellung) verwendet:
(

dUBE
dIC

)
=

(
rBE 0
β 1

rCE

)
·
(

dIB
dUCE

)
(2.24)

(Beachte, dass β = S · rBE)

Für die FET wird rGS →∞, deshalb machen nur die folgenden beiden Darstellungen
einen Sinn:

dID = gm · dUGS +
1

rDS
· dUDS (2.25)

und
dUDS = rDS · dID − µ · dUGS (2.26)

wobei µ = gm · rDS die Spannungsverstärkung bei konstantem Drainstrom bedeutet.

Heute werden bipolare Transistoren nur noch in einzelnen Spezialanwendungen, un-
ter anderem für Stromverstärkungen bei Schaltanwendungen und in Leistungsverstärkern
eingesetzt. Der überwiegende Teil der aktiven analogen und digitalen Schaltungen wird
gesamthaft auf ein einziges Substrat in sogenannten integrierten Schaltkreisen in CMOS
Technologie hergestellt.

2.6 Transistoren – Grundschaltungen

Es gibt entsprechend den 3 Anschlüssen drei Grundschaltungen, wobei der Name jeweils
der gemeinsame Referenzpol für Ein- und Ausgangsspannung kennzeichnet: Emitter-
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schaltung (Sourceschaltung), Kollektorschaltung (Drainschaltung), Basisschaltung (Ga-
teschaltung).

Bei allen Schaltungsarten müssen wir darauf achten, einen geeigneten Arbeitspunkt
zu stabilisieren, was einen zusätzlichen Schaltungsaufwand bedeutet. Entsprechend ihrer
Bedeutung werden die folgenden Schaltungen jeweils hauptsächlich für MOS Transisto-
ren diskutiert.

2.6.1 Emitter- oder Sourceschaltung

Die Emitterschaltung (bei FET Sourceschaltung) erlaubt die grösste Verstärkung und
entspricht direkt den im letzten Abschnitt diskutierten Funktionsprinzipien der Tran-
sistoren.

Da die Wahl eines günstigen Arbeitspunktes eine bestimmte Gleichspannung impli-
ziert, muss das Signal sowohl am Eingang als auch am Ausgang mit Kondensatoren
eingekoppelt werden (AC–Kopplung), was zusammen mit den Ein- bzw. Ausgangs-
widerständen einen effektiven Hochpass bedeutet. Das Ersatzschema gilt für hohe Fre-
quenzen im Vergleich mit der unteren Grenzfrequenz der AC–Kopplung und gleichzeitig
für niedere Frequenzen im Vergleich zu den aus der Streukapazität CGD entstehenden
oberen Grenzfrequenzen, es enthält deshalb keine Kondensatoren:

R

R

R
U

U o
i

R2

1

D

S

R R

R

R UU
DS

i

1 2

UG

g  U

S

r

D o

Ub

m G

Die beiden Widerstände R1 und R2 auf der Eingangsseite legen zusammen mit dem
durch den Sourcewiderstand RS fliessenden Drainstrom den Arbeitspunkt fest. Er
wird für Verstärkungsanwendungen so gewählt, dass der Transistor im oberen Bereich
der Kennlinien (Sättigungsbereich) arbeitet. Es gilt offensichtlich für den Arbeitspunkt:

UGS = Ub
R2

R1 +R2

− ID ·RS (2.27)

UDS = Ub − ID (RS +RD) (2.28)
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I I

U UGS DS

DD

Diese Formeln können als ge-
rade in die Kennlinienbilder
eingezeichnet werden (links
Übertragungskennlinie, rechts
Ausgangskennlinie

Bei FETs kann R1 und R2 sehr gross gewählt werden, sodass ein hoher Eingangs-
widerstand entsteht. Falls das Eingangssignal eine genügende DC Stabilität hat, kann
die gesamte Eingangsbeschaltung weggelassen werden, was den höchsten Eingangswi-
derstand erlaubt.

Bei bipolaren Transistoren muss darauf geachtet werden, dass der Querstrom durch
diese Widerstände gross gegenüber dem Basisgleichstrom wird. Man wählt R1 und R2

ungefähr 10 mal so gross wie der Emitterwiderstand, womit der Basistrom bei einer
Stromverstärkung von 100 einen Zehntel des Querstromes ausmacht.

Aus dem Kleinsignalersatzschaltbild können wir nun die Beziehungen für den (diffe-
rentiellen!) Eingangswiderstand ablesen. Das Kleinsignalbild für den bipolaren Fall
braucht dabei zusätzlich den Eingangswiderstand rBE vom Eingang zu RS. Es ergibt
sich dann (links bipolar, rechts FET):

ri =
Ui
Ii

= R1‖R2‖(rBE + βRS) ri = R1‖R2 (2.29)

Der Ausgangswiderstand ro = dUo/dIo berechnet sich in der linearisierten Ersatz-
schaltung am leichtesten als Verhältnis von Leerlaufspannung durch Kurzschlussstrom,
man erhält:

ro = RC‖(RE + rCE) ro = RD‖(RS + rDS) (2.30)

Die Spannungsverstärkung A = dUo/dUi wird

A = − gmRD

1 + gmRS
(2.31)

Lässt man den Sourcewiderstand weg (RS = 0, z.B. durch parallele Kapazität), dann
wird die maximale Verstärkung A0 = −gmRD erreicht. Es gilt:

1

A
=

1

A0
− RS

RD
(2.32)
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Die Verstärkung wird also durch den Sourcewiderstand reduziert. Wählt man den Sour-
cewiderstand gross genug, dann dominiert der zweite Term, und die Verstärkung wird
gleich −RD/RS unabhängig von gm und damit unabhängig von prozessbedingten Streu-
ungen der Transduktanz. Man spricht von Stromgegenkopplung.

Man beachte, dass diese Kleinsignalersatzschaltungen und ihre daraus abgeleiteten
Zusammenhänge jeweils zwei wesentliche Annahmen machen: Erstens die Linearisierung
um den Arbeitspunkt und zweitens ein bestimmter Frequenzbereich (in unserem Beispiel
wurde die Millerkapazität vernachlässigt, die bei hohen Frequenzen die Verstärkung
reduziert und eine Phasenverschiebung erzeugt).

Demos:

- Transistor als Schalter (was passiert bei falschem R),

- L"oschdiode

- HF Verz"ogerungen

- Schottki Diode

-Emitterschaltung

- open loop gain unlinear

- Grenzfrequenz und Phase wegen Miller

- Stromgegenkopplung

- Spannungsgegenkopplung

Gesteuerter Spannungsteiler

U

U

U

o

i

c

R

R R1
2

3

Der ohm’sche Bereich eines FET kann dafür verwen-
det werden, einen elektronisch programmierbaren Span-
nungsteiler zu realisieren, der das klassische Potentiome-
ter ersetzen kann. Wie man der Gleichung 2.18 entneh-
men kann, hängt der Widerstand UDS/ID bei grösseren
Amplituden noch etwas von UDS ab. Durch Addition der
Hälfte der UDS zur Gatespannung (R2 = R3)wird dieser
Effekt korrigiert, man spricht vom Linearisierungstrick
([Horo97] p 139, [Kori98] p. 334).
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Konstantstromquelle
Stromquellen werden am einfachsten wie nebenstehendes Schalt-
bild mit selbstleitenden FET’s realisiert. Es wird keine Referenz-
spannung benötigt. Es gilt einerseits UGS = −R · I, andererseits
liegt der Arbeitspunkt auf der Übertragungskennlinie ID(UGS). Da-
durch ist der Strom festgelegt, allerdings gibt es entsprechend der
Exemplarstreuung eine relativ grosse Unsicherheit im Wert. Aus
dem Ersatzschaltbild liest man folgenden Ausgangswiderstand ab
([Kori98], Seite 331):

r = rDS · (1 + gmR) +R (2.33)

Stromspiegel

inI I out

T T1 2

Der rechte FET T1 sieht einen bestimmten Strom,
dieser kann zum Beispiel mit dem eingezeichne-
ten Widerstand eingestellt werden. Da die beiden
UGS gleich sind, müssen für zwei identische FET’s
auch die Ströme in den DS Kanälen gleich sein.
Das kann mit grosser Genauigkeit erreicht wer-
den, wenn die beiden FET’s unmittelbar neben-
einder auf das gleiche Substrat angebracht werden.
(gleiche Prozessparameter, gleiche Betriebstempe-
ratur)

Wählt man die W/L der beiden FET’s unterschiedlich, erhält man eine Übersetzung
des Stromverhältnisses, es wird ([Laker94], page 378)

Iout
Iin

=
(W/L)2

(W/L)1

(2.34)

Differenzverstärker

T1 T2
i1 i2

out

b

U

U

U

U

RL

Die Stromquelle an den Source verteilt sich
gleichmässig auf die beiden FET’s, wenn
die Gatespannungen gleich sind. Andernfalls
verteilt sie sich im Verhältnis der Differenz
der beiden Gatespannungen. An den Last-
widerständen kann also eine Spannung ab-
gegriffen werden, die proportional der Diffe-
renz der Eingangsspannung ist ([Kori98], Sei-
te 333). Die Differenzverstärkung wird:

Ad =
Uo

Ui1−Ui2
= −1

2
· gm ·RL (2.35)
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Weniger Freude hat der Designer an der sogenannten Gleichtaktverstärkung ACM

(“common mode amplification”). Da die Stromquelle einen endlichen Innenwiderstand
rq hat, wird bei gleichphasiger Bewegung der Ui und somit der gemeinsamen Source-
spannung der Strom sich leicht ändern. Man erhält

ACM =
Uo
Ui1

= −RL

2rq
(2.36)

Das Verhältnis von Differenzverstärkung und Gleichtaktverstärkung heisst Gleichtakt-
unterdrückung oder common mode rejection ratio (CMRR).

CMRR = gm · rq (2.37)

Die Eingangsimpedanz für langsame Signale ist natürlich beliebig hoch. Für schnelle
Signale wirkt die Gate-Channel – Kapazität CGC als Last und bestimmt damit den
Eingangswiderstand und reduziert aber auch die Verstärkung durch Gegenkopplung
(Millerkapazität).

Will man ein Signal im Vergleich zur Masse verstärken, legt man zweckmässigerweise
das Gate von T2 auf Masse. Diese Massnahme hat noch einen interessanten Nebenef-
fekt: Verzichtet man nämlich gleichzeitig auf den Lastwiderstand von T1 wird die obere
Grenzfrequenz drastisch verbessert. Das liegt daran, dass der Drain von T1 nun festliegt,
und es demnach keine gegenphasige Einkopplung auf das Gate mehr geben kann. Da das
Gate von T2 auf Masse liegt, hat dessen HF–Gegenkopplung ebenfalls keine Wirkung!
Es handelt sich eigentlich bei T1 um eine Drain–, bei T2 um eine Gateschaltung (siehe
unten), die gesamte Schaltung wird vergleichbar mit einer sogenannten Cascode, siehe
unten.

T1 T2

bU

RL

i1 i2

out

U

U

U

Eine Verbesserung der Gesamtverstärkung be-
kommt man durch eine aktive Last in Form ei-
nes Stromspiegels ([Laker94], p. 363). Dabei wird
die definierende Seite eines PMOS–Stromspiegels
als Last von T1, die Ausgangsseite als (Teil-)Last
von T2 geschaltet. Eine negative Änderung der
Eingangsspannung bewirkt nun gleichzeitig eine
Erhöhung des Drainstromes von T2 und eine Er-
niedrigung des Ausgangsstromes der Stromquelle
auf der Seite von T2.

Wählt man den Lastwiderstand, der nun die Summe der beiden Stromänderungen
aufnehmen muss, gross genug, kann man sehr hohe Verstärkungen von 5000 und mehr
erreichen.
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Eine wichtige Anwendung des Differenzverstäkers ist der Komparator, bei dem zwei
Eingangsspannung verglichen werden, und ein Signal “0” oder “1” ausgegeben wird, ja
nach dem welcher der beiden Eingänge höher ist als der andere (Soll-Istwert-Vergleich,
Schwellwerte für Steuerungen und Alarmsysteme, usw.). Es handelt sich also um eine
1 Bit Digitalisierung. Komparatoren sollen eine hohe Verstärkung und eine schnelle
Anstiegzeit haben.

2.6.2 Basis- und Gateschaltungen

U

U

U
R

R

D

b

S

o

i

Diese Schaltung hat eine Stromverstärkung von etwa 1 und
einen niedrigen Eingangswiderstand, scheint also auf den er-
sten Blick nicht sehr nützlich. Die Hauptanwendung besteht
jedoch in der Entkopplung von Ein- und Ausgang und so-
mit dem Unschädlichmachen der Millerkapazität. Jeglicher HF
Strom durch dies fliesst nach Masse ab, und kann somit keine
Gegenkopplung bewirken.

Die Analyse des Kleinsignalersatzschaltbildes liefert

ri =
1

gm
‖RS A =

Uo
Ui

= gm ·RD (2.38)

Es besteht also trotz kleinem Eingangswiderstand eine Spannungsverstärkung, die man
sich in der HF–Technik zu Nutze macht ([Kori98], p 329).

Kaskodenschaltungen

Die folgenden Skizzen zeigen die klassische Anwendung der Basisschaltung, die Kaskode.
Links eine bipolare Kaskode, in der Mitte eine solche aus FET.

LR

Ui

-

Uo

Ui

Uo

LR

-U

T

T

b
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2

+Ub

Ui

-

LR
Uo

++
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Das Signal wird vorerst mit einem Transistor T1 in Emitterschaltung verstärkt. Da der
Kollektor den kleinen Eingangswiderstand des T2 in Basisschaltung sieht, ändert sich
die Spannung am Kollektor praktisch nicht, die Gegenkopplung durch die Millerkapa-
zität ist deshalb vernachlässigbar. Der von T1 verstärkte Strom wird schliesslich mit
Hilfe von T2 in eine Spannung am Lastwiderstand RL umgewandelt. Die Gesamtspan-
nungsverstärkung beträgt:

A = −gm ·RL (2.39)

Die rechte Skizze zeigt die gefaltete Kaskode. Durch die Stromquelle wird die Änderung
des Drainstromes von T1 nun auf T2 umgelegt. (Bei letzterem handelt es sich in der gefal-
teten Kaskode um einen Transistor der umgekehrten Kanalpolarität als T1.) Der Vorteil
liegt vorallem darin, dass der HF–Signalstrom nicht zwischen den Betriebsspannungen
fliessen muss.

Neben der Verstärkung auch sehr hohen Frequenzen findet die Kaskode noch überall
dort Anwendung, wo eine schlecht definierte Rückkopplungskapazität unerwünscht ist
(z.B. bei Integratoren).

(siehe auch [Horo97] page 103, [Laker94] page 344)

2.6.3 Kollektor- und Drainschaltungen

+

R

R
R

1

2
E

Die Kollektorschaltung wird auch Emitterfolger (Sourcefolger) ge-
nannt, da der Emitter jeweils etwa 0.6 V tiefer als die Basis liegt,
und demnach derem Signal mit einem um 0.6 V tieferen Wert folgt.
Die Spannungsverstärkung ist hier zwar 1, jedoch gibt es einen
grossen Eingangs- und kleinen Ausgangswiderstand, so dass der
Emitterfolger als Impendanzwandler eingesetzt wird. Eine typische
Anwendung ist ein 50 Ω Kabeltreiber.

Der Ausgangswiderstand eines Emitterfolgers (links) bzw. Sourcefolgers (rechts wird
aus der Kleinsignalanalyse bestimmt:

ra ≈
rBE
β

ra =
RS

1 + gmRS
(2.40)

([Kori98], p. 303 und 328).

Der Ausgangswiderstand eines Emitterfolgers ist also i.A. kleiner als der Wider-
stand RE. Will man bei einem Kabeltreiber für einen richtigen Abschluss sorgen, muss
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man einen entsprechenden Abschlusswiderstand in Serie zwischen Kabel und Emitter
schalten. In Praxis ist die Wahl des Widerstandes allerdings nicht so einfach, da ra von
gm (bzw. RBE und β) abhängt. Man nimmt deshalb besser Operationsverstärker als
Kabeltreiber, falls es auf korrekten Abschluss ankommt.

3

1

2

+

o

1

2 S
C

R

R R
U

R
C

Ui

Die Widerstände R1 und R2 legen den Ar-
beitspunkt fest. Bei FET’s sind sie natürlich
unerwünscht, da sie den Eingangswiderstand
verkleinern. Die sogenannte Bootstrapschal-
tung verschafft Abhilfe, indem das Wechsel-
spannungssignal mit Hilfe von C2 von der
Source auf den Spannungsteiler eingekoppelt
wird. Der Signalstrom im Widerstand R3 ver-
schwindet wegen der Spannugsverstärkung
von 1, der Eingangswiderstand der skizzier-
ten Schaltung beträgt etwa 100 MΩ .

Sourcefollower hat unvorhersehbarer Offset (VGS vs ID ist ziemlich prozess variabel):
Zero Voltage follower , [Horo97], p. 135

Leistungsverstärker

[Hin96], Seite 75/78. Emitterfolger im A–Betrieb, Pushpull im B–Betrieb. Saubere
Übergabeschaltung Seite 78.

Konstantspannungsquelle

[Horo97] einfach S. 69, reguliert S. 105

Darlingtonschaltung

[Kori98] p. 290

FET analog Schalter

[Horo97] p 143

typisch 25 bis 100 Ω , beeinflusst Schaltgeschwindigkeit.
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Achtung, Analogsignal nicht zu nahe an Steuerspannung kommen.

Schaltspitzen wegen kapazitiver Kopplung der Steuerspannung auf die Analogsigna-
le.

Anwendungen: schaltbare Verstärkungsfaktoren; sample and hold; DAC.



Kapitel 3

Signale und Systeme

3.1 Signale

Unter Signale versteht man skalare Funktionen der Zeit f(t), die als Strom oder Span-
nung, aber auch als Licht im Wellenleiter oder als beliebige andere physikalische Grösse
vorkommen können. Es gibt periodische und nichtperiodische Signale, deterministische
und zufällige Signale. Kausale Signale sind solche, die für alle Zeiten t < 0 verschwinden.

Unter Energie eine Signales wird in der Nachrichtentechnik das quadratische Integral

E =

+∞∫

−∞
|f(t)|2dt (3.1)

verstanden, Signale mit nicht unendlicher Energie heissen Energiesignale.

Unter Leistung eine Signales wird das auf die Zeit normierte quadratische Integral

P = lim
T→∞

1

2T

+T∫

−T
|f(t)|2dt (3.2)

verstanden, Signale mit endlicher Leistung heissen Leistungssignale.

Energiesignale haben P = 0, Leistungssignale E = ∞. Energiesignale sind in der
Zeit “endlich lang” (z.B. e−t/τ für t ≥ 0, t = 0 sonst), Leistungssignale sind “unendlich
lang” (z.B. harmonische Funktion). Alle periodischen Signale sind Leistungssignale,
haben also E =∞.

57
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Für Untersuchungen von periodischen Signalen werden diese in Fourierreihen zer-
legt, und die harmonischen Komponenten in der Elektronik oft einzeln betrachtet, man
spricht von Frequenzraumanalyse. Da bei jeder Komponente Amplitude und Phase rele-
vant sind, werden sie meist als komplexe Zahlen geschrieben, wie das im ersten Kapitel
behandelt wurde.

Beispiele für periodische Signale (n = Fourierreihenindex, ω = 2π/T = Kreisfrequenz):

• positive Rechteckimpulse: Periode T , Pulsdauer τ , Tastverhältnis v := τ/T . Fou-
rierkomponenten:

f(t) = v +
2

π

∑ sin (nπv)

n
cos (nωt) (3.3)

Für v = 0.5 treten nur die ungeraden Komponenten auf.

• symmetrische Trapezschwingung mit Periode T , Anstiegszeit = Abfallzeit = τ ,
a = πτ/T . Fourierkomponenten:

f(t) =
4

aπ

∑

n=1,3,5...

sin (na)

n2
cos (nωt) (3.4)

Man sieht also insbesondere, dass die Übertragung einer Trapezschwingung weniger
hohe Bandbreite braucht, als eine solche für eine Rechteckschwingung.

Für Anwendungen mit einzelnen, nichtperiodischen Signalen diskutiert man die Ant-
wortsignale eines Systems im Zeitraum. Dafür verwendet man die Technik der Lapla-
cetransformation.

Beispiele für einzelne Signale im Zeitraum:

• Unter Impuls versteht man ein endliches Signal das ausserhalb eines eingeschränkten
Zeitbereichs verschwindet. z.B. einelner Rechteckimpuls, Dreieckimpuls, Gaussim-
puls. Der Impuls ist ein Energiesignal.

• Die Stossfunktion oder der Stossimpuls (Dirac’sche Deltafunktion) ist definiert
durch

+∞∫

−∞
f(t) δ(t− t0) dt = f(t0) (3.5)

Sie hat eine endliche Fläche von 1, es handelt sich also um ein Energiesignal.

• Die Sprungfunktion s(t) (bis zu t = 0 ist s(t) = 0, für t ≥ 0 ist s(t) = 1). s(t) ist
ein Leistungssignal, E =∞.

Die “Ableitung” der Sprungfunktion liefert den Dirac–Impuls.
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3.2 Systeme

U UTi o

Ein System ist eine Abbildung T , die ein Si-
gnal (das Eingangssignal Ui) in ein anderes
(das Ausgangssignal Uo, die Systemantwort)
verwandelt:

U0 = T (Ui) (3.6)

Kausale Systeme sind solche, die keine Systemantwort geben, bevor das Signal nicht
beginnt. Anders ausgedrückt: kausale Systeme wandeln kausale Signale wieder in solche
um.

3.3 LTI Systeme

Lineare Systeme sind solche für die gilt

T (u1 + αu2) = T (u1) + αT (u2) (3.7)

also die gleiche Definition wie in der Linearen Algebra. In der Systemtheorie bezeichnet
man dies auch als Superpositionsprinzip oder Überlagerungssatz, es lässt sich grafisch
darstellen:

+

+

+

+
=T

T

T

u

u

T(u + u )

u

u

T(u ) + T(u )

22

1 1

21 21

Zeitinvariante Systeme reagieren auf das Eingangssignal unabhängig vom Zeitpunkt
seines Eintreffens. Es gilt

falls y(t) = T (x(t)) dann y(t− t0) = T (x(t− t0)) (3.8)

Lineare und zeitinvariante Systeme heissen LTI Systeme (linear and timeinvariant).
Realisierbare LTI Systeme sind zudem immer kausal.

Systeme, die aus Widerständen, Induktivitäten, Kapazitäten und linearisierten ge-
steuerten Quellen (z.B. Transistoren im Kleinsignalersatzschaltbild) bestehen, sind LTI
Systeme, vorausgesetzt, die Übertragungsfunktion bleibt endlich (“es schwingt nicht”).
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3.3.1 Betrachtungen im Zeitraum

Die Sprungantwort h(t) ist das Ausgangssignal eines Systems, das mit der Sprung-
funktion angeregt worden ist. Beispiel: Die Sprungantwort eines Tiefpasses ist h(t) =
1− e−t/RC .

Die Impulsantwort oder Stossantwort g(t) ist das Ausgangssignal eines Systems, das
mit einem Diracstoss angeregt worden ist. Es gilt also g(t) = T (δ(t)), g(t) wird auch
Gewichtsfunktion genannt. Beispiel: Die Impulsantwort des RC Tiefpasses ist e−t/RC

für t > 0.

In linearen Systemen bleibt Ableitung und Integral erhalten. Die Ableitung der
Sprungantwort ist also die Impulsantwort.

Die Antwort auf ein beliebiges Eingangssignal x(t) ergibt sich durch folgende an-
schauliche Überlegung ([Hin96], Seite 2): Man zerlege das Signal in viele sich folgende
gewichtet einzelne Impulse x(t) =

∫
x(τ)δ(τ − t)dτ . Die x(τ) sind also die Gewichte

(Amplituden) der Deltafunktion, die zur Zeit τ aktiv ist. Wegen der Linearität vertau-
schen das Integral und die Abbildung T des Systems, es gilt:

T
(∫

x(τ)δ(τ − t)dτ
)

=
∫
x(τ)T (δ(τ − t))dτ (3.9)

Wegen der Zeitinvarianz gilt

g(τ − t) = T (δ(τ − t)) ⇔ g(t) = T (δ(t)) (3.10)

Wir können also behaupten, dass ein LTI–System T mit der Impulsantwort g(t) auf ein
beliebiges Eingangssignal x(t) mit einem Ausgangssignal y(t) reagiert, das durch das
zweiseitige Faltungsintegral gegeben ist.

y(t) =

+∞∫

−∞
x(τ) · g(t− τ) dτ =: x(t) ? g(t) (3.11)

womit auch der Faltungsoperator ? definiert ist. Die Faltung ist eine lineare Operation,
es gelten das Kommutativ-, das Assoziativ und das Distributivgesetz (Faltung und
Addition vertauschen). Siehe [Kori98], Seite 240 ff.

Die Fouriertransformierte der Stossantwort ist gerade die ÜbertragungsfunktionG(ω):
Berechnet man nämlich die Antwort eines Systems auf die harmonische Anregung
x(t) = eiωt erhält man:

y(t) =

+∞∫

−∞
eiωτg(t− τ) dτ =

+∞∫

−∞
eiω(t−τ)g(τ) dτ = e−iωt

+∞∫

−∞
e−iωτg(τ) dτ = x(t) ·G(ω)

(3.12)
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Wir hatten im ersten Kapitel gesehen, wie man mit Hilfe des komplexen ohm’schen
Gesetzes die Übertragunsfunktion berechnen kann. Hier sehen wir also, dass entweder
die Stossantwort, die Sprungantwort oder die Übertragungsfunktion ausreicht, um das
System vollständig zu beschreiben.

3.3.2 Betrachtungen im Frequenzraum

LTI Systeme reagieren auf harmonische Eingangssignale mit harmonischen Eingangs-
signalen gleicher Frequenz. Es reicht also die Eingangssignale in ihre Fourierreihe zu
zerlegen, und die Systemantwort der einzelnen Frequenzkomponenten zu untersuchen.

Etwas formaler: Die Faltung zweier Funktionen geht durch die Fouiertransformation
in eine Multiplikation über ([Bron98], Seite 727):

y(t) = g(t) ? x(t) ⇔ Y (ω) = G(ω) ·X(ω) (3.13)

wobei Grossbuchstaben die Fouriertransformierten bezeichnen. Man kann also die Reak-
tion eines Systems im Frequenzraum dadurch berechnen, indem man das Eingangssignal
fouriertransformiert, dann mit der Übertragungsfunktion multipliziert. Das Ausgangs-
signal erhält man dann durch die inverse Fouriertransformation.

Setzt man als speziellen Fall x(t) = δ(t), berechnet sich das Faltungsintegral gerade
zu g(t), die Stossantwort. Die Fouriertransformation der Deltafunktion ist eine Kon-
stante, es bleibt also in der Tat die Übertragunsfunktion als Fouriertransformation der
Stossantwort.

3.4 Analyse im Zeitraum: Laplace – Transformatio-

nen

Muss man das Verhalten eines Systems im Zeitraum verstehen und optimieren, dann
eignet sich dazu Laplacetransformationen:

Das Faltungsintegral, das ein System beschreibt, kann nämlich nur dann mit Hilfe
der Fouriertransformation in eine Multiplikation übergeführt werden, wenn die Funk-
tionen gewisse Bedingungen erfüllen. So müssen zum Beispiel sowohl die Funktionen als
auch ihr Betrag integrierbar sein ([Bron98], Seite 722). Da dies gerade bei interessanten
Signalen im Zeitbereich oft nicht erfüllt ist (zum Beispiel Sprungfunktion!), verwendet
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man meist eine andere Integraltransformation, nämlich die Lapalacetransformation. Sie
ist definiert als einseitige Integraltransformation ([Bron98], Seite 708):

L(f(t)) :=

∞∫

0

e−st f(t) dt = F (s) s = σ + iω (3.14)

s ist die komplexe Frequenzvariable, sie geht für σ → 0 in die normale Frequenz iω
über. Dieser gegenüber der Fouriertransformation (zweiseitige Integraltransformation)

F(f(t)) :=

+∞∫

−∞
e−iωt f(t) dt = F (ω) (3.15)

eingeführte Dämpfungsterm σ erweitert die Klasse der transformierbaren Funktionen
erheblich. So ist zum Beispiel die Laplacetransformierte der Sprungfunktion gerade 1/s.

Genauso wie für die Fouriertransformation gilt auch für die Laplacetransformation,
dass sich eine Faltung im Originalbereich in eine Multiplikation im Bildbereich verwan-
delt. Man kann also wie oben für die Fouriertransformation beschrieben, die Antwort
eines Systems auf ein Eingangssignal x(t) leicht dadurch berechnen, dass man x(t)
laplacetransformiert, dann mit der Übertragungsfunktion G(s) (ω ist durch s ersetzt
worden) multipliziert und schliesslich in den Originalbereich zurücktransformiert.

Für diese Operationen stehen Laplacekorrespondenztabellen zur Verfügung, siehe
zum Beispiel [Bron98], Seite 1063 ff. Insbesondere ist die Transformierte der Sprung-
funktion 1/s, die der δ Funktion gerade 1. e−αt transformiert sich in 1/(s + α). Die
Transformierte der Ableitung y′(t) wird sF (s)− y(0).

3.4.1 Pole in der Übertragungsfunktion

Das Verhalten eines Systems lässt sich auch als Differentialgleichung in den Ein- und
Ausgangssignalen x(t) und y(t) schreiben, in der Form

anx
(n)(t) + an−1x

(n−1)(t) + . . .+ a0x(t) = bny
(n)(t) + bn−1y

(n−1)(t) + . . .+ b0y(t) (3.16)

Die Laplacetransformation von gewöhnlichen Differentialgleichungen n-ter Ordnung
führt auf Potenzreihen ([Bron98], Seite 719). Die Übertragungsfunktion lässt sich des-
halb als Quotient zweier Potenzreichen schreiben:

G(s) =
Y (s)

X(s)
=

ans
n + an−1s

n−1 + . . .+ a1s+ a0

bmsm + bm−1sm−1 + . . .+ b1s+ b0

= k
(s− αn)(s− αn−1) . . . (s− α0)

(s− βn)(s− βn−1) . . . (s− β0)
(3.17)
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Die n Nullstellen αi und vorallem die m Pole βi haben eine konkrete Bedeutung für die
Beurteilung der Stabilität eines Systems, sowie dessen Einschwingvorgängen. Nach dem
Dämpfungssatz der Laplacetransformation ist nämlich L(f(t)) = F (s)⇔ L(es0tf(t)) =
F (s− s0) (Verschiebung nach links, [Bron98], Seite 709), also gilt:

1. Jeder Pol der Übertragunsfunktion an der Stelle s = s0 führt zu einem Einschwing-
vorgang (Stossantwort) der Form es0t.

2. Ein System ist genau dann stabil (schwingt nicht, divergiert nicht), wenn alle Pole
in der linken Hälfte (σ < 0) der s–Ebene liegen.

3. Zu jedem nicht reellen Pol s0 = a+ ib existiert auch der konjugiert komplexe Pol
s?0 = a− ib. (weil die bi reell sind)

Liegt ein Pol auf der negativen reellen Achse, ergibt sich also ein exponentieller Abfall
(kritische Dämpfung). Liegt er an der Stelle −a± ib erhält man eine Stossantwort der
Form e−at sin bt.

Um das Verhalten eines Systems im Zeitraum zu erforschen, reicht es also die Lage
der Pole der Übertragungsfunktion G(s) zu diskutieren. Man erhält daraus direkt die
Stossantwort, die wiederum das Systemverhalten vollständig beschreibt.

Beispiel Tiefpass erster Ordnung (iω → s, ω0 = 1/RC):

G(s) =
1/sC

R + 1/sC
=

ω0

ω0 + s
(3.18)

Die Übertragungsfunktion hat also einen einzigen Pol bei −w0 auf der negativen s-
Achse. Die Stossantwort lautet ω0 e

−ω0t.

R

C L

Beispiel RCL Bandpassfilter: Dieses be-
steht aus einem Tiefpass zweiter Ordnung. Die
Übertragunsfunktion berechnet sich als Spannungs-
teiler mit komplexen Widerständen zu

G(s) =
s · L/R

1 + s · L/R + s2LC
(3.19)

Wir definieren die Resonanzfequenz ω0 = 1/
√
LC und den Dämpfungsfaktor ζ = ω0 ·

L/2R, damit erhalten wir:

G(s) =
2ζω0s

w2
0 + 2ζω0s+ s2

(3.20)
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=1
Q

ω0

log G

log f

1

- 3dB ∆ω

2ζ

Für die Diskussion im Frequenz-
raum setzen wir s = iω und
beobachten, dass für ω = ω0

die Übertragunsfunktion gerade 1
wird. Weit oberhalb und unter-
halb fällt |G(ω)| mit 1/ω ab es
ergibt sich eine Phasenverschie-
bung von ±90◦ . Um die Reso-
nanzfrequenz herum ergibt sich
ein schmaler Peak, mit einer 3 dB
Breite von ∆ω := ζω0

Man definiert auch die Güte des Bandpasses (analog Schwingkreisgüte):

Q :=
ω0

2∆ω
=

1

2ζ
(3.21)

Die Güte ist also eine grosse Zahl, wenn wir einen schmalbandigen Filter bauen. ζ ist
gerade die relative halbe -3 dB Breite von |G(ω)|.

Für die Diskussion im Zeitraum müssen wir die Pole in der Übertragungsfunktion
diskutieren, d.h. die Lösungen der Gleichung

w2
0 + 2ζω0s+ s2 = 0 (3.22)

Diese quadratische Gleichung hat zwei Wurzeln

s1/2 = ω0 (−ζ ±
√
ζ2 − 1) (3.23)

Ist ζ > 1 dann liegen beide Wurzeln auf der negativen reellen Achse, die Stossantwort
enthält es1t + es2t. Für ζ < 1 liegen die beiden konjugiert komplexen Lösungen auf
einem Kreis mit Radius ω0. Die Stossantwort enthält dadurch also einen Einschwingterm
es1t + es2t = 2 e−ζω0t cos (ω0

√
1− ζ2 t). Für ζ = 1 wandern die beiden Lösungen

zusammen zu s0 = −ζω0, wir erhalten einen kritisch gedämpften Einschwingvorgang.

Mit Hilfe der Laplacetransformation können wir die Systemantwort y(t) der Sprun-
funktion direkt und vollständig bestimmen, indem wir das Produkt der Übertragungsfunktion
G(s) mit der Laplacetransformierten der Sprungfunktion 1/smultiplizieren, und das Re-
sultat zurück in den Zeitraum transformieren. Aus der Laplace–Korrespondenztabelle
[Bron98], Seite 1063, Formel 7 entnehmen wir:

F (s) =
1

s2 + 2αs+ β2
⇔ f(t) =

1√
β2 − α2

e−αt sin
√
β2 − α2 t (3.24)
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Unsere entsprechende Werte eingesetzt, ergibt die Sprungantwort für unseren Bandpass
von

y(t) =
2ζ√

1− ζ2
e−ζw0t sin

√
1− ζ2 ω0t (3.25)

Dieser Fall kommt vor allem in der Kern- und Teilchenphysik relativ häufig vor:
Man will ein Ereignis messen, das in einem Sensor eine Ladungsmenge proportional
seiner Energie deponiert hat. Das entspricht einer Sprungfunktion, und wir wollen die
Höhe des Sprunges vermessen. Ein derartiger Bandpass macht nun aus jedem Sprung
ein schöner Puls, der von der Vorgeschichte relativ unabhängig ist. Wählt man ζ so,
dass das Signal möglichst schnell wieder auf null ist, aber fast nicht mehr überschwingt,
spricht man auch von einem Semigauss – Filter oder einem Shaper. Das ist etwa bei
ζ = 0.8 der Fall.

Solche Filter können mit Hilfe von Operationsverstärkern für praktisch beliebige
Übertragungsfunktionen realisiert werden, nur unter Verwendung von Widerständen
und Kapazitäten. Man spricht dann von aktiven Filtern (siehe Kapitel 4.2.5).

3.5 nichtlineare Systeme

Nichtlineare Systeme sind solche, deren Ausgangsgrösse nicht linear von der Eingangs-
grösse abhängt. In der Praxis haben alle Systeme nicht lineare Komponenten, z.B. ist
die Linearisierung im Arbeitspunkt von Halbleiterelementen nur eine Näherung. Alle
praktischen Systeme haben ausserdem Aussteuergrenzen, d.h. Ausgangssignale können
nur einen bestimmten Maximalwert erreichen, meist etwas weniger als die Spannungs-
versorgungswerte.

Nichtlineare Übertragungssysteme werden mit ihrer Kennlinengleichung beschrie-
ben, häufig als Potenzreihe angenähert. In letzterem Fall nennt man die Ordnung des
Systems die höchste vorkommende Potenz.

In nichtlinearen Systemen n-ter Ordnung tauchen für harmonische Eingangssignale
einer Frequenz ω auch Ausgangssignale der Frequenzen n · ω auf. (Beispiel n = 2,
x(t) = cosωt, y(t) enthält dann einen Term cos 2ωt.)

Um die Abweichung eine Systems von der Linearität zu beschreiben, bedient man
sich des Klirrfaktors eine Systems k. Er definiert durch das Verhältnis der Effektivwerte
aller Oberschwingungen und diejenigen des Gesamtsignales, wenn man als Eingangs-
signal ein harmonisches Signal einer einzigen Frequenz verwendet (An Amplitude der
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n-ten Oberschwingung):

k =

√
∞∑
n=2

A2
n

√
∞∑
n=1

A2
n

(3.26)

Natürlich gehören zur Angabe eines Klirrfaktors auch die Messbedingungen. Der Klirr-
faktor ist bei konkreten Systemen frequenz- und amplitudenabhängig. Typische Werte
sind: 33% für eine Verzerrung von einem Sinus- zu einem Rechtecksignal. Bei 10% ist
Sprache gerade noch verständlich. Bei 1% sind sie in guter Musik gerade noch zu hören,
während ordentliche HIFI Verstärker einen Klirrfaktor von < 0.1% haben.

Füttert man ein nichtlineares System mit mehreren hamonischen Frequenzen, so tre-
ten am Ausgang zusätzlich auch Summen und Differenzen von diesen Eingangsfrequen-
zen auf. Bei zwei Eingangsfrequenzen ω1 und ω2 entstehen allgemein alle Frequenzen
der Form |p · ω1 ± q · ω2|, mit p, q = 0, 1, 2 . . . n und p + q ≤ n. Mit Hilfe von schmal-
bandigen Verstärkern kann man versuchen diese Intermodulationsprodukte loszukriegen,
allerdings gibt es immer solche, die besonders nahe an den Nutzfrequenzen liegen.

Bei Systemen mit nur geringen Abweichungen von der Linearität wachsen die In-
termdulationsfrequenzen k-ter Ordnung (k = p + q) mit uk, wenn u die Amplitude
des Eingangssignales ist! Der Intermodulationsabstand IMk ist das Verhältnis des In-
termodulationsproduktes k-ter Ordnung zum Nutzsignal, das meist logarithmisch in
dB angegeben wird. Er wird also mit zunehmender Aussteuerung des Signales kleiner
(Skizze).

3.6 Rückkopplung

Für das Verständnis der im nächsten Kapitel zu besprechenden Operationsverstärker-
schaltungen und auch für die Regeltechnik von zentraler Bedeutung sind rückgekoppelte
Systeme. Man spricht allgemein von Rückkopplung, wenn das Ausgangssignal eines Sy-
stems – allenfalls verändert – auf den Eingang zurückgeführt wird, und dort mit dem
ursprünglichen Eingangssignal verknüpft wird. Ist die Rückführung linear und die Ver-
knüpfung am Eingang additiv spricht man von Mitkopplung, wird das zurückgeführte
Signal subtrahiert, spricht man von Gegenkopplung.
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k

x y

-
0A

Eine Beispiel einer Gegenkopplung haben wir be-
reits als Stromgegenkopplung bei der Emitter-
schaltung von Transistoren kennengelernt. Be-
zeichnen wir die maximale Verstärkung mit A0,
und subtrahieren wir den k-ten Teil des Ausgangs-
signales y vom Eingangssignal x, erhalten wir:

y = (x− k · y) · A0 (3.27)

Die Gesamtverstärkung A wird also

A :=
y

x
=

A0

1 + k · A0
oder

1

A
=

1

A0
+ k (3.28)

A0 heisst auch offene Verstärkung oder open loop gain, also die Verstärkung, die bei
offenem Rückkopllungsweg wirkt. Die Grösse k · A0 heisst auch Schleifenverstärkung
oder loop gain. Ist also die Schleifenverstärkung gross gegenüber 1, dann wird die Ge-
samtverstärkung gerade 1/k. (Im Emitterfolgerbeispiel war das −RC/RE).

Die Operationsverstäkerschaltungen, die wir unten kennenlernen, bestehen aus sol-
chen Rückkopplungsarten, wobei der Faktor k nicht nur durch Widerstände sondern
im Prinzip mit Hilfe eines komplexen Netzwerkes oder sogar aktiven Elementen eine
beliebige Übertragungsfunktion FR(s) als Rückführung realisiert werden kann.

x y
F S

FR

-+

Bezeichnen wir mit FS(s) die Übertragungsfunk-
tion des Systems, so erhalten wir als gesamte Über-
tragungsfunktion eines Systems mit Rückführung:

F (s) =
FS(s)

1± FR(s) · FS(s)
(3.29)

3.7 Regelkreise

(ab 14.12.98 dsikutiert)

Die besprochene Rückführung ist nichts anderes als ein Spezialfall eines Regelkreises.
Ein solcher hat gegenüber der Rückführung noch einen zusätzlichen Eingang für die
Führungsgrösse w (Sollwert). Unser Eingang x wird nun als Störgrösse bezeichnet, der
Ausgang y wird zur Regelgrösse (Istwert).
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x y
F S

FR

Istwert
Regelstrecke

Regler

Regelgroesse

Sollwert
Fuehrungsgroessew

Stoergroesse

Stellgroesse
-

+

Die Regelstrecke stellt dabei in
der Regel ein physikalisches Sy-
stem dar, von dem eine bestimm-
te Eigenschaft (z.B. Temperatur)
moeglichst genau auf einem be-
stimmten Wert gehalten werden
soll.

Diese Grösse muss am Messort mit einem Messfühler gemessen werden, das Resultat
dieser Messung stellt die Regelgrösse dar. Die Regelabweichung y−w (oder Regeldifferenz
w − y) liegt am Eingang des Reglers, der mit seiner Übertragungsfunktion FR daraus
die Stellgrösse (z.B. Heizleistung) erzeugt. Diese wirkt zusammen mit in der Regel
unbekannten Störungen auf die Regelstrecke (z.B. Volumen mit Wärmekapazität) ein,
die mit einer Übertragungsfunktion FS die Regelgrösse y (z.B. Temperatur) verändert,
usw.

Beachte, dass FS die Änderung der Regelgrösse als Funktion der Stellgrösse be-
schreibt, diese Übertragungsfunktion der Regelstrecke enthält also auch das Über-
tragungsverhalten des Messfühlers. Schliesslich wirken Störungen nicht nur an der ein-
gezeichneten Stelle, sondern im Prinzip überall auf den Regelkreis ein.

Man spricht von der Störübertragunsfunktion FZ und der Führungsübertragungsfunk-
tion Fw.

FZ =
∂y

∂x
=

FS
1 + FSFR

Fw =
∂y

∂w
=

FS · FR
1 + FS · FR

(3.30)

Beide Funktionen haben den gleichen Nenner. F0 = FR · FS heisst die Kreisübertra-
gungsfunktion.

Im besonderen stellen wir fest, dass für frequenzunabhängige Regelkreise immer ei-
ne permanente Regelabweichung w − y also eine Differenz zwischen Ist- und Sollwert
bleibt: Ist nämlich Fw(s) = K konstant (immer < 1), dann wird für eine beliebige
Führungsfunktion dw(t) deren Laplacetransformierte mit K multipliziert. Die inverse
Laplacetransformation liefert daraus dy(t). Wegen der Linearität der Laplacetransfor-
mation wird gerade dy(t) = K · dw(t).

Es bleibt dabei eine permanente Regelabweichung dw−dy = (1−K) ·dw bestehen,
die umso kleiner wird, je grösser F0 ist, und somit je näher K an 1 heran kommt.

3.7.1 Stabilität von Regelkreisen

Die Kreisübertragungsfunktion F0 = FR · FS muss für die Diskussion der Regeleigen-
schaften und der Stabilitätsbetrachtung bekannt sein. Man misst sie, indem man den
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Regelkreis beim Soll-/Istwert – Vergleich unterbricht, und dann Verstärkung und Pha-
sengang des Systems misst, das heisst für harmonische Signale bei w, misst man y als
Funktion der Frequenz.

Wird der Nenner zum Beispiel von Fx gleich null, ergibt sich ein Ausgangssignal
(Änderung der Regelgrösse), selbst ohne dass ein Störung vorhanden ist. Der Regelkreis
wird unstabil. Wie bei der Einführung der Laplacetransformation erkennen wir also,
dass die Stabilität des Regelkreises durch die Pole der Übertragungsfunktionen definiert
wird. Setzt man deren Nenner (der für Fw und Fx gleich ist!) gleich null, nennt man
das die charakteristische Gleichung des Regelkreises:

1 + F0(s) = 0 (3.31)

Die Lösungen sk = σk + iωk dieser Gleichung stellen gerade die komplexen Eigen-
kreisfrequenzen des Regelkreises dar. Aus der Theorie der Laplacetransformation (siehe
die drei Regeln in Abschnitt 3.4) wissen wir, dass der Regelkreis mit der Frequenz ωk
schwingt, wenn σk ≥ 0 ist, ansonsten bestimmen die sk die Einschwingvorgänge nach
Störsprüngen.

Ein Regelkreis ist also genau dann stabil, wenn alle σk < 0 sind. Wenn die charak-
teristische Gleichung höchstens 2-ten Grades ist:

a0 + a1s+ a2s
2 = 0 (3.32)

dann sind offensichtlich genau dann die Realteile der Lösungen negativ, wenn alle Ko-
effizienten ak positiv sind. Dies ist das Hurwitzkriterium für die Stabilität eines Regel-
kreises. Für charakteristische Gleichungen höherer Ordnung muss das Hurwitzkriterium
durch kompliziertere Bedingungen ergänzt werden (siehe [Ebel78], Seite 33), die aller-
dings oft immer noch einfacher sind, als das Lösen der charakteristischen Gleichung.

Statt die Nullstellen der charakteristischen Gleichung zu diskutieren, kann man die -
1 Stellen von F0(s) untersuchen. Nach einem Satz aus der Funktionentheorie ist die Zahl
der -1 Stellen in der rechten Halbebene von F0(s) gleich der Anzahl der Umfahrungen
der Ortskurve von F0(iω) um -1. Für einen stabilen Regelkreis umschliesst sie also den
Punkt -1 überhaupt nicht. (Nyquistkriterium).

Die folgenden zwei Beispiele zeigen solche Ortskurven, also die komplexen Werte der
Funktion F0(iω).
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Im(F)

Re(F)

-1

ω

Im(F)

Re(F)

-1

ω

stabil schwingt

Für ω → ∞ ist die Schleifenverstärkung in
Praxis immer 0, die Ortskurven enden al-
so im Nullpunkt der Darstellungen. Für Re-
gelkreise mit Integratoranteilen (1/iω), kom-
men die Ortskurven für ω = 0 aus dem Un-
endlichen, in diesem Fall muss der Punkt -1
immer links liegengelassen werden.

Es reicht also die Kreisübertragungsfunktion als komplexen Frequenzgang (Amplituden-
und Phasengang) numerisch zu kennen, um das Nyquistkriterium anwenden zu können.

-1
δ

−1/ε

Im(F)

Re(F)

Der Abstand der Ortskurve vom Punkt -1 sagt et-
was über die Länge eines allfälligen Einschwing-
vorganges aus. Man definiert den Phasenrand δ,
der die Phasenverschiebung bei Vertärkung |F0| =
1 angibt, sowie den Amplitudenrand ε, der die
Verstärkung (genauer Abschwächung 1/ε) bei der
Phasenverschiebung 180◦ angibt.

Der Phasenrand wird auch Phasenreserve genannt. Er gibt direkt die Dämpfung des
Einschwingvorganges an. Bei δ = 90◦ erhalten wir gerade den aperiodischen Grenzfall
(kritische Dämpfung). Bei δ ≈ 60◦ tritt bei der Sprungantwort ein Überschwingen von
ca. 4% an, die Einstellzeit ist in diesem Fall besonders klein. (vergleich auch 3.4.1).

Normalerweise soll ε > 2.5 und δ > 30◦ sein, um genügend stark gedämpfte Ein-
schwingvorgänge zu bekommen.

3.7.2 P – Regler

Der Proportionalregler ist frequenzunabhängig. Der Ausgang y ist direkt proportional
zum Eingang x:

y = KPx FR(s) = KP (3.33)

Die Sprungantwort besteht demnach ebenfalls aus einem Sprung. Proportionalregler
sind stabil, sie erzeugen aber eine endliche permanente Regelabweichung, die umso
kleiner wird, je grösser die Regelverstärkung ist.

3.7.3 PI – Regler

Will man die verbleibende Regelabweichung mit der Zeit zum Verschwinden bringen,
muss die Kreisübertragungsfunktion einen integrierenden Anteil bekommen, der zum
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Beispiel im Regler enthalten sein kann.

Der PI – Regler besteht aus einer Kombination von einem P und I System:

y = Kpx +KI

∫
xdt FR(s) = KP +

KI

s
= KP (1 +

1

Tns
) (3.34)

. Tn = KP/KI heisst die Nachstellzeit des Reglers. Sprungantwort und Frequenzgang
(Bodediagramm) eines idealen PI – Reglers sehen wie folgt aus:

KI1/Tn

Tn -90

0

KP

log(f)

Beachte, dass der PI Regler für kleine Frequenzen integriert, und für grosse propor-
tional verstärkt, also gerade umgekehrt, wie ein Tiefpass. KI heisst auch die Durchtritts-
kreisfrequenz, bei dieser ist die Verstärkung des I Anteils gerade 1. Der Übergang von
dem integralen zum proportionalen Verhalten geschieht bei der Frequenz 1/Tn, diese
heisst deshalb Eckfrequenz. Bei sehr kleinen Frequenzen ergibt der ideale PI – Regler
unendliche grosse Reaktionen, man muss diese in der Praxis künstlich beschränken, was
nicht immer trivial ist.

3.7.4 PD – Regler

Zur Erhöhung der Ansprechgeschwindigkeit eines Reglers auf Störungen oder Änderungen
der Führungsgrösse kann dem P – Regler noch ein differenzierender Anteil dazugefügt
werden:

y = KPx +KD
dx

dt
FR(s) = KP +KDs = KP (1 + Tvs) (3.35)

Tv = KD/KP heisst Vorhaltezeit.

Sprungantwort und Bodediagramm des idealen PD – Reglers sehen wie folgt aus.
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KP

log(f)

0

90

1/Tv
1/KD

Der ideale PD – Regler reagiert vorerst mit einer Deltafunktion. In der Praxis han-
delt es sich natürlich um einen beschränkten Ausschlag mit in der Regel exponentiellem
Abfall. (siehe bei den Implementationen im nächsten Kapitel. Im Gegensatz zum Hoch-
pass, differenziert der PD – Regler bei hohen Frequenzen, bei niedrigen dominiert der
Proportionalanteil. Bei sehr hohen Frequenzen muss die Reaktion in der Praxis be-
schränkt werden.

3.7.5 PID – Regler

Kombiniert man PI und PD zusammen, erhält man einen PID – Regler. Er hat den
Vorteil, dass er auf Störungen schnell reagiert, und auf lange Frist die Regeldifferenz
exakt auf null regelt. Seine Übertragunsfunktion lautet also:

FR(s) = KP (1 +
1

Tns
+ Tvs) (3.36)

3.7.6 Reglersymbole

In der Regeltechnik werden die verschiedenen Übertragungssysteme durch rechteckige
Symbole dargestellt, die im Innern eine vereinfachte Form der Sprungantwort skizziert
haben:

P I PI PD PIDTiefpass

Für die Implementation dieser Regler siehe später.
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3.7.7 Beispiel Reservoirregelung

([Ebel78], page 47 ff. und 60 ff.)

Als Beispiel wollen wir die Dynamik der Regelung der Füllhöhe eines Wasserreser-
voirs diskutieren.

Grundwasserpumpe

m e

Zufluss

Fuellhoehe
x

m a
Verbrauch

Das Reesrvoir wird durch eine Grundwasserpumpe
mit dem Massenfluss me (Stellgrösse) gefüllt. An-
geschlossene Kunden verbrauchen eine nicht vor-
hersehbare Menge ma (Regelgrösse, Istwert) von
Wasser. Ein Regler soll nun die Pumpe so steuern,
dass eine möglichst konstante Füllhöhe x erreicht
wird.

Als erstes müssern wir die Übertragungsfunktion der Regelstrecke studieren: Anschau-
lich erkennt man sofort, dass z.B. nach einem Sprung von ma die Regelgrösse x konitnu-
ierilich abnimmt. Es handelt sich also um ein integrierendes Verhalten: FS(s) = KIS/s.

x

-
m

am

e

Fuellhoehe

Regler: steuert Pumpe

w

Sollhoehe

K

Strecke: ReservoirIK

P

Im einfachsten Fall könnte man einen P–
Regler einsetzen. Nebenstehendes Bild zeigt
das Reservoir in der Symbolik der Regel-
theorie. Die Regelstrecke umfasst dabei alle
Elemente des Reservoirs vom Wasserfluss bis
und mit des Messfühlers der Füllhöhe.

Die Störübertragunsfunktion wird

FZ(s) =
∂x

∂ma
=

FS(s)

1 + FR(s)Fs(s)
=

KIS/s

1 +KPKIS/s
=

1/KP

1 + T · s (3.37)

wobei T = 1/KPKIS und KP die Regelkonstante des P – Reglers. Es handelt sich
offenbar um ein Tiefpassverhalten. Die Sprungantwort wird proportinal zu 1 − e−t/T

(siehe bei der Tiefpassdiskussion). Es ergibt sich also eine permanente Regelabweichung
von dma/KP .

Möchte man die Regelabweichung wegregeln, muss man einen I – Regler einsetzen.
Ein reiner I – Regler würde aber zu einem Schwingen des Regelkreises führen, da wegen
den beiden I Teilen die Phasenverschiebung von F0 = FRFS zu 180◦ und der Phasenrand
somit zu 0 würde.
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x

-
m

am

e
w

K

IK

P Tn

Man verwendet deshalb zweckermässigerweise einen PI –
Regler mit Nachstellzeit Tn und Proportionalanteil KP .
Mit

FS(s) = KIS/s FR(s) = KP (1 +
1

Tns
) (3.38)

erhalten wir für die Störübertragungsfunktion

FZ(s) =
Tn
KP

· s

1 + Tns+ Tn
KPKIS

s2
(3.39)

Der Nenner dieses Ausdrucks gibt uns durch Nullsetzen die charakterische Gleichung,
die in diesem Falle quadratisch ist. Wir können deshalb das Hurwitzkriterium anwenden:
Für einen stabilen Fall müssen alle Parameter psoitiv sein, insbesondere Tn > 0. Für
Tn → 0 (d.h. die Eckfrequenz des PI – Reglers geht gegen unendlich, d.h. kein P Anteil),
wird das Hurwitzkriterium verletzt, der Regelkreis schwingt.

Setzen wir als Abkürzung

ω2
0 =

KPKIS

Tn
θ =

1

2

√
KPTnKIS (3.40)

so wird die charakterische Gleichung zu

1 + 2
θ

ω0
s+

1

ω2
0

s2 = 0 (3.41)

und die Störübertragungsfunktion

FZ(s) =
KIS

ω2
0

s

1 + 2 θ
ω0
s+ 1

ω2
0
s2

(3.42)

Um die Sprungantwort zu berechnen, müssen wir FZ(s) mit der lapalcetransformierten
der Sprungfunktion, also 1/s, multiplizieren, und das Resultat zurücktransformieren.
Wir erhalten damit als Sprungantwort:

x(t) =
KIS

ω0
· 1√

1− θ2
e−θω0t · sin (ω0

√
1− θ2 · t) (3.43)

In der Tat sehen wir, dass der Regelkreis für θ → 0 (kein P – Anteil) für immer
schwingt. Dies entspricht dem Fall, wo die Lösungen der charakteristischen Gleichung
rein imaginär sind und somit auf der imaginären Achse liegen, also nicht mehr im linken
Halbraum.
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Um eine optimale Dämpfung zu bekommen, muss θ → 1 gehen. Das bedeutet für
die Regelparameter

TnKP =
4

KIS
(3.44)

Man erkennt hier auch wieder die wichtige Regel, dass für die Dimensionierung eines
Reglers die Parmeter der Regelstrecke bekannt sein müssen.

(Natürlich gibt es Fälle, wo die dynamischen Eigenschaften der Regelstrecke nicht
zum vorneherein bekannt sind und sich evt. auch während dem Betrieb ändern können.
Man kann aber natürlich mit einigem Aufwand auch Regelsysteme bauen, die ihre
Eigendynamik laufend analysieren, und die Regelparamter entsprechend anpassen. Man
spricht dann von adaptiver Regelung.)

Die charakterische Gleichung wird dann zu (1 + s/ω0)2 = 0 mit der einzigen Lösung
s0 = −ω0. Wendet man auf diesen Fall unsere Methode wieder an, erhält man als
Sprungantwort auf eine Störung

x(t) = KIS ω0 t e
−ω0t (3.45)

Die Regelabweichung wird also langfristig verschwinden. Wenn man ein leichtes Über-
schwingen in Kauf nimmt, dann wird die Regelabweichung schneller klein.

Im folgenden Bodediagramm sind Amplituden- und Phasengang der Regelstrecke
und des Reglers sowie ihr Produkt (’total’ = Kreisübertragunsfunktion) eingezeichnet.
Beachte, dass der Phasenrand von der Eckfrequenz des PI – Reglers abhängt. Die opti-
male Einschwingdauer wird also durch die Wahl von Tn bestimmt. Um sicherzustellen,
dass der Regler nicht schwingt, muss die Eckfrequenz so gewählt werden, dass der totale
Amplitudengang die Achse mit der Steigung ≤ 1 schneidet.
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-90

-180

Phase

Amplitude

ReglerStrecke

Total

Regler

Strecke

Total Phasenrand

1

Wie wollen auch das Nyquistkriterium anschauen:

Im(F)

ω

δ Re(F)

Im nebenstehenden Bild ist die Ortskurve unseres Reg-
lers dargestellt. Beachte, dass der Phasengang für sehr
kleine Frequenzen fast 180◦ wird. Da dies jedoch weit
weg vom Durchgang der Verstärkung durch die 0
dB Achse (Durchtrittsfrquenz) passiert, besteht keine
Schwingungsgefahr.

Die Phasenreserve δ ist eingezeichnet. Der Amplitudenrand ist ∞, da die Phasen-
verschiebung von 180◦ nur asymptotisch erreicht wird.



Kapitel 4

Analoge Schaltungstechnik

4.1 Operationsverstärker: Aufbau und Kennwerte

(siehe [Kori98], S.342 bis 346)

Ein Operationsverstärker ist ein Verstärker mit sehr grosser Verstärkung. Er wird in
der Regel mit Gegenkopplung durch ein meist passives Netzwerk betrieben, sodass die
Verstärkung durch dessen Parameter bestimmt ist.

Ein Operationsverstärker hat zwei Eingänge V+ und V− und ein Ausgang Vo. Seine
Verstärkung A0 soll möglichst hoch sein, sie liegt bei kleinen Frequenzen im Bereich
104 . . . 105 und ist definert durch

Vo = A0 · Vd mit Vd = V+ − V− (4.1)

während der Eingangsstrom möglichst klein sein soll (kann durchaus im pA Bereich
liegen). Üblicherweise haben Operationsverstärker eine bipolare Spannungsversorgung
(meist ±15V), der Ausgang kann alle Werte dazwischen annehmen.

Operationsverstärker sind in der Regel aus drei Teilstufen aufgebaut:

1. Die Eingangsstufe besteht aus einem Differenzverstärker (siehe Abschnitt 2.6.1)
mit aktiver Last.

2. Eine Zwischenstufe (oft als Emitterschaltung ausgebildet) dient der weiteren Ver-
stärkung und enthält die frequenzgangbestimmenden Elemente.

3. Die Endstufe besteht aus einem Gegentaktverstärker (siehe Abschnitt 2.6.3) im
B–Betrieb (push–pull).

77
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Operationsverstärker sind als integrierte Schaltungen in verschiedensten Bauformen
(zum Teil auch mehrere in einem Gehäuse) erhältlich.

Kennwerte

Mit dem Ausgangssteuerbereich bezeichnet man den Wertebereich der Ausgangsspan-
nung, seine Grenzen liegen in der Regel 0.2 bis 3 V über bzw. unterhalb der Versor-
gungsspannung (oft unsymmetrisch).

Der Ausgangswiderstand beträgt typisch 10 . . . 1000 Ω . (Beachte aber, dass dieser
mit Hilfe der Gegenkopplung verändert werden kann).

Verschiedene Parameter, insbesondere die Verstärkung werden sowohl im Differenz-
betrieb, als auch im Gleichtaktbetrieb angegeben. Die Differenzverstärkung Ad soll
möglichst gross, die Gleichtaktverstärkung möglichst klein sein.

Ad =
Vo

V+ − V−
Ag =

Vo
1
2
(V+ + V−)

(4.2)

Unter Gleichtaktunterdrückung (common mode rejection) versteht man deren Verhältnis
Ad/Ag.

Der Eingangswiderstand beträgt je nach Bauart bis zu 1012Ω . Man unterschie-
det zwischen Differenzeingangswiderstand und Gleichtakteingangswiderstand. Er ver-
grössert sich mit der Gegenkopplung noch.

Operationsverstärkung haben eine nicht vernachlässigbare Offsetspannung, das heisst
eine endliche Eingangsdifferenzspannung, bei der die die Ausgangsspannung null wird.
Sie beträgt in der Regel einige mV. Das kritische Grösse dabei ist deren Temperatu-
rabhängigkeit, die Offsetspannungsdrift. Diese beträgt typisch einige µV/K.

Die Verstärkung nimmt bei hoher Frequenz ab. Der Effekt beginnt sich ab der
Grenzfrequenz bemerkbar zu machen. Bei der Transitfrequenz fT (auch Verstärkungs-
bandbreiteprodukt oder unity gain freqeuncy genannt) ist die Verstärkung gerade eins.
Der Frequenzgang wird natürlich von der externen Beschaltung beeinflusst. Dabei ist
besonders zu beachten, dass bei fT die Phasenverschiebung sich von 180◦ signifikant
unterscheidet (Phasenrand, siehe Abschnitt 3.7.1), da sonst der Vestärker schwingen
wird.
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4.2 Anwendungen von Operationsverstärker

Für das elementare Verständnis der Operationsverstärkerschaltungen mit Gegenkopp-
lung sind folgende beiden Regeln wichtig (gelten eigentlich nur für ideale Operations-
verstärker):

1. Gegenkopplung versucht Vd = V+ − V− auf null zu regeln.

2. Es fliesst kein Eingangsstrom

Die Gegenkopplung wurde im Abschnitt 3.6 formal diskutiert, und stellt die Grundlage
aller folgenden Anwendungsschaltungen dar.

4.2.1 Operationsverstärker – Grundschaltungen

-
+

U Ui o

R1

R2
Beim invertierenden Verstärker wird der Eingang an V−
angeschlossen, V+ liegt auf Masse. Der Gegenkopplungs-
widerstand R2 bewirkt, dass der Regelkreis geschlossen
ist. Wird V− von Null verschieden, wird der Ausgang sich
um die Verstärkung A0 auf die Gegenseite bewegen, als
Resultat wird die Spannung V− auf null geregelt.

Wenn wir den Eingangsstrom vernachlässigen, fliesst durch die beiden Widerstände der
gleiche Strom I, und es gilt nach dem Ohmschen Gesetz

I =
Ui − V−
R1

=
V− − Uo
R2

(4.3)

Mit der Definition des open loop gains A0 wird Uo = A0 · V−. Man erhält dann für
A0 � 1 und k = R1/R2 die Übertragungsfunktion

A =
Uo
Ui

= − A0

1 + k A0
(4.4)

Durch Vergleich mit 3.28 erkennt man, dass der Rückkopplungsfaktor offenbar gerade
k und die Schleifenverstärkung k A0 ist. Für grosse Schleifenverstärkung wird

A ≈ −1

k
= −R2

R1
für k A0 � 1 (4.5)

Im Falle einer grossen Schleifenverstärkung wird die Verstärkung also nur durch die
Widerstände bestimmt, und ist unabhängig von der Temperatur-, Individualstreuungs-
und Frequenzabhängigen open loop Verstärkung A0.
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Den Punkt V− bezeichnet man mit virtuelle Masse, solange der Regelkreis funktio-
niert, ist V− ≈ 0. Die Eingangsimpedanz dieses Verstärkers wird somit gerade R1, ist
also relativ klein.

R2

R1

Ui
Uo

+
-

Der nichtinvertierender Verstärker hat im Gegensatz dazu
einen sehr hohen Eingangswiderstand, der durch den Aufbau
des Operationsverstärkers gegeben ist. Die Gegenkopplung er-
folgt in diesem Fall über einen Spannungsteiler:

V+ = Ui ; V− = Uo
R1

R2 +R1
⇒ A =

A0

1 + k A0
; k :=

R1

R1 +R2
(4.6)

Für grosse Schleifenverstärkungen k A0 erhalten wir wieder, dass die totale Verstärkung
gerade

A ≈ 1

k
=
R2

R1
+ 1 (4.7)

Diese Schaltung nennt man wegen ihres hohen Eingangswiderstandes auch Elektrome-
terverstärker

Spezialfälle der Grundschaltungen

Die folgenden Schaltungen sind leichte Abwandlungen und Spezialfälle der Grundschal-
tungen:

Ui
Uo

+
-

Der Impedanzwandler ist ein nichtinvertierender Verstärker mit
k = 1, also A = 1. Er dient zur Umwandlung einer hochohmigen
Spannungsquelle in eine niederohmige.

+

R

R

-

Das bipolare Koeffizientenglied erlaubt eine einstellbare
Verstärkung über beide Vorzeichen: Steht das Potentiometer
im oberen Anschlag ist sie +1 (Impedanzwandler), im unteren
Anschlag -1 (invertierender Verstärker). In der Mittelstellung
ist die Ausgangsamplitude gerade 0.

-
+

Uo

R

I Der Transimpedanzverstärker wandelt einen Strom in eine Span-
nung um. Es wird Uo = R · I. Der Eingangswiderstand ist R/A0,
also sehr klein, sodass eine Stromquelle als solche behandelt wird.

Transimpedanzverstärker kommen insbesondere als Verstärker für Sensoren, die einen
Strom liefern, zum Einsatz.
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+
-

I

R

U
Der Transadmittanzverstärker oder Transkonduktanzverstärker
(OTA, “operational transconductance amplifier”) stellt eine span-
nungsgesteuerte Stromquelle dar: Der Aussgangswiderstand wird
R ·A0. Der Strom wird I = U/R.

Transkonduktanzverstärker werden besonders zum Beispiel für das Ansteuern von Leucht-
dioden zur Signalübertragung oder für Kabeltreiber mit definierter Impedanz benützt.

4.2.2 Weitere Operationsverstärkerschaltungen

Die folgenden Schaltungen stellen verschiedene Anwendungsbeispiele dar. Für das Ver-
ständnis halte man sich immer die beiden in der Einleitung erwähnten Regeln (Ein-
gangsstrom=0, Eingangsdifferenz wird auf null geregelt) vor Augen.

Last

0.1
100

1k
V

Vin

mon

-
+

Diese Schaltung stellt einen Strommonitor dar (aus
[Horo97], p 253). Die Spannung am Ausgang Vmon lie-
fert eine Spannung, die proportional zum Strom in der
Last ist, und zwar in der angegebenen Dimensionierung
gerade 1 V/A. Der Operationsverstärker regelt dabei
die Basisspannung des Transistors und damit dessen
Kollektorstrom gerade so, dass der Spannungsabfall am
100 Ω Widerstand gleich dem am 0.1 Ω ist, also auf ge-
nau 1/1000 des Laststromes. Am 1 kΩ Widerstand fällt
damit die gewünschte Spannung ab.

Der analoge Addierer besteht aus einem invertierenden Verstärker:

U

Uout

Ro
i iR

-
+

Da der V− Eingang als virtuelle Masse fungiert, werden
die Ströme, die die drei Eingangsspannungen Ui erzeu-
gen, einfach aufaddiert. Durch Wahl verschiedener Wi-
derstände Ri kann den Spannungen ein unterschiedliches
Gewicht in der Summe gegeben werden:

Uout = −Ro ·
∑

i

Ui
Ri

(4.8)
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+
- Falls alle 4 Widerstände genau gleich sind, stellt die nebenstehende

Schaltung einen Subtrahierer dar. Versuchen Sie die Ausgangsspan-
nung herzuleiten – auch für verschiedene Widerstände!

Nachteilig an der Subtrahierschaltung ist ihr relativ kleiner Eingangswiderstand.
Schaltet man Elektrometerverstärker (siehe vorheriger Abschnitt) oder Impedanzwand-
ler vor beide Eingänge des Subtrahierers, nennt man die entstehende Schaltung einen
Instrumentenverstärker.

Diese folgenden beiden Schaltungen stellen einen logarithmischer Verstärker (links)
und einen exponentieller Verstärker (rechts) dar.

-
+

-
+

Dabei wird die exponentielle Form der Diodengleichung für die Basis-Emitter-Diode
und die Linearität zwischen Basis- und Kollektorstrom ausgenützt:

IC = I0e
eUBE
kT ⇒ UBE ∼ ln IC (4.9)

Diese Schaltungen werden für die Kompression und Dekompression von dynmischen
Bereichen benützt: Schwanken die Messwerte über viele Dekaden, so ist es unmöglich,
einen ADC zu bauen, der im ganzen Bereich hohe Genauigkeit hat. Mit einem vorge-
schalteten Logarithmierer erreicht man, dass über den gesamten Messbereich der ADC
den gleichen relativen Messfehler erzeugt.

Der Integrator basiert ebenfalls auf dem Konzept der virtuellen Masse:

-
+

U
oU

i

R

C

Der durch den Widerstand fliessende Strom lädt den
Kondensator auf, die Ausgangsspannung wird damit

Uo =
Q

C
=

1

C

∫
Idt =

1

RC

∫
Uidt (4.10)

Man koennte also auch von einem Tiefpass mit unendlich kleiner Grenzfrequenz spre-
chen. Die Grenzferquenz wird in Praxis durch die Leerlaufverstärkung A0 des verwede-
ten Operationsverstärkers definiert. Man vergegenwärtige sich das Bodediagramm.
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In Praxis macht sich bei Integratoren die Eingangsoffsetspannung und der Eingangs-
ruhestrom bemerkbar, die auch bei verschwindender Eingangsspannung ein langsa-
mes Driften der Ausgangsspannung bewirken. Die maximale Ausgangsspannung (“An-
schlag”) wird meist sehr schnell erreicht! Um dieses Problem zu Umgehen verwendet
man häufig entweder Widerstände oder Schalter parallel zum Kondensator, die diesen
kontrolliert entladen sollen.

Einen Differentiator bekommt man, wenn man in der obigen Schaltung R und C ver-
tauscht. Diese Schaltung ist in Praxis aber sehr schwinganfällig, sodass man mit Vorteil
noch einen zusätzlichen Eingangswiderstand in Serie schalten sollte (siehe [Tiet91], Seite
327).

Ein Komparator vergleicht eine analoge Spannung Ui mit einem Schwellwert (Thres-
hold) UT und soll eine positive oder negative Ausgangsspannung liefern, je nach dem
das Eingangssignal grösser oder kleiner als der Schwellwert ist. Ein Operationsverstärker
ohne jede Beschaltung mit Eingang an V+ und Schwellwert an V− angeschlossen, liefert
offensichtlich gerade diese Funktionalität.

U
oU

i

-
+

R
R

1
2

UT

Oft möchte man eine Hysteresis im Schaltverhalten haben,
was die nebenstehende Schmitt–Trigger Schaltung leisten
kann. Die volle Breite der Hysterese wird gerade

∆Ui =
R1

R1 +R2

·∆Uomax (4.11)

wobei ∆Uomax die maximale Auslenkung von Uo bedeutet.

4.2.3 Realisierung von PI, PD und PID Reglern

(am 16.12.98 diskutiert)

Die im vorhergehenden Kapitel diskutierten Regler Typen können wir nun mit Ope-
rationsverstärkerschaltungen realisieren.

-

+

C
R2

R1

Der PI – Regler wird als Integrator realisiert.
Zeige durch Grenzwertüberlegungen (ω → ∞,
ω → 0), dass die Übertragunsfunktion dieses Reg-
lers

−FR(s) =
R2

R1
+

1

R1Cs
(4.12)

lautet. Identifiziere die PI – Regler – Konstanten
KP und Tn.
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Die beiden Zenerdioden zeigen eine Möglichkeit auf, wie für ganz kleine Frequenzen
die Ausgangsamplitude begrenzt werden kann, ohne dass sich eine Verschlechterung der
Linearität des Reglers ergibt. Die Steilheit der Sprungantwort ist im übrigen durch die
Slewtime des Operationsverstärkerausganges bestimmt.

-

+

R2
R1

C
Der PD – Regler. Es gilt

−FR(s) =
R2

R1
+R2Cs (4.13)

Die Eckfrequenz wird 1/R1C.

Die Deltafunktion der idealen Sprungantwort hat eine Anstiegszeit, die unter ande-
rem von der Slew Time begrenzt ist, während der Abfall exponentiell erfolgt mit der
Zeitkonstanten R2C. Beachte, dass in dieser Zeit der Operationsverstärker nicht in sei-
ner normalen Funktion arbeitet: Der - Eingang wird positiv, der Ausgang geht in den
negativen Anschlag, die virtuelle Masse ist deshalb kurzfristig keine solche.

-

+

R2
R1

C1 C2 Der PID – Regler hat die Übertragungs-
funktion

−FR(s) =
R2

R1
+
C1

C2
+

1

R1C2s
+R2C1s (4.14)

Diskutiere ausführlich das Bodediagramm, unter der Annahme, dass der Operations-
verstärker den openloop gain A0 hat, der ab der Frequenz ωa � 1/R2C1 mit Steigung
-1 abfällt.

4.2.4 Anwendungen mit Dioden

Spitzenwertdetektor: [Tiet91], Seite 877.

Vollwegpräzisionsgleichrichter: [Tiet91], Seite 868.

4.2.5 Aktive Filter

(siehe [Kori98], Seite 360 ff.)
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Mit Hilfe von Operationsverstärkern lassen sich fast beliebige Übertragungsfunk-
tionen realisieren. Man spricht von Hoch-, Band- und Tiefpässen nter Ordnung, wenn n
energiespeichernde Elemente (C oder L) vorhanden sind. Gleichzeitig kommt n im Nen-
nerpolynom als höchste Potenz vor und es gibt n Pole. Ihre Werte bestimmen die Form
des Frequenzganges an der Grenzfrequenz: Konjugiert–komplexe Pole erzeugen einen
positiven “overshooot” (Resonanzüberhöhung), reelle Pole einen langsamen Übergang
vom Durchlassbereich in den Sperrbereich.

Aktive Filter höherer Ordnung lassen sich immer durch in Serie geschaltete Fil-
ter 2. Ordnung realisieren. Für diese wiederum kann man nun die Koeffizienten des
Nennerpolynoms noch wählen. Optimiert man diese für möglichst gutes Rechtecküber-
tragungsverhalten im Durchlassbereich, erhält man ein Besselfilter. Optimiert man auf
möglichst glatten Frequenzgang erhält man ein Butterworthfilter. Will man eine ma-
ximalen Steilheit am Anfang des Sperrbereichs und nimmt man eine Welligkeit des
Frequenzganges im Durchlassbereich in Kauf, verwendet man ein Tschebyschefffilter.

Tabellen der Koeffizienten, und die dazugehörigen Schaltungen findet man in [Kori98],
Seite 363 ff., [Tiet91], Seite 391 ff. oder in [Best87].

4.2.6 Oszillatoren und PLL

Dreieck- Rechteckgenerator [Tiet91], p481 , auch mit 4 Dioden

ebenso gesteuert (VCO): [Horo97], p.240
Frequenz = 150× Vin/V+

’555

Skizze, Horowitz page 287 oben, aber rechte Logik als blackbox.

Einer der berühmtesten je hergestellten chips ist der ’555 Timer. Er besteht aus
nur aus zwei Komparatoren und etwas Schaltlogik. Er funktioniert mit einer einzigen
Speisespannung (je nach typ von 1 bis 18 V). Die Bedeutung der drei Steuereingänge
ist:

• reset (Pin 4) Ein negatives Signal setzt den Ausgang zurück auf LOW.

• trigger (Pin 2) Ein kurzes negatives Signal < 1
3
V+ an diesem Eingang setzt den

Ausgang auf HIGH.
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• threshold (Pin 6) Ein kurzes positives Signal > 2
3
V+ setzt den Ausgang auf LOW.

Neben dem OUTPUT (Pin 3) gibt es noch ein weiteres Ausgangssignal discharge
(Pin 7). Es handelt sich um einen “open collector” Ausgang, der aktiv wird, wenn der
output low ist. Schliesslich kann mit dem Eingang reference Pin 5, der Spannungsteiler
beeinflusst werden.

Die einfachste Anwendung ist ein gewöhnlicher Oszillator

Zeichnung Horowitz, page 287 unten

Die Periode beträgt T = ln 2·(RA+2RB)·C. Die Stabilität ist etwa 1% (Temperatur,
Exemplarstreuung, Spannungsversorgung). Sie laufen etwa bis 3 MHz.

Der ’555 wird auch zur Erzeugung von definierten Einzelpulsen (trigger als Eingang,
zum Beispiel Power up reset) und anderes verwendet. Eine zeitlang war es bei den
Elektroniksfreaks Mode in der Kaffeepause neue Anwendungsschaltungen für den ’555
zu erfinden...

Bei obiger Schaltung ist die HIGH Zeit stets länger als die LOW Zeit. Für die Er-
zeugung sehr kurzer Pulse kann man die nebenstehende Schaltung verwenden, Horowitz
page 288, die eine unabhängige LOW und HIGH Zeit erlaubt.

Verwendet man zum Laden des Kondensators eine Stromquelle, so kann man einen
Sägezahn erzeugen (Horowitz, page 290). Mit einer steuerbaren Stromquelle kann man
dann einen steuerbaren Oszillator bekommen.

Quartzoszillatoren

Quartz [Horo97], page 300, Parallel und Serieresonanz.

Nachlaufsynchronisation, PLL

(siehe [Tiet91], p 954. [Horo97], page 641-653)

Der phase locked loop (PLL) ist ein wichtiger Anwendungsfall der Regeltheorie in
der Nachrichtentechnik. Dabei möchte man die Frequenz f eines variablen Oszillators
so einstellen, dass sie mit einer Bezugsfrequenz fr übereinstimmt, uns zwar so genau,
dass auch die Phasendifferenz der beiden Frequenzen genau konstant bleibt.
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Eine typische Anwendung ist die Erzeugung einer Frequenz, die ein ganzzahliges
Vielfaches einer externen Bezugsfrequenz ist.

Sollwert

Istwert

Phasen-
detector

Zaehler
:n

Regler

VCO

Neben einem steuerbaren Oszillator VCO braucht man also einen Phasendetektor
und einen Zähler, letztere werden wir in dem digitalen Teil diskutieren. Kritisch ist
insbesondere die Dimensionierung des Reglers.

a=b

y

a

b

y

a b

V
V

Phasendiff.

Der einfachste Phasendetektor besteht aus einem EX-
OR Schaltung, die ein Signal produziert, wenn a 6= b ist
(siehe später in der Digitalelektronik). Dan anschliessen-
de RC Glied mittelt diese Pulse, sodass eine Spannung
entsteht, die proportional der Phasendifferenz ist.
Beachte, dass es jeweils zwei Lösungen gibt, der Regel-
kreis wird aber nur auf einer Flanke stabil laufen, auf
der anderen wird die Frequenz davonlaufen, bis die gute
Flanke wieder erreicht wird.

Um zu verhindern, dass sich eine permanente Regelabweichung ergibt, möchte man
als Regler gerne ein Integral - Regler verwenden. Die Regelstrecke stellt aber ebenfalls
einen Integrator dar, da bei konstanter Frequenzdifferenz die Phase allmählich zunimmt.
Zusammen ergäbe sich somit eine Phasenverschiebung innerhalb des Regelkreises von
180◦ , was zu einem schwingenden Regelkreis führen würde.

Man verwendet deshalb einen PI-Regler mit einer Eckfrequenz f1, die unterhalb der
Stelle f2 liegt, wo die Kreis - Verstärkung 1 ist. (vernünftig ist 1/4 bis 1/10 davon, z.B.
f2 = 2 Hz, f1 = 0.5 Hz).



Kapitel 5

Sensoren

Sensoren oder Messfühler dienen der Umformung der zu messenden physikalischen
Grösse in eine elektrische Spannung, Strom oder Widerstandsänderung, die von Elek-
tronik und Datenacquisitionssystemen weiterverarbeitet werden können.

Messfühler haben genauso wie alle anderen Systeme eine Übertragunsfunktion FM(s),
die sowohl vom Fühler, wie seiner Ankopplung an das zu untersuchende System abhängt.
Zum Beispiel hat ein Temperaturfühler ungefähr das Verhalten eines Tiefpasses, seine
charakterische Zeit hängt von dem Umgebunsmedium (z.B. Wasser oder Luft) ab.

Früher wurde gefordert, dass der Zusammenhang zwischen der physikalischen Grösse
und der abgegebenen Spannung möglichst linear sein soll. Dies Forderung ist in Hinblick
auf die durch nachgeschaltete Prozessoren heute leicht automatisch durchführbare Lina-
risierung abgelöst worden durch die Forderung nach Stabilität und Reproduzierbarkeit
der Übertragunsfunktion.

5.1 Licht

Strahlungsdetektoren beruhen grundsätzlich auf dem Photoeffekt, wobei man zwischen
äusserem und innerem Photoeffekt unterschieden wird.

Beim ersteren wird ein Teil der vom Photon auf das Elektron übertragenen Ener-
gie dazu benutzt, um die Austrittsarbeit zu überwinden, das Elektron kann nun mit
einem separaten Detektor nachgewiesen werden. Die Auetrittsarbeit stellt eine untere
Schwellenenergie für den Nachweis von Licht dar.

88



KAPITEL 5. SENSOREN 89

Bei inneren Photoeffekt wird die Energie dazu verwendet, um zum Beispiel in einem
Halbleiter den Unterschied zwischen Valenz- und Leitungsband zu überwinden und so
zusätzliche Leitungsträger zu erzeugen. In diesem Fall ist die Energiedifferenz zwischen
Loch- und Elektronzustand für die untere Detektionsschwelle relevant. Mit Hilfe von
Dotierungen kann diese sehr niedrig gemacht werden.

5.1.1 Photovervielfacher

Photovervielfacher oder Photomultiplier funktionieren nach dem Prinzip des äusseren
Photoeffekts. Elektronen, die aus der Photokathode emittiert werden, werden durch eine
Anzahl von weiteren Elektroden (Dynoden) beschleunigt, wobei sie aus den Dynoden
Sekundärelektronen auslösen (typisch 6 bis 10 Stück). Das ganze System muss sich im
Vakuum befinden.

Die Quanteneffizienz η, also der Bruchteil der Photonen, die an der Photokathode
ein Elektron erzeugen, beträgt in der Regel weniger als 20%. Die untere Energiegrenze
wird durch die Austrittsarbeit des Materials (Cäsium oder Cäsiumlegierungen) gegeben,
die obere durch die Durchsichtigkeit des Vakuumfensters für die Strahlung.

Die Gesamtverstärkung des Vervielfachers beträgt ca. 106 bis 108 hängt aber über
die Zahl der Sekudärelektronenemission sehr stark vom elektrischen Feld ab, sodass die
Spannung sehr gut konstant gehalten werden muss.

Photovervielfacher werden mit Vorteil dort eingesetzt, wo

• schnelle und zeitgenaue Signale benötigt werden (typische Verzögerungszeit ca 30
ns, sehr stabil, typische Anstiegszeit 1 ns).

• bestes SIgnal/Rausch verhältnis gefordert ist, insbesondere wenn eine rauschfreie
Detektion von einzelnen Photonen nötig ist.

• hohe Homogenität der Empfindlichkeit auf der Dektektionsfläche.

Das Langzeitverhalten der Verstärkung von PM’s ist allerdings nicht besonders gut,
und nicht vorherzusagen, sie eignen sich also nicht für genaue Amplitudenmessungen.
Sie haben eine schlechte Quanteneffizienz. Für Systeme mit vielen Kanälen sind sie
ausserdem zu gross, zu teuer und zu unhandlich.
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5.1.2 Photodioden

Photodioden bestehen aus einer pn Halbleitergrenzschicht, die in der Regel in der Sperr-
richtung betrieben wird. Man verwendet zum Beispiel leicht dotiertes n-Basismaterial
und bringt eine sehr stark dotierte, sehr dünne, durchsichtige p-Schicht darüber an.
Das ergibt eine dicke Sperrschicht, die sich vor allem auf der n-Seite befindet. Die dar-
in zu ELektron–Loch Paaren konvertierenden Photonen erzeugen einen zum normalen
Sperrstrom (Dunkelstrom) zusätzlichen Photostrom Iph.

Das Anlegen einer Sperrspannung erhöht die Dicke der Sperrschicht zusätzlich,
erhöht also die Absorbtionswahrscheinlichkeit und somit die Effizienz. Ausserdem wird
dadurch die Kapazität vermindert, sodass die Photodiode schneller anspricht und das
Rauschen des anschliessenden Verstärker sich weniger auswirkt. Meistens wird die Ef-
fizienz dadurch verbessert, indem man p.i.n. Dioden verwendet, sodass die gesamte
intrinsische Schicht als Konverter genutzt werden kann.

Sei Φ der Energiefluss des Lichtes, η die Quanteneffizienz, dann wird

Iph = e · η Φ

hν
(5.1)

Der Photostrom nimmt mit der Wellenlänge also zu, bis zu einer Grenzwellenlänge λmax,
die durch die Schwellenergie für Erzeugung von ELektron–Loch Paaren gegeben ist. Die-
ser Photostrom addiert sich zum normalen aus der Diodengleichung, der Gesamtstrom
wird

I = I0(e
eU
kT − 1)− eηΦ

hν
(5.2)

Die Kennlinie verschiebt sich also in Stromrichtung parallel.

Je nach Anwendung unterscheidet man im wesentlichen drei verschiedene Beschal-
tungen. Für höchste Empfindlichkeit und Linearität auch bei ganz kleinen Intensitäten
wird der Arbeitsbereich A mit Vorspannung Ub gewählt. Allerdings ergibt sich ein
Schrottrauschen des Dunkelstromes. Je grösser Ub desto kleiner wird aber die Kapa-
zität und also desto schnellere Ansteigszeit des Signales kann erreicht werden.

R

Ub

Uph

Φ

A

B
C

U

I

A:
B: -

+
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Der Kurzschlussbetrieb B eignet sich vor allem für genaue und reproduzierbare Mes-
sungen der Lichtintesität mit sehr guter Linearität, die zweckmässigerweise mit dem
skizzierten Transimpedanzwandler realisiert wird. Da die Spannung nun verschwindet,
wird die Kapazität nicht geladen, es ergibt sich eine schnellere Ansprechgeschwindigkeit,
allerdings verstärkt die Kapazität nun das Eingangsrauschen des Operationsverstärkers.
Diese Schaltung eignet sich weniger für kleine Lichtintensitäten.

Soll die Photodiode als Solarzelle Energie liefern, wird sie im Punkt C im sogenann-
ten photovoltaischen Mode betrieben. Hier ist sie allerdings langsam in der Reaktion und
stark nichtlinear in der Lichtausbeute. Dafür wird wegen dem fehlenden Dunkelstrom
in dieser Schaltung auch die höchste Empfindlichkeit für schwaches Licht erreicht.

5.1.3 andere Halbleiterphotodetektoren

Mit Hilfe von Phototransistoren kann das Photosignal verstärkt werden. Dabei wird ein
solcher Transistor in Emitterschaltung betrieben. Der Basisanschluss bleibt offen, in
der gesperrten Basis–Kollektordiode werden durch das Licht zusätzliche Leitungsträger
erzeugt, die in die Basis gelangen, und so einen Basis–Emitterstrom erzeugen, der dann
durch die Stromverstärkung β entsprechend verstärkt wird. Wegen der Millerkapazität
können so nur Frequenzen bis etwa 100 kHz erreicht werden.

Avelanche Photodioden sind prinzipiell aufgebaut wie p.i.n. Dioden, erlauben aber
so hohe SPerrspannungen, dass im Inneren Stossionisation und mit dem entstehenden
Lawineneffekt eine Signalverstärkung bis zu 104 möglich wird.

Photoleiter oder Photowiderstände bestehen aus einem einfachen Halbleiter. Licht-
einstrahlund ändert die Leitfähigkeit infolge Ladungsträgererzeugung. Man misst die
Widerstandsänderung, die sehr grosse Faktoren annehmen kann. Z.B. variiert der Wi-
derstand eines CdS Photowiderstandes von 100 Ohm (hell) bis 107 Ohm (dunkel). CdS
hat seine maximale Empfindlichkeit im sichtbaren Bereich, Silizium im infraroten Be-
reich.

Solarzellen sind Photodioden, die im Punkt C betrieben werden. Sie werden opti-
miert für maximalen Wirkungsgrad. Die Leerlaufspannung Ul beträgt etwa 0.5 V (sinkt
bei höherer Temperatur), der Kurzschlusstrom Ik ist proportional zum einfallenden
Licht. Bei einem bestimmten Arbeitspunkt Um, Im erhält man die maximale Leistung
Pm = UmIm, deren Verhältnis zu UlIk heisst der Füllfaktor, der etwa 0.75 beträgt.

Man muss darauf achten, dass die Solarzellen nicht durch Infrarotabsorbtion erwärmt
werden. Eine Kombination von Antireflexionsschichten und geschickte angeordnete Re-
flektoren an der Unterseite erhöhen den Wirkungsgrad.
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5.2 Anwendungen von Lichtdetektoren

Positionen werden meist mit durch Spiegel abgelenkte Lichtstrahlen gemessen, die durch
Fotodioden detektiert werden. Dabei wird entweder die Laufzeit des Signales (zum Bei-
spiel Infratrotentfernungsmessung) oder die Position des Lichtstrahles durch mehere
Fotodioden ermittelt. Im folgenden exemplarisch ein paar Anwendungen dieser Prinzi-
pien:

5.2.1 Füllstandsanzeiger

Lichtquelle Fotodiode

reflexion
Total

Eine Lichtquelle wird in einem
Glaskörper mit geeigneter Geo-
metrie totalreflektiert und von ei-
ner Fotodiode detektiert. Steigt
die Flüssigkeit, so wird die To-
talreflexion aufgehoben, und die
Fotodiode wird dunkel, was einen
erhöhten Flüssigkeitsspiegel si-
gnalisiert.

5.2.2 Drehwinkel

Drehwinkelmesser bestehen aus Scheiben, die ein geeignetes Strichmuster aufgedruckt
haben. Man misst das davon reflektierte Licht, und zählt so die Streifen. Damit ist
eine Winkeländerung messbar. Durch zwei Lichtquellen, die um eine halbe Phase des
Strichmusters verschoben montiert sind, lässt sich ausserdem die Drehrichtung detektie-
ren. Will man die Drehposition absolut messen, kann man verschiedene Muster parallel
verwenden, die verschiedenen Bits entsprechen.



KAPITEL 5. SENSOREN 93

5.2.3 Neigunswinkelmesser

Elektrolyt

R1 R2

von oben

Lichtquelle

Fotodioden

Das obere Bild zeigt ein gebogenes mit Elektro-
lyt gefülltes Röhrchen, wie eine Wasserwaage. Man
misst das Verhältnis des Widerstandes R1 und R2,
am besten mit einer Messbrücke. Man muss Wech-
selspannung verwenden sonst gibts elektrochemi-
sche Prozesse, die den Sensor zerstören.
Das untere Bild zeigt eine verbesserte Version. Die
Lichtquelle wird durch die Luftblase auf die 4 Pho-
todioden fokussiert. Neigt sich der Sensor, ver-
schiebt sich der Lichfleck und die 4 Fotodioden
sehen eine veränderte relative Lichtstärke, deren
Auswertung Betrag und Richtung der Neigung er-
geben kann.

5.3 Temperatur

Metalle haben einen positiven Temperaturkoefizienten. Besonders gut linear sind Pla-
tinwiderstände, deren Widerstand

R = R0(1 + 3.91 · 10−3 · T ) (5.3)

wobei die Temperatur in Celsius eingesetzt werden muss. Platintemperaturfühler wer-
den zum Beispiel mit Pt100 bezeichnet, wobei die Zahl 100 den Widerstand in Ω bei
0◦ C angibt. Sie lassen sich im Bereich von -200 bis + 850 C einsetzen. Da die Wi-
derstandsänderung klein ist, wird normalerweise eine Messbrücke in 4-Draht Methode
(Kelvinschaltung) verwendet, da sonst die Temperaturabhängigkeit der Messkabel die
Messung verfälschen würde.

Halbleiterwiderstände haben normalerweise negative Temperaturkoeffizienten,
da entsprechend der Fermifunktion bei höheren Temperaturen mehr Leitungsträger
vorhanden sind. Man spricht von NTC. Ihr Widerstand variiert ziemlich stark, typisch
2% pro Grad. PTC’s haben einen positiven Temperaturkoeffizienten ähnlicher Grösse.
PTC’s kÖnnen direkt zur Leistungsbegrenzung bei zu starker Erwärmung in die Strom-
versorgung geschaltet werden.

Thermoelemente beruhen auf dem Seebeckeffekt, der die temperaturabhängige
Spannung (Thermospannung) am Übergang zweier verschiedener Metalle beschreibt.
Typische Temperaturkoeffizienten sind sehr klein z.B. 50 µV/K für Eisen–Konstantan.
Sie eignen sich aber für sehr hohe Temperaturen, z.B. Wolfram–Rhenium bis 2800◦ C.
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Fe

Cu

Cu-Ni

Fe

Cu

T1

2T

2T

Cu

Cu-Ni

Fe

Cu

T1

In der Praxis wird immer die Temperaturdifferenz zwei-
er übergänge gemessen. Das obere Bild zeigt zwei gleiche
Eisen – Konstantan – Fühler mit den Temperaturen T1

und T2. Dabei sind die beiden Übergänge zwischen dem
Eisendraht und den Kupfermesskabeln genau auf der
gleichen Temperatur zu halten! Das untere Bild zeigt ei-
ne vereinfachte Anordnung, wo der Übergangsblock vom
Fühler zum Kupferkabel gleichzeitig die Referenztempe-
raturmessung T2 darstellt.

5.4 Druck und Kräfte

5.4.1 Piezoeffekt

Der piezoelektrische Effekt kommt durch die relative Verschiebung von ungleich gelade-
nen Atomschichten innerhalb eines Kristalles zustande, die eine elektrische Spannung
erzeugt. Der bekanntest Piezomesskristall ist Quartz (SiO2), aber auch künstliche Ke-
ramikarten zeigen Piezoeffekt.

Piezodruckfühler gibt es in allen Formen, zum Beispiel auch als Unterlagscheiben.

Die Messung stellt hohe Anforderung an den Eingangsverstärker und das Anschlus-
skabel. So bewirkt zum Beispiel bereits eine kleine Formänderung des Kabels (ver-
schieben) eine fehlerhafte Messung, indem die Formänderung eine Kapazitätsänderung
und darum eine Spannungsänderung bewirkt! Der Eingangsverstärker wird mit einem
MOSFET versehen, um die Eingangsimpendanz hoch zu halten. Die Bandbreite wird
möglichst nur für kleine Frequenzen ausgelegt, um nicht zu viel Rauschen zu bekommen.

Eine Anwendung davon stellen die Flussmeeungen dar, die

5.4.2 Dehnungsmessstreifen

Ein Draht, den man in die Länge zieht, wird nicht nur länger, sondern auch dünner,
sein Widerstand nimmt also zu

R = ρ
l

A
= ρ

l2

V
⇒ dR

R
= S · dl

l = S · σ
E

(5.4)
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und zwar offenbar linear mit der Dehnung. Befestigt man einen solchen Draht in Ser-
pentinen auf die Oberfläche des Körpers, dessen Dehnverhalten uns interessiert, wird
der Effekt verstärkt, man spricht von einem Dehnungsmessstreifen. Sie werden auch als
Kraftmesser eingesetzt.

Eine spezielle Anwendung dazu sind Membrandruckmesser. Dabei werden die ei-
nespannten Membranen an meherer Stellen mit Dehnungsmesstreifen versehen. Je nach
Postion des Streifens entsteht bei hÖherem Druck, also bei hÖherer Auslenkung entwe-
der eine Vergrösserung oder eine Verkleinerung des Widerstandswertes. Gemessen wird
auch wieder mit einer Messbrücke.



Kapitel 6

Elemente der Digitalelektronik

6.1 Digitale Systeme und bits

Die Digitalelektronik befasst sich mit Nachrichtenübertragung und -verarbeitung von
binären Zuständen, auch digitale Systeme S genannt. S ist eine endliche Menge von
Elementen ai, die auch bit genannt werden (von englisch binary digit):

S = {a1, a2, a3, . . . an} ai ∈ {0, 1} (6.1)

Ein System aus n Elementen heisst n – bit System. Die bits können also die Werte (auch
Zustände genannt) 1 oder 0 annehmen, manchmal verwendet man auch T und F für
True und False.

Einzelne Bits können aus analogen Signalen durch einen Schmitt–Trigger (siehe
Abschnitt 4.2.2) direkt erzeugt werden.

Um mit solchen Systemen praktisch arbeiten zu können, muss eine Abbildungs-
vorschrift in eine technische Realisierung definiert werden: Es gibt hauptsächlich vier
verschiedene statische Normen, die solche Abbildungen definieren. Dabei ist jeweils
ein Zustand L (Low) und H (High) bechrieben. Man spricht von positiver Logik, wenn
dem Zustand H der Wert T bzw. 1 zugeordnet ist, und dem Zustand L der Wert F
bzw. 0. Ist die Zurdnung umgekehrt spricht man von negativer Logik.

Low High

TTL 0.2 V (< 0.8 V) 3.5 V (> 2.0V)
CMOS 0 V (< 1

3
Vb) Vb (> 2

3
Vb) Vb = Betriebsspannung

ECL −1.7V (< −1.5V) −0.9V (> −1.1V)
Schaltkontakt geschlossen offen

96
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Natürlich gehören zu diesen Definitionen eigentlich auch die maximalen Innenwi-
derstände oder minimalen Stromstärken der Quellen, sowie die minimalen Innenwi-
derstände der Verbraucher. CMOS–HC Ausgänge können in der Regel TTL Bausteine
treiben, während das umgekehrte (von TTL nach HC, auch von NMOS nach HC) mit
einem 4.7kΩ pullup Widerstand nach +5V möglich ist.

Diese statischen Abbildungen erfordern für jedes bit eine eigene Leitung auf dem
der Zustand dargestellt ist. Ändern sich die Daten im Laufe der Zeit, so werden sie
zeitlich hintereinander, also seriell dargestellt. Werden mehrere verschiedene bits auf
einer Leitung zeitlich hintereinander abgebildet, spricht man von einer multiplexten
Darstellung. In diesen Fällen ist neben den Datenleitungen eine zusätzliche Taktleitung
oder clock nötig, die mittels eines Rechtecksignales die Zeitpunkte definiert, bei denen
die Daten sicher ihre richtigen Werte L oder H angenommen haben:

tholdsetupt

D

Ck

Die Abbildung zeigt ein Beispiel eines timing diagrams, wie es für die Beschreibung
aller Funktionalitäten in der digitalen Elektronik verwendet wird. Die obere Zeile stellt
eines der Datensignale D dar, das jeweils im L oder H Zustand sein kann. Die untere
Zeile stellt das Taktsignal Ck dar, von dem es in der Regel eins pro System gibt. Es stellt
ebenfalls ein logisches Signal dar, das abwechslungsweise L und H ist. Man bezeichnet
die aktive Flanke mit einem Pfeil. Zwischen der setup time vor der aktiven Flanke und
der hold time nach derselben sind die Werte auf den Datenleitungen stabil.

Zeitliche Abfolgen von solchen Bitwerten stellen Signale im Sinne von Kapitel 3.1
dar, ihre Übertragung unterliegt allen Regeln der analogen Elektronik. In der Praxis
zeigt sich, dass vor allem bei grösseren Systemen die analogen Aspekte der digitalen
Elektronik eine wesentliche Rolle spielen: Rauschen, Pickup, Übersprechen (X-talk),
Reflexionen. Diese Dinge werden im Kapitel 8 diskutiert.
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6.2 algebraische Grundlagen der Logik

Die erwähnten Systeme S = {a1, a2, a3, . . . an} , ai ∈ {0, 1} bilden zusammen mit den
Operationen AND (Konjunktion), OR (Disjunktion) und NOT (Negation) eine Alge-
bra, die Boole’sche Algebra oder die Schaltalgebra genannt. Die Wertetabellen für die
drei Operationen mit Eingangswerten a und b, sowie dem Resultatwert y lauten:

AND

a b y
0 0 0
0 1 0
1 0 0
1 1 1

OR

a b y
0 0 0
0 1 1
1 0 1
1 1 1

NOT

a y
0 1
1 0

Man schreibt auch für AND: y = ab oder y = a∧b. Für OR: y = a+b oder y = a∨b.
Für NOT: y = ā oder y = ¬a.

Das Einselement für die OR Operation ist die 0, dasjenige für die AND Operation
die 1: a+ 0 = a a · 1 = a. Anwendung: elektronischer Schalter für Datensignale:

&D y

S
D y

S

OR

Im linken Fall werden die Daten druchgelassen, das heisst y = D, falls S = 1 ist,
andernfalls ist y = 0. Im rechten Fall werden die Daten durchgelassen, falls S = 0 ist,
andernfalls ist y = 1.

Praktische Digitalbausteine, die die Grundfunktionen realisieren, heissen Gatter oder
gates. Ein integrierter Baustein hat normalerweise mehrere Gatter im gleichen Gehäuse,
oft sind es vier.

Man beobachtet, dass durch Anwendung der Negation auf die eine der beiden Wer-
tetabelle für AND oder OR die jeweils andere Tabelle entsteht (Dualität).

ā+ b̄ = ab (6.2)

Das bedeutet, dass die beiden Operationen durch Umkehrung der Logik (positive Logik,
bzw. negative Logik) ineinander übergeführt werden können. Von dieser Möglichkeit
macht man in praktischen Schaltungen oft Gebrauch, da damit die verschiedenen gates
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optimal genutzt werden können, allerdings wird naturgemäss die Übersichtlichkeit der
Schaltung nicht gerade verbessert.

Es gelten folgende Rechenregeln

1. Assoziativgesetz: a(bc) = (ab)c a+ (b + c) = (a+ b) + c

2. Kommutativgesetz: ab = ba a + b = b + a

3. Distributivgesetz: a(b + c) = ab + ac a+ (bc) = (a+ b)(a + c)

4. DeMorgan’sche Regel: ab = ā+ b̄ a+ b = āb̄

wobei Regel 4 die Dualität formuliert.

Es können im ganzen 16 verschiedene Wertetabellen für y = f(a, b) aufgestellt wer-
den. Es können aber wie zur erwarten alle aus den drei Grundoprationen abgeleitet
werden. Vier dieser abgeleiteten Grundoperationen haben einige Bedeutung:

NAND

a b y
0 0 1
0 1 1
1 0 1
1 1 0

NOR

a b y
0 0 1
0 1 0
1 0 0
1 1 0

EXOR

a b y
0 0 0
0 1 1
1 0 1
1 1 0

EXNOR

a b y
0 0 1
0 1 0
1 0 0
1 1 1

NAND und NOR sind die negierten von AND und OR. Sie haben darum eine speziel-
le Bedeutung, weil mit jedem von ihnen alle (!) Operationen aufgebaut werden können.
Das exklusive OR, EXOR, heisst auch Antivalenz y = (a 6= b) oder y = a ⊕ b. Das
invertierte davon heisst EXNOR oder Äquivalenz y = (a = b) oder y = a⊕ b. Es gilt
im weiteren:

a⊕ b = ab̄ + āb a⊕ b = ab + āb̄ (6.3)

Die folgende Tabelle zeigt die wichtigsten Symbole der digitalen Schaltungstechnik.
IEC ist die europäische Norm. Die mit veraltet bezeichnete Norm wird aber auch noch
häufig verwendet.
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&

1

Buffer

Inverter

AND

NAND

OR

alt IEC USA

EXOR

Schmitt Trigger

&

=1

ST

1

Das Aufstellen der Gleichung aus der Wahrheitstabelle und die Entwicklung der
Schaltung mit Hilfe der diskjunktiven Normalform soll an einem Beispiel demonstriert
werden: Man stelle die Zahl der aktiven Bits von im ganzen 3 Bits a, b, c als eine
Binärzahl y0, y1 dar (eine Aufgabe, die sich zum Beispiel bei einem Triggersystem der
Teilchenphysik häufig stellt). Die Wahrheitstabelle lautet:

a b c y0 y1

0 0 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 0 1 0
1 0 0 1 0
0 1 1 0 1
1 0 1 0 1
1 1 0 0 1
1 1 1 1 1

Die vollständige logische Beschreibung der
Tabelle erfolgt nun in der disjunktive Nor-
malform. Diese besteht aus einem grossen
OR aller Zeilen, die eine 1 als Resultat ha-
ben. Jede Zeile wird dabei als Konjunktion
(AND) aller Eingänge geschrieben, also Zeile
zwei lautet zum Beispiel y0 = āb̄c.

Die vollständige disjunktive Normalform (auch sum of products SOP genannt) unserer
Tabelle lautet demnach:

y0 = āb̄c+ ābc̄ + ab̄c̄+ abc (6.4)

y1 = ābc + ab̄c + abc̄+ abc (6.5)

Durch Anwendung der Rechenregeln erhält man daraus

y0 = a⊕ (b⊕ c) (6.6)

y1 = a(b⊕ c) + bc (6.7)
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&
&

OR

=1
=1

a
b
c

y

y0

1

Wir brauchen also zwei EXOR, zwei
AND und ein OR um dieses Schalt-
netz zu realisieren, so wie es der
nebenstehende Schaltplan zeigt. Es
gibt natürlich mehrere Lösungen zu
dem Problem, die Wahl hängt von
vielen Details ab.

Alternativ dazu besteht die konjunktive Normalform (oder product of sums POS)
aus der zur disjunktiven Form dualen Logik: Ein grosses AND wird aus den Zeilen
mit den 0 als Resultat gebildet, wobei jede Zeile als OR aus den invertierten Werten
geschrieben wird:

y0 = (ā+ b̄ + c) · (ā+ b + c̄) · (a + b̄+ c̄) · (a + b+ c) (6.8)

y1 = (ā+ b + c) · (a+ b̄ + c) · (a + b+ c̄) · (a + b+ c) (6.9)

Je nachdem ob die Resultatspalte mehr nullen oder mehr einsen enthält wählt man
die konjunktive oder die disjunktive Normalform zur Beschreibung der Schaltung. (In
unserem Beispiel sind es zufällig gleichviele!)

Diese Schaltungsentwicklung (“Synthese”) kann natürlich mit Hilfe von Computer-
programmen (“hardware description languages”) automatisiert werden (siehe Abschnitt
7.4). Im weiteren gibt es programmierbare Funktionsspeicher (PLD’s) die direkt die dis-
junktive oder konjunktive Normalform programmierbar implementiert haben.

6.3 Innerer Aufbau von digitalen Bausteinen

6.3.1 Betriebsparameter und Auswahlkriterien, Bezeichnun-
gen

Verschiedene Aufbauten der Grundschaltungen (Gatter) OR, AND und NOT aus kon-
kreten elektronischen Bauteilen führen zu den verschiedenen Schaltungsfamilien. Für
die Wahl der Familie sind unter anderen folgende technische Paramter relevant:

• Definition der Darstellung der Zustände (siehe 6.1) und ihr Störabstand.

• Die maximalen Eingangs- und die minimalen Ausgangsströme werden als fanout
angegeben, das heisst die Zahl der Eingänge derselben Familie, die von einem
einzigen Ausgang getrieben werden können.
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• Anstiegszeit und Abfallzeit (risetime, falltime) der Ausgangssignale bei einer Änderung
des logischen Ausgangszustandes. Dieser Wert ist stark von der Lastkapazität
abhängig, er wird in der Regel bei einer Last von einer bestimmten Zahl von
Eingängen von anderen Bausteinen derselben Familie angegeben. Beachte aber,
dass die Lastkapazität auch von der Leitungslänge abhängt, lange Leitungen (auch
auf p.c.b.’s) brauchen deshalb immer wieder buffers.

• Verzögerungszeit, propagation delay: die Zeit die es braucht von der Änderung des
Eingangszustandes bis sich der Ausgangszustand ändert. Die propagation delay
muss bei mehreren Ein- und Ausgängen im Prinzip für jede Kombination von Ein-
und Ausgang separat angegeben werden.

Ausserdem müssen organisatorische Aspekte (Verfügbarkeit, Service- und Austausch-
möglichkeiten, Preis usw.) sowie weitere technische Eigenschaften (Zuverlässigkeit, Be-
triebsspannungen, Stromverbrauch, Montagetechnik usw.) berücksichtigt werden.

Logikbausteine werden mit dem Code FF-74TTTnnnPPP bezeichnet. Dabei bedeu-
tet

• FF das Herstellerkürzel

• TTT die Schaltungsfamilie

• nnn eine Zahl, die die eingebaute Logik definiert

• PPP Gehäuse und Betriebstemperaturbereich (military: −25 . . . + 125◦ C, indu-
strial: −25 . . .+ 85◦ C, commercial: 0 . . .+ 70◦ C)

Beispiel: SN74ALS00N: Hersteller Texas Instruments, Familie advanced low power
schottki, 00: vier unabhängige NAND gates, Plastikgehäuse im DIL-14 Format.

Die Details der Kodierung sind herstellerabhängig, eine etwas ausführlichere aber
auch unvollständige Beschreibung findet sich in [Nühr98] Seite 3516. Eine ziemlich
vollständige Liste der Hersteller Prefixes FF findet man in [Horo97], Seite 1069. Hat
man damit den Hersteller identifiziert, schaut man am besten in den Unterlagen des
entsprechenden Herstellers (auf dem internet) nach, wie dieser genau die Kodierung
macht. Glücklicherweise sind wenigstens die Logik Nummern nnn einigermassen ein-
heitlich verwendet.
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6.3.2 Relais

Ein Relais besteht aus einem Eisenkern, der von einem oder mehreren Spulen (logischen
Eingängen) magnetisiert wird. Das Magnetfeld betätigt dann einen oder mehrere Schal-
ter, die damit ihren Zustand von offen auf geschlossen (oder umgekehrt: “Auskontakt”)
ändern. AND und OR Schaltungen bestehen aus zwei Relais deren Schaltkontakte in
Serie oder parallel geschaltet werden. NOT Schaltungen bestehen aus einem Relais mit
einem Auskontakt.

Relaisschaltungen sind langsam, störanfällig und haben einen immensen Strom- und
Platzbedarf. Ihr entscheidender Vorteil besteht darin, dass Eingangs- und Ausgangs-
stromkreis galvanisch völlig getrennt sind, sie werden deshalb als Signalübertrager auf
hochgespannte oder variable Potentiale und manchmal für das Schalten grosser Ströme
immer noch verwendet.

6.3.3 Dioden und Transistoren

Mit Hilfe nur von Dioden und Widerständen können AND und OR Schaltungen reali-
siert werden, für NOT braucht es mindestens einen Transistor.

y y
ya

b

Ub

a

b

AND OR

a

Ub
NOT

Diese Schaltungen werden vorallem dazu verwendet, an bestehenden Systemen auf ein-
fache Art noch zusätzliche einzelne Verknüpfungen einzuführen. Sie sind allerdings et-
was langsam (Anstiegszeit RC, R aus der Schaltung, C die Lastkapazität) oder bei
kleindimensioniertem R ziehen sie von den Ausgängen eine grosse Last.

Es können im Prinzip beliebig viele Dioden am Eingang der UND Schaltung verwen-
det werden. Man spricht in diesem Zusammenhang vom wired OR (eine aktive Diode
genügt, um den Ausgang auf Low zu bringen: invertierte Logik). Dieses Prinzip eignet
sich besonders, um viele Eingänge, die an gegraphisch verteilten Orten sitzen, mitein-
ander zu verknüpfen.
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6.3.4 TTL

Die TTL (Transistor – Transistor – Logik) Technik besteht aus Grundschlatungen von
mehreren Transistoren. Es gibt verschiedene Unterfamilien, die sich durch die Details der
Dimensionierung der Art- und Schaltung der verwendeten Transistoren unterscheiden.

y

a

b

Ub

20k 8k 120

3k

NAND

Das Bild zeigt die Grundschaltung eines LS-TTL NAND – Gatters 7400. LS steht für
Low Power (relativ hochohmig dimensionierte Widerstände) und Schottki. Letzteres
bezieht sich auf einen Schottkikontakt (Halbleiter Metallübergang) zwischen Basis und
Kollektor der verwendeten Transistoren (S-förmiges Symbol). Damit wird verhindert,
dass die Transistoren durch negative BC Spannung in die Sättigung gehen, die Ge-
schwindigkeit der Schaltungen wird damit stark erhöht.

Typische Verlustleistung eines LS Gatters beträgt 2 mW, propagation delay 15 ns.
In den Eingang fliessen im H Zustand max. 20 µA, aus dem L Zustand max. 400
µA. Die Ausgänge können mindestens 8 mA im L und 400 µA im H Zustand treiben.
Die ergibt ein garantiertes fanout von 20. Dank den vergleichbaren Eigenschaften von
Leuchtdioden ergibt sich in der Praxis, dass man mit TTL Ausgängen direkt LED’s
(bevorzugt grüne: Uf ≈ 2.2V ) gegen Masse ohne zusätzliche Vorwiderstände betreiben
kann, was oft sehr hilfreich ist.

Die ALS (advanced Low Power Schottki) – Typen erlauben durch zusätzliche Schal-
tungstricks eine propagation delay von 5 ns, ohne den Stromverbrauch zu erhöhen.
AS (advanced Schottki) haben niedriger dimensionierte Widerstände und sind deshalb
schneller: propagation delay 1 bis 2 ns, Stromverbrauch 10 mW.

Beachte aber, dass je schneller die Schaltkreise werden, umso höher ist die Ge-
fahr des Übersprechens (X-talk). Auch können die im Schaltzeitpunkt erhöhten Ströme
wegen der Zuleitungsinduktivität die Spannungsversorgung kurzzeitig reduzieren. Um
diesen Effekt klein zu halten, muss möglichst nahe an jedem digitalen Baustein ein
Stützkondensator zwischen Masse und Betriebsspannung geschaltet werden: 10 bis 100
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nF Keramik pro Chip. Trotzdem begrenzen diese Art von Problemen den Einsatz von
TTL bei sehr grossen Schaltfrequenzen.

6.3.5 Open Collector und Tristate

Um die Verknüpfung sehr vieler Signale in einem grossen OR oder AND mittels “wired
OR” zu vereinfachen, werden viele der Schaltkreise auch mit open collector angeboten
(Abkürzung: OC, Symbol siehe im Beispiel unten). Dabei werden am standard Schalt-
kreis einfach die beiden oberen Darlington Transistoren weggelassen. Zum Beispiel hat
das vierfach NAND mit open collector die Nummer 7401. Damit erkauft man sich aller-
dings den Nachteil, dass wie in der Diodenschaltung oben beschrieben, die Anstiegszeit
des Signales relativ langsam wird.

C

R

bU

1

Anwendung: Signalverzögerung
mittels eines open Collectors und
eines Schmitt – Triggers. Die
abfallende Flanke wird um etwa
0.5 ·RC verzögert.

Eine weitere Anwendung der open collector Schaltung sind interfaces zu Systemen
mit anderen Spannungsversorgungen: Der Pull–up Widerstand wird einfach an die neue
Spannung gehängt, und schon ist das Interface fertig. Beachte aber VCE max.

Bei der tristate Ausgangsschaltung werden die oberen und der untere Transistor
in der Ausgangsstufe logisch separat angesteuert, sodass neben den bereits bekannten
Ausgangszuständen L und H es auch möglich ist, mittels eines separaten Eingangs
“Enable” alle Transistoren zu sperren, und somit einen hochohmigen Zustand Z zu
erreichen.

Mit Tristate Ausgängen lässt sich somit ein echter Busbetrieb realisieren, das heisst
die gleiche Signalleitung kann von wahlweise von verschiedenen Gattern betrieben wer-
den. Damit wird es ermöglicht, mehrere Systeme am gleichen Kabel zu betreiben, vor-
ausgesetzt die Enable Leitungen der verschiedenen Schlatkreise werden auf koordinierte
Art betrieben.

Ein spezifische Anwendung der Tristate Technik sind die sogenannten Bustranscei-
vers. Sie dienen als Leitungsverstärker sowie als “Tor” eines Gerätes zu einer Busleitung,
falls Daten in beide Richtungen übertragen werden sollen.
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Die nebenstehende Abbildung zeigt einen 8-fach
nichinvertierenden Bustranceiver (Typ ’645). Das
auf der Spitze stehende Dreieck steht für den
Tristate Ausgang, das liegende Dreieck für den
Verstärker, da der ’645 einen relativ hohen Aus-
gangsstrom liefern (typisch 24 mA) und damit ein
fanout von 60 treiben kann, sodass er lange Lei-
tungen mit hohen Kapazitäten bzw. vielen An-
schlüssen bedienen kann. Der DIR Eingang be-
stimmt die Richtung der Übertragung, mit Ḡ las-
sen sich alle Ein- und Ausgänge ausschalten.

Die Zahlen in Klammern geben die Anschlussnummer (pin) am Gehäuse an (in der
Regel im Gegenuhrzeigersinn).

6.3.6 ECL

Die ECL Technik wurde speziell mit dem Ziel geschaffen, den Stromverbrauch un-
abhänig vom Schaltzustand zu halten, und damit die durch Schaltströme ausgelösten
“spikes” auf der Strom- und Massezuführung zu vermeiden.

-1.3V

-5.2V

a
b y

220220

780

Das nebenstehende Bild zeigt die
Grundschaltung eines NOR (y = a + b)
in emittergekoppelte Logik (ECL) der
10k Serie. Es handelt sich um einen Dif-
ferenzverstärker, dessen Emitter- und
Kollektorwiderstände so dimensioniert
sind, dass die Transistoren nicht in
Sättigung gehen können.

Der Ausgang kann direkt an weitere Gatter angeschlossen werden. Bleibt er offen,
muss er allerdings mit 520 Ω nach -5.2V abgeschlossen werden, sonst sieht man kein
Signal!

ECL Schaltkreise sind sehr schnell, man kann unter 1 ns propagation delay (ECL
100k) erreichen, was mit einem Stromverbrauch von 40 mW pro gate erkauft wird.
Grössere ECL Schaltungen brauchen normalerweise Wasserkühlung. Da die Summe
der Stromflüsse im ECL gate im wesentlichen unabhängig von dem Schaltzustand ist,
erlaubt ECL einen sehr störsicheren Betrieb auch bei ganz hohen Schaltfrequenzen. Die
kleinen Spannungsamplituden erlauben eine schnelleres Umladen der Streukapazitäten,
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was ebenfalls zu einer Geschwindigkeitsverbesserung führt. Die neueste Generation der
ECL Familie ist die ECLinPS–Lite (PS steht für picosekunden), die propagation delay
von 220 ps und Schaltfrequenzen bis zu 2.8 GHz erlaubt. Das erkauft man mit einer
Verlusteistung von 73 mW und Kosten von 32$ pro gate.

a

b

c

d
=1 =1

-5.2V

y=a+b+c+d Der offenen Emitterausgang ermöglicht es,
leicht “wired OR” Verknüpfungen zu ma-
chen. Beachte das Symbol für den offenen
Emitterausgang.

In der Kern- und Teilchenphysik wird der sogenannte NIM - Standard verwendet.
Dabei handelt es sich im wesentlichen um ECL Technik, die Ausgänge für Kabelan-
schlüsse sind dabei mit einem zusätzlichen Ausgangstreiber versehen, sodass sie in der
Lage sind 50 Ω Kabel gegen Masse zu treiben. Der L Zustand wird 0 V, der H Zustand
-0.8 V.

6.3.7 CMOS

a

b

y

VDD
Complementary MOS Technik (CMOS) stellt heute den mit
grossem Abstand überwiegendsten Teil aller digitaler Elektro-
nik. Das Bild zeigt ein standard NAND gate mit 4 enhance-
ment (selbstsperrenden) MOSFETs. Im Ruhezustand fliesst
paraktisch kein Strom (P < 10µW). Dafür sind allerdings
die Umladungsströme im Schaltmoment relativ gross, sodass
sich eine im wesentlichen lineare Frequenzabhängigkeit der
Verlustleistung ergibt. Typischerweise bei einigen MHz wird
der Stromverbrauch grösser als der von LS–TTL. Die Ver-
sorgungsspannung VDD liegt im Bereich 2 . . . 5.5 V (VHC),
3 . . . 18 V (4000B Serie) oder 4.5 . . . 5.5 V (HCT).

Die progagation delays sind sehr unterschiedlich, die schnellsten (AC) erreichen un-
ter 3 ns, haben aber eine sehr schlechte X-talk Charakteristik innerhalb des gleichen
chips (substrate bouncing), sodass sie nur inspeziellen Anwendungen verwendet werden
sollten. HC haben typisch 10 ns und funktionieren sehr stabil, sodass sie für die mei-
sten Anwendungen die gute Wahl sind. Die Version HCT ist wie HC, hat aber TTL –
kompatible Eingangscharakteristik. Die neueste Gerneration dieser Familie ist LCX, die
bei 3 V Speisung nur noch halb so viel Power zieht (0.3 mW bei 1 MHz) wie HC und
trotzdem bis zu Frequenzen von 200 MHz läuft (3.5ns propagation delay). Besonders
angenehm ist, dass die Ein- und Ausgänge trotz 3V Speisung mit 5V betrieben wer-
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den können. LCX wurde von den Firmen Motorola, Toshiba und National gemeinsam
spezifiziert.

Für sehr hochintegrierte Schaltungen wird die NMOS Technik verwendet, die nur aus
NMOS FETs besteht, und noch einfachere Schaltungen und damit höhere Logikdichte
erlaubt.

Eine wesentliche Begrenzung der Schaltgeschwindigkeiten stellen die umzuladen-
den Streukapazitäten dar. Da Leitungen innerhalb eines chips um Grössenordnungen
kürzer sind, als auf einem p.c.b., können innerhalb von chips noch wesentlich höhere
Geschwindigkeiten (viele hundert MHz) erreicht werden. Darauf gründet unter anderem
der rasante Fortschritt in der Geschwindigkeit von Mikroprozessoren (80X86).

Die open collector Versionen (sollten eigentlich open drain heissen) gibt es teilweise
ebenfalls, zum Beispiel der MC74HC03, ein 4–fach 2 input NAND mit open collector
Ausgängen von Motorola. Ebenso die Tristate Versionen, der CD74HC640 ist ein tristate
8–facher invertierender Bustransceiver von Harris/RCA.

Einige Grundreglen bei der Verwendung von CMOS Bauteilen müssen beachtet wer-
den:

1. Es müssen alle unbenützten Eingänge auf definiertes Potential angeschlossen wer-
den, auch solche von nicht benützten Logikteilen, da diese bereits mit minimaler
Ladung am Eingang umschalten können.

2. Alle Eingänge haben Schutzdioden auf Masse und VDD und sind deshalb nicht sehr
empfindlich auf statische Elektrizität. Führt man aber zu grosse Spannungen an
die Eingänge (statisch oder Überschwingen), können diese Dioden durchbrennen.
Es kann sich auch ein sogenanntes Latchup ergeben (Der NFET und der PFET
am Eingang werden gleichzeitig leitend ⇒ Kruzschluss). Um das zu verhindern,
sollten bei Eingängen, die über Stecker oder von längeren Leitungen kommen,
immer 10kΩ Widerstände in Serie geschaltet werden. Bei den HC Typen ist ein
Seriewiderstand von 120 Ohm eingebaut, der die Latchup Wahrscheinlichkeit stark
reduziert.

3. Die erwähnten Schutzdioden können dazu führen, dass eine logische Schaltung
scheinbar funktioniert, ohne dass eine Speisspannung an den IC’s angeschlossen
ist, da Strom von den logischen Eingängen über die Schutzdioden zu den Speis-
anschlüssen fliesst. Das ist aber natürlich kein zuverlässiger Betrieb!

4. CMOS ziehen viel Strom beim Schalten, man muss also hier auch wie bei TTL
typisch 100 nF Keramik pro Chip vorsehen, um die Speisung zu stabilisieren.
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5. Die Signalqualität wird umso schlechter je länger die Leitung und je mehr Eingänge
an einen Ausgang angeschlossen werden. Für schnelle Schaltungen muss deshlab
die optimale Zahl von zusätzlichen Signaltreibern (die natürlich selbst eine gewisse
propagation delay haben) bestimmt werden.

6. Bei komplexeren Aufbauten wird die Spannungs- und Masseführung zum Killer
des Systems. Ohne je eine durchgehenden Masse- und VDD Schicht im multilayer
p.c.b. zu spendieren besteht keine Chance für einen zuverlässigen Betrieb!
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6.3.8 Vergleich der Logikfamilien und –Generationen

(siehe http://mot-sps.com/logic/which is best.html)

Motorola Logic Families, Which Is Best for You?
By Gary Tharalson, Motorola, Inc., Mesa, AZ 

Typical Commercial Parameter 
(0°C to +70°C)

Logic Families
TTL CMOS ECL

LS ALS ABT FAST MG HC FACT LVC LCX 10H 100K
ECL

in
PS(3)

E-Lite

Speed
Gate Prop Delay (ns)

Flip-Flop Toggle Rate (MHz)

Output Edge Rate (ns)

9

33

6

7

45

3

2.7

200

3

3

125

2

65

4

50

8

45

4

5

160

2

3.3

200

3.7

3.5

200

3.6

1

330

1

0.75

400

0.7

0.33

1,000

0.5

0.22

2800

0.25

Power Consumption Per Gate (mW)
Quiescent 

Operating (1 MHz)
5

5

1.2

1.2

0.005

1.0

12.5

12.5

0.0006

0.04

0.003

0.6

0.0001

0.6

0.003

0.8

1E-04

0.3

25

25

50

50

25

25

73

73
Supply Voltage (V) +4.5

to
+5.5

+4.5
to

+5.5

+4.5
to

+5.5

+4.5
to

+5.5

+3
to

+18

+2
to
+6

+1.2
to

+3.6

+2
to

+3.6

+2
to
+6

-4.5
to

-5.5

-4.2
to

-4.8

-4.2
to

-5.5

-4.2 
to

-5.5

Output Drive (mA) 8 8 32/64 20 1 4 24 24 24 50 ohm
load

50 ohm
load

50 ohm
load

50 
ohm
load

5V Tolerant
Inputs
Outputs

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

Yes
No

Yes
Yes

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

N/A
N/A

DC Noise Margin (1)
High Input %

Low Input %

22

10

22

10

22

10

22

10

30

30

30

30

30

30

30

30

30

30

27

31

41

30

28/41

31/31

33

33
Packaging(4)
DIP
SO
LCC
SSOP
TSSOP

Yes
Yes
No
No
No

Yes
Yes
Yes
Yes
No

Yes
Yes
No
Yes
No

Yes
Yes
Yes
Yes
No

Yes
Yes
No
No
Yes

Yes
Yes
No
Yes
Yes

Yes
Yes
Yes
Yes
Yes

No
Yes
No
Yes
Yes

No
Yes
No
Yes
Yes

Yes
No
Yes
No
No

Yes
No
No
No
No

No
No
Yes
No
No

No
Yes
No
No
No

Functional devices Types 190 210 50 110 125 103 80 35 27(2) 64 44 48 40

Relative 1-25 Gate Price
U.S. $ .90 1.00 1.60 1.00 .90 .90 1.50 1.80 1.80 2.00 10.00 28.00 32.00

(1)Typical noise margin expressed as a percentage of typical output voltage swing.
(2)Announced plans for Motorola offering.
(3)ECLinPS is available in both 10H and 100K compatible versions.
(4)A "Yes" may not include all devices within a family. 

Manufacturers Data Books Referenced:
Motorola, DL121, DL122, DL129, DL131, DL138, DL140, BR1339
Texas Instruments, SDAD001B
Phillips Semiconductor, IC23, IC24
National Semiconductor, F100K 

Copyright 1994,1997 Motorola, Inc. All rights reserved.
Please Read Our Copyright and Disclaimer Notice 
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6.4 Beispiele von digitalen Grundschaltungen

6.4.1 Halbaddierer und Volladdierer

Führt man sich die Wahrheitstafel der Addition von 2 binären Stellen zweier Zahlen a
und b vor Augen, sieht man

s = a⊕ b c = ab (6.10)

wobei s die Summe und c das carry (Übertrag) darstellt. Eine Schaltung, die diese
Logik enthält heisst ein Halbaddierer, da sie nicht in der Lage ist, allfällige carries von
der vorhergehenden Stelle zu übernehmen.

=1

&

=1

&

1

c

a

b

p

g

s

i+1c

i

Für einen Volladdierer (Fullad-
der) lauten die Gleichungen

s = a⊕ b⊕ ci
ci+1 = ab + ci(a⊕ b)

(ci das carry aus der vorherge-
henden Addition) und braucht
demnach schon eine etwas
kompliziertere Logik.

Das Zwischenresultat g := ab heisst generate, p := a⊕ b heisst propagate.

Um zwei mehrstellige Dualzahlen addieren zu können, braucht man für jede Stelle
einen Volladdierer. Der Aufwand an gates geht proportional zu den Anzahl Stellen, ist
also kein Problem. Hingegen geht die gesamte Verzögerungszeit wegen den durchzu-
schlaufenden Carries ebenfalls mit den Anzahl Stellen linear hoch, man spricht vom
seriellem Übertrag oder von ripple carry.

Die Situation lässt sich verbessern, indem man in die Gleichung für das carry
ci+1 = gi + pici alle vorhergehenden Zwischenresultate einsetzt, und auf die disjunk-
tive Normalform bringt, man erhält dann Ausdrücke der Form

ci+1 =
i∑

k=1

(
i∏

l=k

pl) · gk−1 (6.11)

Diese Summe von Produkten lässt sich also immer mit zwei gate propagation delays
darstellen. Dazu kommt noch ein je ein delay von der Generation der pi und gi, sowie
die EXOR am Ausgang für die Resultatbildung, sodass eine propagation delay von 4
gates unabhängig von der Anzahl Stellen entsteht. Man spricht vom carry look ahead.
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Ein typischer 4 bit full adder mit carry look ahead ist der CD74HC283, der es auf eine
Addierzeit von ca. 30 ns bringt.

In der Teilchenphysik hat man oft das Problem, dass man für den Trigger eines
Experimentes (schnelle Entscheidung, ob ein Ereignis gut oder schlecht ist) sehr viele
einzelne Messkanäle (z.B. von einem Calorimeter) addieren muss. Die offensichtliche
Lösung ist eine Baumstruktur aus einzelnen Addierer zu bauen. Für die korrekte Ad-
dierung aller möglichen Werte muss man bei jeder Stufe des Baumes eine Stelle mehr
vorsehen (!) Will man zum Beispiel 512 Acht–Bit Zahlen addieren, so braucht man neun
Addierstufen, die erste noch für 8 bit, die letzte für 17 bit. Da jedoch in diesen Expe-
rimenten meistens nur wenige Kanäle von null verschiedene Werte haben, lässt man
das carry oft weg, implementiert nur 8 bit adders und anstelle des carry ein overflow –
Signal, das ein einfaches OR aller carries ist.

Die Subtraktion zweier Zahlen lässt sich gleich wie eine Addition im obigen Sinne
behandeln, wenn man für negative Zahle die Zweierkomplement (Two’s complement) –
Darstellung wählt. Das Zweierkomplement einer Dualzahl erhält man durch Inversion
aller Stellen und anschliessender Addition von 1. In einer Achtbit Darstellung wird -1
= 11111111 und -16 = 11110000. Bei höherer Stellenzahl der Darstellung müssen also
bei negativen Zahlen weitere einsen vorangestellt werden (sign extension). Das ist oft
der Fall beim Einlesen von Resultaten eines ADC, da letztere oft wesentlich weniger
Bits haben als der verarbeitende Computer!

Für floating point Zahlen werden Mantisse und Exponent seperat dargestellt und be-
arbeitet. IEEE hat die Details dieser Darstellung normiert. Dazu sei auf das Computer–
hardware Praktikum von Prof. V. Lindenstruth verwiesen.

6.4.2 Flip–Flops

Alle bisherigen logischen Schaltungen waren Schaltnetze (combinatorial logics), das
heisst ihr Ausgangszustand hängt nur von den am Eingang anliegenden Signalen ab,
sofern man die maximale propagation delay abgewartet hat.

Von einem Schaltwerk (sequential logics) spricht man, wenn die Ausgangszustände
ausserdem auch von der Vorgeschichte abhängen, man braucht also Speicher. Stellt
man solche Speicher aus logischen Gattern her, spricht man vom Flip-Flop. (ALter-
nativ kann man auch andere physikalische Effekte heranziehen, zum Beispiel geladene
Kondensatoren ⇒ dynamisches RAM).
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RS Flip–Flop

R

S
Q

Q

&

&

Den einfachsten Speicher erhält man durch nebenstehende
Schaltung. Die dazugehörige Wahrheitstabelle lautet

S R Q Q
0 0 Q−1 Q−1

1 0 1 0
0 1 0 1
1 1 1 1

Die erste Zeile entspricht dem Speicherzustand. Der gespeicherte Wert hängt davon ab,
ob unmittelbar vor dem Eintreffen des Speicherzustandes die Werte von Zeile 2 oder 3
vorhanden waren. Zeile 4 führt nicht zu einem eindeutigen Speicherzustand.

&

&

+

+

Anwendung: Entprellen eines Schalter. Be-
achte die Widerstände!

Transparentes D–Latch

Die viel häufigere Anforderung an einen Speicherbaustein besteht darin, den Zustand
eine Leitung D zu einem Zeitpunkt einzufrieren, der durch die Flanke einer Taktleitung
C (Clock) bestimmt ist.

&

&

1

&

&C

D Q

C

D Q

Die Schaltung heisst transparentes Latch (manchmal auch transparentes D–Flipflop
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oder einfach D–Latch genannt). Solange das Clock–Signal anliegt widerspiegelt der Aus-
gang den Eingang. Geht das Clock–Signal auf L, stellt der Ausgang den unmittelbar
davor bestehenden Zustand von D dar. Das rechte Bild zeigt das Symbol für ein D–
Latch.

Bei diesen Schaltungen sind die früher besprochenen Setup- und Holdzeiten natürlich
wichtig (siehe Abschnitt 6.1). Beispiel Datenblatt MC74VHC573.

Das Master–Slave Prinzip

D Q

C

D Q

C

1

d

c

q

q

d

c

Setzt man zwei D–Latches in Serie hintereinan-
der, wobei das zweite Latch die invertierte clock
bekommt, erhält man ein master–slave Flipflop.
Liegt die clock auf H, ist das hintere Latch trans-
parent, das vordere speichert. Wechselt die clock
auf L, friert das hintere Latch ein und das vordere
wird transparent und zeigt den gespeicherten Zu-
stand. Geht die clock wieder auf H, speichert das
vordere Latch den alten Zustand, das hintere wird
nun transparent.

Der Clock–Übergang von L auf H bleibt also ohne Auswirkung auf den Ausgangszu-
stand, während beim Übergang von H auf L die Eingangsdaten gespeichert, und am
Ausgang dargestellt werden.

D

R

Q

C

Das nebenstehende Bild zeigt das Symbol für ein Master – Sla-
ve D–Fliflop, oft auch edge triggered D-Flipflop oder einfach (et-
was verwirrend) nur D-Flipflop genannt. Mit dem Dreieck wird die
Flankensensitivität ausgedrückt. Oft ist ein weiterer Reseteingang
R vorhanden, der den Speicherzustand löscht, was zum Beipsiel bei
der Initialisierung relevant ist.

Toggle

D Q

C
Q

Das nebenstehende Bild zeigt ein toggle, das aus einem
edge–triggered D–Flipflop aufgebaut ist. Bei jeder posi-
tiven Clockflanke ändert sich der Zustand des Eingangs
in sein Invertiertes. Man spricht deshalb auch von ei-
ner divide–by–2 Schaltung, oder von einem einstelligen
Zähler.
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Steuerbare Toggles haben noch einen Steuereingang T , der Ausgang wird nur umge-
schaltet, wenn T = H ist.

6.4.3 Zähler

Einen asynchroner Zähler (ripple counter) erhält man durch einfache Serieschaltung von
ungesteuerten Toggles und zwar soviele, wie bits zu zählen sind. Ist die resultierende
Zahl auszuwerten, besteht in dieser Schaltung der Nachteil, dass die Ausgangswerte
nicht gleichzeitig ankommen, sondern bei jeder Stelle die Laufzeit tT durch ein Toggle
dazu zu zählen ist. Das letzte Bit wird erst mit einer Verzögerung von n · tT seinen
korrekten Wert annehmen. Für divide–by–2n Schaltungen ist das allerdings irrelevant,
und da kommt diese Methode vor allem für sehr viele bits zum Zug.

Beispiel: Der CD74HC4020 ist ein 14 stufiger asynchroner Binärzähler mit gemein-
samem Reset und läuft bis etwa 50 MHz. Die Propagation delay von einer Stufe beträgt
aber etwa 6 ns, bei hohen Frequenzen zeigen die einzelnen Stellen also gar nie einen
gemeinsamen korrekten Wert.

Legt man Wert auf korrekte, parallel zu verarbeitende Resultate, dann muss man
einen synchronen Zähler wählen. Dabei werden gesteuerte Toggles verwendet, deren
Takteingänge alle miteinander verbunden sind. Die Bedingung für das Zählen einer
bestimmten Zelle wird durch ein Schaltnetz aus den Qi gebildet und auf die entspre-
chenden Steuereingänge gegeben. Bei sehr vielen Stellen werden diese Netze allerdings
kompliziert. Der CD74HC161 ist ein 4-Bit Binärzähler mit Reset Eingang, der mit ei-
ner beliebigen Zahl vorgeladen werden kann (presettable Counter). Er liefert auch einen
Carry out und besitzt zwei enable Eingänge, sodass mehrere ’161 kaskadiert werden
können.

4-bit BCD-Zähler (binary coded decimal, auch 8421 Code) zählen nur bis 9 (statt
24 − 1 = 15) und beginnen dann wieder bei 0, entsprechen also einer Dezimalstelle. Sie
sind für direkte Anzeigen geeignet. Beispiel HC160.

Die Serie HC190 bis HC194 hat zusätzlich einen Steuereingang für Vorwärts– Rück-
wärtszählung (up/down counter).

6.4.4 Schieberegister

Setzt man mehrere edge–triggered D-Flipflop in Serie (je Q mit D verbinden, aber für
alle eine gemeinsame clock) erhält man ein Schieberegister. Je nach Anschlusssituation
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spricht man von einem serial in – parallel out (Beispiel HC164) oder parallel in – serial
out (HC165).

Schieberegister kommen insbesondere bei der Umwandlung von serieller Datenüber-
tragung in parallele oder umgekehrt zum Einsatz, aber auch für Pipelinearchitekturen,
wo Daten für eine bestimmte Zahl von Taktfrequenzen zwischengespeichert werden
müssen.

6.4.5 Synchronisation

Ein für den Expermentalphysiker wichtiger Aspekt der digitalen Elektronik ist die Er-
eignissynchronisation: Digitale Systeme wie Computer funktionieren mit einer festen
internen Taktfrequenz. Das physikalische Signal, das von einem Detektor kommt, weiss
von diesem Takt in der Regel nichts, das heisst es kommt im Vergleich zum Takt zu
einer beliebigen, nicht vorhersehbaren Phasendifferenz.

Im Prinzip löst man das Problem mit einem D-Flipflop, an dessen Ausgang eine
Signal entseht, dass synchron zur Taktfrequenz ändert. Es ergeben sich damit aber zwei
Probleme:

1. Detektorpulse, die kürzer als eine Clockphase sind, gehen unter Umständen ver-
loren.

2. Wenn die Setup- oder Hold – Zeiten verletzt werden, dann kann es unter Umständen
zu einem fehlerhaften Zustand des flipflops kommen (metastabilen Zustand), bei
dem der Ausgang keinen eindeutigen logischen Level mehr annimmt. Dieser Zu-
stand kann einige Zeit andauern (µsec, msec...).

Das folgende Bild zeigt eine Lösung für die beiden Probleme. Als D-Flipflop wird
zum Beispiel der HC74 verwendet, die R̄ und S̄ – Eingänge löschen, bzw. setzen das
Flipflop, und zwar unabhängig vom Zustand der D und C Eingänge.

S

RR

D
C C C

DD Q QQ
S S

R

Takt

Signal

synchroner Aenderungsdetektor, TS page 260,

synchroner Taktein- und ausschalter, TS page 260



Kapitel 7

Höhere digitale Systeme

Wie bereits diskutiert unterscheiden wir zwischen Schaltnetzen (combinatorial logic)
und Schaltwerken (sequential logic). Während Schaltnetze nur vom momentanen Ein-
gangszustand abhängen (abgesehen von allfälligen gate propagation delays), erinneren
sich Schaltwerke an die Vergangenheit, das heisst sie brauchen einen Speicher. Ändert
sich der Ausgang eines Schaltwerkes nut bei festen Taktzeitpunkten spricht man von
einem synchronen Schaltwerk.

7.1 Finite State Machines

Finite State Machines (FSM) oder endliche Automaten sind synchrone Schaltwerke, die
nur eine endliche Zahl von verschiednen Zuständen einnehmen können. Sie lassen sich
schematisch wie folgt darstellen:

Schalt-
netz

Zustands-
speicher

k+1
nn

l m

kZ Z

X Y X, Y , und Zk werden Eingangsvektor, Aus-
gangsvektor und Zustandsvektor (oder kurz
Zustand) genannt, der letztere stellt also die
Information dar, die für jeden Taktzeitpunkt
gespeichert werden.

Eine FSM mit einem n dimensionalen Zustandsraum kann also 2n verschiedene Zustände
einnehmen. Welcher Zustand Zk+1 auf den Zustand Zk folgt, hängt auch vom Eingangs-
vektor X (auch Qualifier genannt) ab. (Beachte, dass die bereits behandelten Zähler
als FSM ohne Eingangsvariablen betrachtet werden können).

117
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Oft verwendet man zur Beschreibung der Zu-
standsfolge das Zustandsdiagramm. Die Krei-
se bedeuten die einzelnen Zustände, die als
Pfeile dargestellten Übergänge hängen je-
weils vom Zustand einer Eingangsvariable
ab, diese Übergangsbedingungen werden ne-
ben dem Pfeil notiert. Unbezeichnete Pfeile
sind unbedingte Übergänge, die jeweils direkt
im nächsten Takt stattfinden.

Ist keine der Bedingungen erfüllt, bleibt das System in seinem Zustand (Beispiel S2).
Diese Tatsache wird manchmal noch mit einer Schlaufe mit der Wartebedingung ver-
deutlicht. Jede FSM braucht eine Intialisierung, die zum Beispiel mit pon (Power on)
bezeichnet wird.

Als alternative Darstellung findet das Flussdiagramm analog wie in der Informatik
Verwendung. Es eignet sich aber eher für eine Implementation mit einem sequentiellen
Programm.

Anwendungsbeispiel: Verkehrsampel

Realisierung des Zustandsspeichers

Da der Zustand Zk vom Schaltnetz während der ganzen Taktphase gebraucht wird,
muss man als Speicher flankengetriggerte D-Flipflops oder äquivalente Schaltkreise ver-
wenden.

Realisierung des Schaltnetzes

Das Schaltnetz kann im Prinzip mit den im letzten Kapitel besprochenen Methoden
aus Gattern aufgebaut werden. Höhere Flexibilität erreicht man, indem man einen ad-
dressierbaren Speicher verwendet (Zk und X bilden die Adresseingänge, Y und Zk+1

die Datenausgänge: Lookup table). Allerdings ist die Zahl der Eingangs- und Zustands-
variablen auf diese Weise sehr beschränkt (einige 20), während der grösste Teil des
Speicherbereichs oft gar nicht verwendet wird. Deshalb entstand eine ganze Familie von
speziellen programmierbaren Logikbausteinen, über die wir im übernächsten Abschnitt
eine Übersicht gewinnen wollen.

Man unterscheidet zwischen Tabellenspeicher (Memory) und Funktionsspeichern (pro-
grammable logic device).
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7.2 Tabellenspeicher

Tabellenspeicher sind dadurch gekennzeichnet, dass sie für jeden Eingangszustand (Adres-
se) Daten abspeichern und wieder ausgeben können. Sind n Adressbits vorhanden,
können also 2n Zustände gespeichert werden. Solche Speicher werden mit RAM (ran-
dom access memory) bezeichnet. Oft werden mehrere Datenbits an einer Adressstelle
gespeichert, sind es 8 spricht man von einem Byte organisierten Speicher, 4 bit heissen
ein nibble. Sind es soviele Bits wie die zughörige Schaltung (zum Beispiel ein Computer)
maximal brauchen kann, spricht man von word organisierten Speichern.

Man unterscheidet statische und dynamische RAM. Statische RAMs bestehen im
Prinzip aus 2n Flipflops in einer möglichst einfachen Form.

Adresse

Datenleitung Dynamische Speicher (DRAM) benützen als Speicher-
zelle eine Kapazität. Das ist platzsparend, hat aber den
Nachteil, dass die Speicherzelle nach jedem Lesezugriff
wieder neu geladen werden muss (Ladungsverlust auf
den Anschlussleitungen). Ausserdem muss die Ladung
von Zeit zu Zeit durch Lesen und wieder Beschreiben
erneuert werden (refresh cycle). Moderne DRAMs ha-
ben diese Logik bereits eingebaut.

FIFO und Ringspeicher

Unter einem FIFO (first in – first out) Speicher versteht man einen System, indas man
Daten eingeben, und sie in der gleichen Reihenfolge wieder auslesen kann. Das ist an
sich nichts besonders, jedes Schieberegister hat diese Eigenschaft.

Von einem FIFO spricht man allerdings erst dann, wenn die Auslese völlig asynchron
zum Abspeichern passieren kann. FIFOs werden als Zwischenspeicher zwischen zwei an
sich ansynchronen Systemen verwendet, zum Beispiel zwischen einem ADC (analog
digital converter), der mit fester Abtastfrequenz ein Signal ausmessen soll, und dem
Computer, der die entstehenden Daten von Zeit zu Zeit einlesen in grösseren Blöcken
einlesen soll. Man spricht auch von einem elasticity buffer.

FIFOs werden als Ringspeicher realisiert. Ein ringförmiger Speicher der Tiefe n ist
eine normaler Speicher, dessen Adressen durch einen Zähler bei jedem Schreib- bzw.
Lesevorgang um eins erhöht werden. Wird n erreicht, geht es bei 1 weiter. Es gibt einen
seperaten Schreib- und Lesezähler, die Read- und Writepointers Ar und Aw genannt
werden.
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Ein FIFO hat neben Datenein- und Ausgängen je einen Read und Writestrobe als
Eingänge, mit denen man den Zeitpunkt für das Lesen und Schreiben bestimmen kann.
Ausserdem gibt der FIFO je ein Signal ’FIFO full’ (Aw − Ar = n), ’FIFO empty’
(Ar = Aw) und ’FIFO half full’ (Aw −Ar ≥ n/2) von sich, die durch Vergleich der bei-
den Adresszähler entstehen. Die Speicherorganisation der FIFOs wird in der Form nxb
angegeben, wobei n die Tiefe, und b die Breite angibt. Zum Beispiel hat der 74ACT3641
eine 1k x 36 Organisation. Das bedeutet er kann 36 bits auf einmal ein- oder auslesen
und es ist n = 1024. Dieser chip hat 120 pins und läuft mit 50 MHz.

ROM

ROM sind Read Only Memories. Das heisst sie werden im normalen Betrieb nur gelesen,
und nicht beschrieben. Natürlich müssen sie bei der Initialisierung ’einmalig’ beschrie-
ben werden können. Man unterscheidet:

• MROM, oft einfach ROM, Masken – ROM. Bei der Herstellung wird die letzte
Metallisierungsschicht nach den Kundenwünschen speziell hergestellt. Sie enthält
dann die programmierte Information.

• PROM, progammierbare ROM. Hier ist eine einmalige Programmierung durch
einen speziellen Programmierpuls mit erhöhter Spannung möglich (zum Beispiel
werden Kontakte oder Dioden durchgebrannt).

• EPROM, UV–EPROM, mit Ultraviolett – Strahlung löschbare ROMs. Hier be-
steht die Speicherzelle aus einem MOSFET, der ein zusätzliches ’floating gate’
ohne externen Anschluss zwischen dem normalem gate Anschluss und dem Ka-
nal hat. Die Programmierung erfolgt durch Aufladen dieses gates mit ’heissen’
Elektronen, die durch Überspannung erzeugt werden. Mit Hilfe von Ultraviolett-
strahlung können die Elektronen wieder befreit, der chip also gelöscht werden.
EPROMs haben deshalb ein kleines Quarzfenster.

• EEPROM. Funktionsmässig wie EPROM, das Löschen erfolgt aber elektrisch über
einen speziellen Lösch- und Schreibanschluss. Typische Lösch- und Schreibzeiten
sind einige 10 ms.

Bei einem ’nonvolatile RAM’ handelt es sich in der Regel um eine Kombination von
einem gewöhnlichen RAM mit einem EEPROM. Bei Ausfall der Stromversorgung wird
mit dem letzten Rest der Spannung, der Inhalt des RAM auf das EEPROM kopiert.
Beim Einschalten wird als erstes der Inhalt des EEPROM in das RAM kopiert. Manch-
mal handelt es sich aber bei einem nonvolatile RAM einfach um einen Speicher mit
Batterie...
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7.3 Programmable Logic Devices

Man unterscheidet grundsätzlich drei verschiedene PLD. Nämlich PAL (programma-
ble array Logic), PLE (programmable logic element) und LCA (logic cell array). PAL
und PLE sind grundsätzlich gleich aufgebaut und stellen eine direkte Realisierung der
disjunktiven Normalform einer Wahrheitstabelle dar. Das folgende Beispiel zeigt eine
solche mit drei Eingängen X und zwei Ausgängen Y :

& & & & &

1

1

1

1

1

X

Y

Dabei können beim PAL jeweils die
Verknüpfungen der Eingänge zu den
AND Elementen programmiert werden,
während die OR – Zuordnungen am Aus-
gang festgelegt sind. Bei einem PLE sind
die AND Zuordnungen fest (Adressen),
während die OR – Zuordnung zu den
Ausgängen programmierbar ist (Daten).
Ein PLE ist also dasselbe wie ein PROM
(!).

PALs werden mit Vorteil dann eingesetzt, wenn es viele Eingänge gibt, jedoch nur
wenige verschiedene Kombinationen überhaupt betrachtet werden müssen. Ausserdem
sind sie oft schneller in der Durchlaufzeit als PROM.

FPGA

LCA werden auch FPGA (field progammable gate array) genannt, und unterschieden
sich grundsätzlich von den PALs dadurch, dass sie aus vielen einzelnen CLB (configu-
rable logic blocks) bestehen.

Solche CLB bestehen zum Beispiel bei der XILINX 4000er Serie aus zwei D – Flip-
flops mit Set und Reset, deren D – Eingänge aus einer programmierbaren logischen
Funktion mit 8 Eingängen gebildet werden können. Clock, Set und Reset können eben-
falls auf verschiedene Weise bedient werden. Für Details siehe [XILINX94], Seite 2-10.
Es handelt sich also um eine Art Mini FSM.

Typische FPGAs bestehen aus 64 bis 1024 solchen CLBs. Die Verbindung zwischen
den einzelnen CLBs ist durch in x − y Form angeordnete Leitungen programmierbar.
Ausserdem gibt es IOB (input output blocks), bei denen man programmieren kann, ob
ein bestimmter pin input oder output sein soll, ob die Daten mit einem D-FF zwischen-
gespeichert werden sollen und ob es sich extern um TTL oder CMOS Level handeln
soll. (siehe Seite 2-14)
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Ausserdem existiert ein globaler asynchroner Reset.

Das eingebaute Konfigurationsmemory ist als RAM realisert, und hat eine typische
Grösse von 400 kBit. Man ladet es entweder von einem Computer, oder von einem
PROM beim power up reset (Logik dafür ist im FPGA schon eingebaut).

Typische Anwendungen sind alle logischen Schaltungen, die flexibel und doch sehr
schnell sein müssen (40 MHz sind problemlos, über 100 MHz möglich), und wo Geld
keine Rolle spielt:

• Jede Art von endlichen Automaten

• Pipeline Architekturen: Wenn ein bestimmter Schritt eines Algorithmus fertig
ist, werden die Resultate der Logik für den nächsten Schritt weitergereicht, und
gleichzeitig neue Daten eingelesen.

• Ein 16 bit adder braucht 9 CLBs

• Ein 16 bit up/down counter braucht 8 CLBs

Für eine bestimmte Anwendung müssen die CLB und die Verbindungen optimal
programmiert (geroutet) werden. Dafür stellen die Hersteller Software zur Verfügung.
Dabei geht es nicht nur um die richtigen Verbindungen, es muss auch eine Simulation ge-
macht werden, um zu kontrollieren, ob das Timing stimmt (Beipiel FSM: Die clocks für
die verschiedenen D-FF müssen hinreichend synchron kommen, Schaltnetz propagation
delay muss < 1/fmax sein).

Klarerweise sind wie immer in der digitalen Logik in der Regel die Zahl der An-
schlusspins die begrenzende Grösse.

Als Eingabeform für das routing wird heute meist eine HDL verwendet, wie wir das
im nächsten Kapitel an zwei Beispielen ansehen wollen.

Boundary Scan

Im Zusammenhang mit komplexen logischen Schaltungen stellt sich immer auch die
wichtige Frage des Testens. Testen kann sehr schwierig sein, rein aus mechanischen
Gründen (keine Anschlüsse und kein Platz für Testproben), aber auch aus GrÜnden
der Komplexität. Es ist oft sehr schwierig, das richtige Testprozedere zu definieren.

Der sogenannte boundary scan soll das Testen erleichtern. Dabei werden alle IOB
eines FPGA oder anderen logischen chips in einem grossen Schieberegister miteinander
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verbunden. Man kann dann ein Testpattern seriell in die IOB schieben, den chip fuer eine
wohldefineirte Anzahl Taktzyklen einschalten und anschliessend das Resultat wieder
über das gleiche Schieberegister zurücklesen. Anschlüsse und Bedienungsalgorithmus
von boundary scans sind international genormt.

7.4 Hardware Description Languages

HDL (hardware description languages) sind logische Sprachen, die dazu dienen, eine
digitale Schaltung algorithmisch zu beschreiben. HDL Texte sehen ähnlich aus wie
gewöhnliche Computersprachen (z.B. c, FORTRAN). Sie sind mit einigen Elementen
ergänzt, die es erlauben, den zeitlichen Ablauf der Systeme richtig zu beschreiben.

Logische Schaltungen werden heute fast immer in HDL formuliert. Dies erlaubt:

• eine eindeutige Beschreibung mit festen Regeln, was die Schaltung eigentlich
können soll. Der HDL Compiler zeigt, ob der Algorithmus in sich konsistent ist.

• eine Simulation des Algorithmus mit beliebigen Eingangsbedingungen.

• eine direkte Synthese der Schaltung als ’IC–Sarg’, für FPGA, für andere PLDs,
oder eine direkte ASIC Produktion mit Hilfe von Standardlibraries.

• Eine weitere Simulation erlaubt das detaillierte Studium des Verhaltens der Im-
plementation. Hier kann vor allem auch das timing kontrolliert werden.

• Die autmatische Erzeugung von Testvektoren samt zu erwartendem Ausgang für
spätere Hardwaretests.

Synthese ist in der Regel allerdings nur von einer eingeschränkten Mächtigkeit der HDL
aus möglich (sogenannter RTL, Register Transfer Level, wo die Architektur festliegt:
Was sind die Zustandsvektoren, FSM, Zähler).

Beispiel Kaffeemaschine (in VHDL)
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Beispiel: 16 bit counter in Verilog

Das folgende Beispiel hat uns U. Trunk vom MPI Heidelberg zur Verfügung gestellt.
Vielen Dank!

Die Verilog – HDL Beschreibung des 16 bit up/down counters mit synchronem Reset
lautet:

module Counter (

pulse , //cout pulse input

dir, //direction flag 1=up 0=down

reset, //reset

data); //counter data outputs (8bit)

input pulse,

dir,

reset;

output [7:0] data;

reg [7:0] data;

always @(posedge pulse)

if (reset == 1)

data[7:0] = 8’b00000000; //synchronous reset

else

if (dir == 1) //counting up or down....

data = data + 1;

else

data = data - 1;

endmodule

Der Compiler stellt fest, dass alles konsistent ist. EIne Simulation lieferte die erwar-
teten Resultate. Schliesslich produziert ein Synthese Programm das folgende Schaltbild
auf der nächsten Seite.

Die Implementation dieser Schaltung in einen ASIC mit Hilfe einer Standarbiblio-
thek von Transistoren und digitalen Grundschaltungen wird schliesslich schon etwas
unübersichtlich. (siehe Overheadfolie)
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Kapitel 8

Signalübertragung

Die Übertragung elektrischer Signale über endliche Strecken ist einer Vielzahl von
Schwierigkeiten ausgesetzt, die in der Praxis zu den häufigsten Problemen mit elek-
tronischen Systemen führen.

• Lange Leitungen ergeben Laufzeiten, Reflexionen, Dämpfung und Dispersion. Eine
Leitung muss dann als lang gelten, wenn 1/Anstiegszeit der Signale kleiner als die
halbe Leitungslänge ist (siehe Kapitel 1.5).

• Die Kapazität der Leitungen und der Anschlüsse (Stecker, Eingangskapazitäten
der Empfängerbausteine etc.) erzeugen einen Umladestrom, der umso grösser wird,
je steiler die Anstiegszeiten sind. Dieser Strom fliesst auch in den Masseverbin-
dungen.

• Ströme in den Massenverbindungen ergeben durch ihren ohm’schen Widerstand ei-
ne zeitlich variable Potentialdifferenz zwischen Sender und Empfängerbaugruppen
(ground shift potentials, ground bouncing).

• Signale in parallel laufende Leitungen erzeugen Übersprechen (Crosstalk, X-talk),
das heisst die Signale sind nicht nur in ihrer eigenen Leitung sichtbar, sondern
auch in benachbarten.

• Die elektromagnetische Umweltverschmutzung führt dazu, dass Leitungen auch
Signale aufnehmen, die von anderen Systemen elektromagnetisch abgestrahlt wur-
den (Pickup).

Diese Probleme sind natürlich in erster Linie für die schwachen analogen Signale
von Sensoren relevant. Es zeigt sich aber, dass auch bei schnellen digitalen Systemen
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diese Überlegungen relevant sind. Dabei treten sie nicht nur bei Kabeln, sondern auch
bei Verbindungen auf einem p.c.b, oder manchmal sogar innerhalb eines chips auf.
Besonders kritisch sind dabei ’mixed signal’ Elemente, also chips, die gleichzeitig analoge
und digitale Signale verarbeiten.

8.1 Digitale Signalstandards

Die bisher diskutierten logischen Standards TTL und CMOS eignen sich beide nicht für
schnelle Signalübertragung. Die Bausteine haben in der Regel nicht genügend Leistung
um den Strom für ein 50 oder 100 Ω Kabel zu liefern. Die Rauschempfindlichkeit der
Eingänge ist viel zu hoch (z.B. 0.4V bei TTL), sodass X-talk, Pickup und Ground-
bouncing zu Fehlübertragungen führen. Um den X-talk klein zu halten, möchte man
langsame Anstiegszeiten und kleine Amplituden, was gerade eine gegenteilige Zielset-
zung gegenüber den Standard - TTL und CMOS Bausteinen darstellt.

Man unterscheidet single ended transmission (oder unbalanced transmission) und
differential transmission (oder balanced transmission), je nachdem ob nur eine Leitung
vorhanden ist, und der Signalstrom durch die Masseverbindung zurückfliesst, oder aber
of eine richtige differentielle Doppelleitung vorhanden ist. Maximale Übertragungsrate
und Leitungslänge sind jeweils die wichtigsten Kenngrössen.

Im weiteren werden unter anderem Anzahl Sender und Empfänger, Spannungshub
beim Sender und minimaler Spannungsdiffereny am Empfänger, minimale Leitungsim-
pedanz und Kurzschlussfestigkeit definiert.

Im folgenden werden die häufigsten Standards vom elektronischen Standpunkt aus
behandelt. Die logischen Aspekte werden im Computerpraktikum diskutiert werden.

8.1.1 IEEE 488

Beim IEEE488 oder GPIB handelt es sich um einen 8 bit breiten Bus, mit 8 zusätzlichen
Kontrollleitungen mit dem TTL Standard. Er wird für die Verbindung von Mess-
und Kontrollgeräten mit Computern verwendet. Es muss genau ein Buscontroller pro
Bus vorhanden sein, es sind aber mehrere aktive Sender möglich (open collector Te-
chink). Sein Vorteil besteht in seiner weiten Verbreitung, die unter anderem in der sehr
vollständigen Normierung, inklusive genaue Bedeutung der Kontrollsignale, erlaubte
Lasten, Steckertyp und -Belegung usw. begründet ist.

Die maximale Datenübertragung beträgt 1.5 MByte/sec. über maximal einige Meter.
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8.1.2 EIA-232

Dabei handelt es sich um eine sogenannte ’single ended transmission’. Das heisst das
Signal wird über eine Leitung übertragen, der Rückstrom muss über die Masseleitung
erfolgen.

Dieses System hat den Nachteil, dass Massepotentialdifferenzen entsprechende Über-
tragungsfehler erzeugen können. Die Übertragungsrate ist auf etwa 20kBit/sec in 20m
Distanz beschränkt.

Dafür ergeben sich geringe Kosten und einfache Implementierungen, sodass dieses
System immer noch sehr verbreitet ist.

Die Signale müssen mindestens ±3V Amplitude haben (positiv heisst ’0’, negativ
’1’) und sollen eine Anstiegszeit haben, die kleiner als 30V/µs bleiben soll, damit es
kein X-talk gibt.

+

Tx Rx

Die maximale erlaubte Kabelkapazität
ist mit 2500 pF spezifiziert, was zu
einer Leitungslänge von typisch 20 m
führt. Diese Daten zusammen mit der
max. Übertragungsrate von 20 kbit/sec
führen dazu, dass keine Abschlusswi-
derstände nötig sind.

DIe EIA-232 Norm beschreibt auch einen 25-poligen Stecker mit diversen Kontroll-
leitungen. Oft wird auch ein 9-poliger DB9S Stecker verwendet, der ein subset der
EIA-232 Signale enthält. Die DTE - Seite (data terminal equipment, Stiftstecker, z.B.
PC) wird mit der DCE (data communication equipment, Buchsenstecker, z.B. Modem)
verbunden. Die Bedeutung der Leitungen sind

• Pin 1, DCD, data carrier detect. von DCE nach DTE. Aktiv, wenn das Modem
gültige Daten empfängt.

• Pin 6, DSR, data set ready. von DCE nach DTE. Aktiv, wenn das Modem Ver-
bindung hat.

• Pin 2, RD Receive Data. von DCE nach DTE.

• Pin 7, RTS, request to send, von DTE nach DCE

• Pin 8, CTS, clear to send, von DCE nach DTE

• Pin 3, TD, Transmit data, von DTE nach DCE
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• Pin 4, DTR, data terminal ready, von DTR nch DCE

• Pin 9, RI, Ring indicator, von DCE nach DTR

• Pin 5, Masse

Will man zwei DTE, z.B. PC’s miteinander verbinden, so braucht es ein Nullmodem,
dass vor allem die Pins 2 und 3 vertauscht, sowie die verschiedenen Kontrolleitungen
richtig verbindet (je 7,8 mit 1 und 4 mit 6 verbinden).

Die Datenübertragung wird mit einer Flanke von + nach - auf der Datenleitung
eingeleitet. Nach einem Takt (Startbit, ’1’) folgen 7 oder 8 Datenbits, evt. gefolgt von
einem Parity bits und einem oder 2 Stopbits (’0’). Eine solche Datengruppe wird frame
genannt. Man beachte, dass keine separate clock übertragen wird (asynchronous trans-
mission protocoll ATP). Die EIA-232 Leitungen werden mit UART chips (universal
asynchronous Receiver and Transmitter) bedient.

Die heute meist gebräuchliche Einstellung ist 8N1, das heisst 8 bits, keine Parity
und 1 Stopbit. Natürlich muss auch die Rate auf beiden Seiten richtig eingestellt sein.
Zum Teil sind die Systeme in der Lage die Taktfrequenz zu erkennen.

8.1.3 Differentielle Systeme: RS423, RS 485 und LVDS

Verwendet man auf der Empfängerseite einen Differenzverstärker, und führt jeweils je
eine Daten- und Masseleitung separat, kann man das Problem der Potentialdifferenzen
weitgehend umgehen. Ebenfalls wird der pickup wegsubtrahiert.

+

Tx Rx

Die RS423 Norm erlaubt Da-
tenübertragungen von 120 kbps (3
kbps) über Distanzen von 30 m (1200
m). Es dürfen maximal 10 Empfänger
an einen Sender angeschlossen werden.

Die Mindestpulshöhe beträgt ±200mV. Die Eingangsimpedanz beträgt 4kΩ , es gibt
also noch keinen Wellenabschluss des Kabels.

Geht man schliesslich diesen Weg konsequent weiter, kommt man zum RS 485 (ISO
8482) Standard, der aus einem vollständig differentiellen 120 Ω Leitung mit korrektem
Abschluss an beiden Enden besteht. Es sind nun mehrere Sender möglich. Die Ein-
gangsimpedanz der Empfänger beträgt 12kΩ , es können maximal 32 Empfänger oder
Sender angeschlossen werden.
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120 120

Rx Tx Rx Tx

Die Schwellwertspannung am Empfänger beträgt
±200 mV, die typische Signalemplitude ist 3V, was
zusammen mit den 100 Ω Leiterimpedanz eine er-
hebliche Verlustleistung ergibt. RS485 Treiber sind
oft thermisch überlastgeschützt.

Man kann bis zu 10 MBit/sec und bis über 1000 m Daten übertragen. Allerdings
sind die Interfacebausteine teurer, und man muss twisted pair Kabel nehmen. Beachte,
dass die Masseverbindung nötig ist, um sicherzustellen, dass die Signale am Empfänger
im erlaubten Spannungsbereich (-7V ... +12V) bleiben.

Das CAN (controller area network) funktioniert im Prinzip mit einem solchen Bus,
wobei eine bus arbitration so definiert ist, dass ohne Kontrollleitungen viele Geraete
am gleichen Bus hängen koennen.

Tx

Rx +
-

CAN _HCAN_L Die Treiber der Leitungen sind als open collector aus-
geführt, sodass ein logische ’1’ dem passiven Zustand
entspricht. Damit kann ein Sender testen, ob der Bus
gerade frei ist. Dafür wird vorerst ein 12-bit langes bus
arbitration Wort gesendet. Sendet er eine ’1’, und sieht
aber eine ’0’, so weiss der Sender, dass ein anderer Sen-
der aktiv ist und stellt sich selber wieder ab. Dieses
Verfahren ist im Detail festgelegt, und erlaubt ein volle
Busfunktionalität mit einem minimalen Verkabelungs-
aufwand.

High Speed CAN kann eine Datenrate von 1 MBit/s über eine Distanz von 40 m
übertragen. Maximal 30 Geräte können an der Leitung mit 120 Ω IMpedanz hängen,
Abzweigungen dürfen maximal 30 cm lang sein. Typischer Driver chip: SN75LBC031.
Nachdem CAN ursprünglich in der Automobilindustrie erfunden wurde, hat es in jüngster
Zeit eine starke Verbreitung im Bereich der Kontrollsysteme gefunden.

Das LVDS (low voltage differential system) ist eine relativ neue Entwicklung und
beruht auf demselben Prinzip, arbeitet aber mit kleineren Spannungen (Schwellwert 100
mV, Amplitude typisch 350 mV), sodass Übertragunsraten bis mindestens 155 Mbps
möglich sind. Hier wird bei den Treibern der Strom reguliert (typisch 3.5 mA), sodass
die Abschlusswiderstände auf jeden Fall gebraucht werden. Ein typischer Vertreter ist
der DS90C031 (Sender), DS90C032 (Empfänger). Letzterer hat ausserdem die ange-
nehme Eigenschaft, dass offene Eingänge einen stabilen HIGH Zustand am Ausgang
garantieren.

LVDS ist zu empfehlen für alle neue gebauten Systeme. Es ergibt die kleinsten X-
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talk Probleme und die grösste Störsicherheit. Man erreicht die bis zu 200 Mbps über 2
m, oder 5 Mbps über 100 m.

8.2 Pickup, X-talk und Rauschen in der Praxis

Bisher haben wir bei verschiedenen Gelegenheiten diverse unerwünschte Effekte bei der
digitalen (und analogen) Datenübertragung kennengelernt: Über- und Unterschwinger
wegen Reflektionen, X-talk, pickup, ground bouncing. Die folgenden Hinweise und Re-
geln sollen mithelfen, diese Probleme in der Praxis zu minimieren:

Überschwinger

Ein korrekter Leitungsabschluss hilft Reflexionen zu vermeiden. Leider ist das aber nicht
immer möglich (DC Strom reicht nicht, Stecker und Kabelinhomogenitäten produzieren
Reflexionen, Abzweigungen an Kabeln können nicht immer kurz genug gehalten werden,
usw.)

Für nicht zu hohe Übertragungsfrequenzen (f � 1/Laufzeit) ergibt das Anpassen
des Ausgangsimpedanz des Treibers an die nominelle Kabelimpedanz oft eine befriedi-
gende Lösung:

Z00R=Z Das Signal auf der Senderseite geht vor-
erst entsprechend dem Spannungsteiler aus
R und dem Kabel auf die halbe Spannung.
Wenn die reflektierte Welle zurückkommt,
wird die volle Spannung erreicht.

Auf der Empfängerseite gibt es in erster Näherung weder Über- noch Unterschwinger.
Diese Schaltung mit offener Leitung eignet sich auch gut, um Impedanzen von Leitungen
zu messen: Aus dem Verhältnis der ersten zur zweiten Amplitude bestimmt man Z0,
aus der Laufzeit daraus L und C der Leitung.

Ausserdem werden oft auf der Empfängerseite Dioden in Sperrrichtung gegen Masse
und Stromversorgung eingebaut. Dies vernichtet die Energie der Überschwinger.

Übersprechen

Laufen zwei Leitungen parallel so ergibt sich eine gegenseitige Induktivität Lc und eine
solche Kapazität Cc. Diese werden analog der Leitungsimpedanz in eine komplexe gegen-

seitige Impedanz Zc =
√
Lc/Cc (coupling impedance) zusammengefasst: Der Crosstalk
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C ergibt sich dann:

C :=
V2

V1

=
1

1 + 2Zc
Z0

(8.1)

wobei V2 die Amplitude des induzierten, V1 diejenige des ursprünglichen Signales und
Z0 die Leitungsimpedanz bedeutet.

Für printed circuits zeigt die folgende Tabelle drei Beispiele für gegenseitige Im-
pedanzen und Crosstalk. Es sind parallel laufende Leiterbahnen angenommen, deren
Breite gleich dem Abstand zwischen den Bahnen ist. Verglichen werden die Fälle, ohne
und mit Massenebene auf der Rückseite (“Backplane”), sowie der Fall, bei dem eine
Leiterbahn zur Abschirmung ihrer Nachbarn voneinander auf Masse gelegt ist:

Z0 [Ω ] Zc [Ω ] C [%]
ohne backplane 200 100 50
mit backplane 80 125 25
mit Masse zwischen

den Leiterbahnen 100 400 11

10% crostalk ist in digitalen designs durchaus üblich und in der Regel funktionieren die
Schaltungen problemlos.

Analysiert man die Sache genauer (siehe zum Beispiel im [TI-98], page 2-23 bis 2-
27), findet man, dass der sogenannte “backward crosstalk”, also das übersprechende
Signal am Anfang der Leitung stärker ausgeprägt und positiv ist und durchaus das
mehrfache an Amplitude erreichen kann. Es ist deshalb wichtig, dass parallele Leitungen
mit crosstalk an beiden Enden richtig abgeschlossen werden! Der “forward crosstalk”
ist in der Regel negativ.

Für Kabel wird der X-talk im allgemeinen viel grösser. Deshalb werden twisted pair
Kabel verwendet, bei denen man ebenfalls etwa 10% x-talk erreicht.

Pickup

Unter Pickup versteht man das Einkoppeln von fremden Signalen auf die Datenleitun-
gen. Eigentlich ist der X-talk eine spezielle Form des Pickups.

Beim elektrischen Einkopplen wirkt die kapazitive Kopplung Cc zwischen der Störquelle
und der Übertragungsleitung. Das eingekoppelte Signal ist demnach differenziert und
proportional zu RCc, wo R der Abschlusswiderstand der Leitung ist (falls f � 1/RCc).
Gegen elektrisches Einkoppeln hilft also eine elektrostatische Abschirmung (“Fara-
daykäfig”) und eine kleine Eingangsimpedanz der Empfänger.
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Magnetische Einkopplung entsteht, wenn in einer Leiterschlaufe durch das Fara-
dy’sche Induktionsgesetz eine Spannung induziert wird. Dagegen hilft das Vermeiden
von Leiterschlaufen, insbesondere muss darauf geachtet werden, dass Masseleitungen
schön ordentlich parallel zur Signalleitung geführt wird (am besten twisted pair). Wei-
tere Masseleitungen sind nach Möglichkeit zu vermeiden.

Schliesslich spricht man von galvanischer Einkopplung, wenn der Störstrom direkt
auf die Signalleitung oder die zugehörige Referenzmasse Verbindung hat.

Abschirm- und Erdungsregeln

Die folgenden Abschirmregeln und die Erdungsregeln gelten natürlich insbeondere auch
für analoge Signale. Besonders zu beachten sind sie in der Gegend von physikalischen
Sensoren.

1. Elektrische Abschirmungen von Kabeln sollen immer auf beiden Seiten angeschlos-
sen werden, da sonst das freie Ende als Antenne wirkt, und entsprechende Signale
in die Signalleitungen einkoppelt (einseitig hilft manchmal bei kleinen Frequenzen
in der Audiotechnik).

2. Zusätzliche Masseleitungen sollen eng parallel, wenn möglich verdrillt zu den Si-
gnalkabeln geführt werden (keine Leiterschlaufen).

3. Jede Art von Strömen auf den Masseleitungen vermeiden. Alle Signale differentiell
übertragen. Niemals Stromversorgungsströme über Referenzmasse fliessen lassen!

4. Mögliche Rauschquellen müssen ebenfalls gut abgeschirmt werden.

5. Abschirmungen müssen “wasserdicht” sein, Lochgitter nützen überhaupt nichts
(Durchgriff des elektrischen Feldes), sie müssen dick genug sein, sodass einerseits
der ohm’sche Widerstand klein gegenüber allen Signalleitungsimpendanzen ist,
und die Dicke gross gegenüber der Skintiefe ist (Beispiel: Alu bei 100 MHz: δ =
8.5µm, bedampfte Mylarfolie hilft also nichts, aber Haushaltsfolie ist oft o.k.).

6. Alle leitenden Teile innerhalb der Abschirmung müssen an einem festen Punkt
sternförmig angeschlossen sein. Hier sollen ebenfalls die Abschirmungen der Zu-
führungsleitungen angeschlossen sein.

7. Bei Sensoren stets den gesamten Signalkreislauf betrachten. Darauf achten, dass
dieser so kurz als möglich ist, keine fremden Ströme darin fliessen und keine Leiter-
schlaufen vorhanden sind.
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In kritischen Fällen hilft oft eine doppelte Abschirmung, wobei eine innere Ab-
schirmung nur gerade den Sensor und die erste Vorverstäkerstufe umfasst. Diese AB-
schirmung wird mit einem möglichst kurzen Kabel an die Masse dieses Verstärkers
angeschlossen. Eine äussere Abschirmung umfasst alle Teile des Systems. Die Signal-
und Stromversorgungsleitungen sollen nur an einer einzigen Stelle gemeinsam durch ein
Loch in das innere gelangen. Am Rand dieses Loches wird der “Massenstern” ange-
bracht, an dem die Abschirmung der äusseren Kabel, die Stromversorgungsmasse, die
äussere Abschirmung und alle übrigen leitenden Teile des Systems direkt (sternförmig)
angeschlossen werden.



Kapitel 9

Datenakquistionssysteme

Datenakquisitionssysteme dienen dazu, physikalische Messdaten zu erheben, und sie
dauerhaft auf elektronischen Rechenanlagen abzuspeichern. Sie bestehen aus folgenden
Elementen:

• Der Mesfühler oder Sensor dient der Umwandlung der zur messenden physikali-
schen Grösse in einen elektrischen Strom oder Spannung. (siehe Kapitel 5).

• Ein Verstärker unmittelbar neben dem Sensor wird benötigt, um die in der Regel
kleinen Ströme oder Spannungen in grössere Spannungen umzuwandeln, sodass
sie störungsfrei über eine grössere Distanz übertragen werden können.

• Ein analoges Filter erlaubt eine erste Verarbeitung des Signales. Im einfachsten
Falle handelt es sich um ein Antialiasfilter (siehe übernächster Abschnitt), es
können aber auch kompliziertere Funktionen interessant sein (z.B. peakfinding
etc.). Hier müssen alle Funktionen eingebaut werden, die vor der Digitalisierung
durchgeführt werden müssen.

• Ein ADC dient der Digitalisierung der Daten (siehe unten)

• Ein FIFO dient als Zwischenspeicher der Daten. (siehe 7.2).

• Ein digitales Rechensystem verarbeitet und speichert die Daten.

Analog – Digital – Wandler

ADC dienen der Umwandlung von analogen Spannungen in digital dargestellte Zahlen.
Hier wollen wir nicht auf den internen Aufbau der ADC’s eingehen, sondern nur deren

135
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charakteristischen Parameter besprechen. Generell gilt, dass ADC’s mit umso kleineren
maximalen Frequenz konvertieren können, desto genauer (höhere Zahl von Bits) sie
sind.

Folgende Parameter sind für die Auswahl eines ADC’s wichtig:

• Die maximale Taktfrequenz. Alle ADC’s haben einen Takteingang, dessen positive
oder negative Flanke den Zeitpunkt bestimmt, wann der analoge Spannungswert
digitalisiert wird.

• Der maximale Eingangsspannungsbereich (full scale Vfs). Sie liegt im Bereich von
0.1 bis 10 V. Kleinere Spannungen müssen zuerst verstärkt werden, aber nicht zu
nahe am ADC, wegen Clockpickup!

• Die Auflösung. Man gibt die Anzahl Bits n der digitalen Darstellung, oder der
kleinste messbare Unterschied ∆V = Vfs/2

n an. Die Tatsache, dass der kleinste
digitale Schritt immer endlich ist, führt zu einem Messfehler, den man auch den
Quantisierungsfehler nennt. Entsprechend wird für die Abweichung vom wahren
Signal der Begriff Quantisierungsrauschen verwendet.

• Die Darstellung von negativen Zahlen: Two’s Complement (siehe 6.4.1) oder Bina-
ry Offset (das heisst der Nulpunkt der Eingangsspnanung wird auf den Mittelwert
des digitalen Zahlenbereiches abgebildet).

• Die aperture time ist die Zeit, in der das Eingangssignal einigermassen konstant
sein soll (Änderung < ∆V ). Sie ist in der Regel nur wenig ns lang.

Aliasing

Die endliche Abtastfrequenz fc eines ADC’s führt dazu, dass hohe Engangssignalfre-
quenzen fs auf der digitalen Seite nicht mehr richtig erkannt werden können.

Man überzeugt sich leicht, dass für eine harmonisches Signal mit fs = fc/2 gerade
noch die richitge Frequenz auf der digitalen Seite erkannt werden kann. Ist gerade
fs = fc erkennen wir überhaupt kein Signal mehr, der digitale Ausgang stellt eine
Gleichspannung dar. Dazwischenliegende Frequenzen werden an fc/2 gespiegelt.

Noch höhere Frequenzen werden - evt. gespiegelt - in den Frequenzbereich [0 . . . fc/2]
abgebildet. Dieser Effekt heisst Aliasing, und kann sehr verwirrend sein. Bei Verwendung
digitaler Oszilloskope tritt er ebenfalls häufig auf. Er kann auch als Schwebung zwischen
fs und fc interpretiert werden. Man spricht auch vom Nyquisttheorem.
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Ein Antialiasfilter vor dem ADC Eingang wird als Tiefpass mit einer Grenzfrequenz
unter fc/2 und einer möglichst hohen Ordnung realisiert. Es sorgt dafür, dass kein
Aliasing auftreten kann.
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Levelshifting, 40
Lineare Systeme, 59
Linearisierungstrick, 50
logarithmischer Verstärker, 82
logic cell array, 121
Logikfamilien, 110
Lookup table, 118
loop gain, 67
LS-TTL, 104
LVDS, 130
längsgeregelten Netzteilen, 40
Löcher, 30

Majoritätsleitung, 32
Maschenregel, 18
master–slave, 114
Maxwellgleichungen, 21
Mehrphasensysteme, 17
Memory, 118
Mesfühler, 135
Messfühler, 88
Millerkapazität, 42, 52, 53



INDEX 141

Minoritätsleitung, 32
Mitkopplung, 66
Mittelwertbildner, 7
MOSFET, 44
multiplexten, 97

n-Kanal, 44
Negation, 98
Neutralleiter, 18
nibble, 119
Nichtlineare Systeme, 65
nichtlinearen Widerständen, 13
niederohmig, 16
NIM - Standard, 107
NTC, 13, 93
Nyquistkriterium, 69
Nyquisttheorem, 136

offene Verstärkung, 67
Offsetspannung, 78
Offsetspannungsdrift, 78
Ohm’sches Gesetz, 3
open collector, 105
open loop gain, 67
Operationsverstärker, 77
Operatoren, 2

PAL, 121
Parallelschaltung, 3
phase locked loop, 86
Phasen, 18
Phasenrand, 70
Phasenreserve, 70
Photoeffekt, 88
Photoleiter, 91
Photomultiplier, 89
Phototransistoren, 91
Photovervielfacher, 89
Photowiderstände, 91
Pickup, 126, 132
piezoelektrische Effekt, 94
pin Dioden, 38

Platintemperaturfühler, 93
Platinwiderstände, 93
PLD, 121
PLE, 121
presettable Counter, 115
product of sums, 101
programmable array Logic, 121
programmable logic device, 118
programmable logic element, 121
programmierbaren Spannungsteiler, 50
propagate, 111
propagation delay, 102
Proportionalregler, 70
Pt100, 93
PTC, 13, 93

Qualifier, 117
Quanteneffizienz, 89
Quantisierungsfehler, 136
Quantisierungsrauschen, 136

Rauschen, 26
Recombination–Generation–Current, 37
Reflexionen, 131
Reflexionsfaktor, 25
Regelabweichung, 68
Regeldifferenz, 68
Regelgrösse, 67
Regelstrecke, 68
Reglers, 68
Relais, 103
reverse bias, 34
ripple carry, 111
ripple counter, 115
risetime, 102
ROM, 120
root mean square, 2
Rückkopplung, 66
Rückwirkung, 42

Schaltalgebra, 98
Schaltnetze, 112
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Schaltnetzen, 117
Schaltwerk, 112
Schaltwerken, 117
Scheinwiderstand, 3
Scheitelfaktor, 2
Scheitelwerte, 2
Schieberegister, 115
Schleifenverstärkung, 67
Schmitt–Trigger, 83
Schutzerdung, 18
Seebeckeffekt, 93
Semigauss – Filter, 65
Sensor, 135
Sensoren, 88
sequential logic, 117
sequential logics, 112
Serieresonanzkreis, 9
setup time, 97
Shaper, 65
shot noise, 26
sign extension, 112
Signale, 57
single ended transmission, 127
Skineffekt, 24
SMD, 11
Solarzellen, 91
Sollwert, 67
Source, 43
Sourcefolger, 54
Sourceschaltung, 48
Spannungsquelle, 15
Spannungsteiler, 19, 50
Sperrschicht, 33
SperrschichtFET, 44
Sperrstrom, 34
Sprungantwort, 6, 60
Sprungfunktion, 58
Steilheit, 42
Stellgrösse, 68
Sternschaltung, 18
Stossantwort, 60

Stossfunktion, 58
Stossimpuls, 58
Striplines, 23
Stromgegenkopplung, 50
Strommonitor, 81
Stromquelle, 15
Stromspiegel, 51
Stromverstärkung, 41
Störgrösse, 67
Störübertragunsfunktion, 68
Subtrahierer, 82
Subtraktion, 112
sum of products, 100
synchronen Schaltwerk, 117
synchronen Zähler, 115
System, 59
Sättigungsbetrieb, 42

Tabellenspeicher, 118
Taktleitung, 97
Tastkopf, 9
Tastverhältnis, 58
Testfunktion, 6
thermal noise, 26
Thermistoren, 13
Thermospannung, 93
timing diagrams, 97
toggle, 114
tranparent, 113
Transadmittanzverstärker, 81
Transconductance, 46
Transimpedanzverstärker, 80
Transistor, 40
Transitfrequenz, 78
Transkonduktanzverstärker, 81
tristate, 105
Tschebyschefffilter, 85
TTL, 104
Twisted Pair Kabel, 22
Two’s complement, 112

Uebersprechen, 131



INDEX 143

unbalanced transmission, 127
unity gain freqeuncy, 78
universal asynchronous Receiver and Trans-

mitter, 129
up/down counter, 115

Valenzband, 29
VDR, 13
Verstärkungsbandbreiteprodukt, 78
Verarmungszone, 33
verdrillte Leitungen, 23
Verstärkungsmass, 6
verzerrungsfreien Leitung, 24
Verzögerungszeit, 102
Vierdrahtmessung, 13
virtuelle Masse, 80
Volladdierer, 111

Wellenimpedanz, 22
Wellenwiderstand, 22
Widerstandsdämpfung, 23
Wienbrucke, 10
wired OR, 103
Wirkwiderstand, 3
word, 119

X-talk, 126

Zeiger, 2
Zeitinvariante Systeme, 59
Zeitraum, 6
Zenerdioden, 39
Zenerspannung, 38
Zenerstrom, 38
Zustandsdiagramm, 118
Zweierkomplement, 112
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