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Vorwort

Das vorliegende Lehrbuch hat die Aufgabe, ein
erweiterungsfahiges Grundwissen so zu vermit-
teln, daB das innerhalb der Berufsausbildung in
den jeweiligen Berufen erforderliche Spezialwis-
sen, auf dem Grundwissen aufbauend, leicht er-
worben werden kann.

Die rasche Entwicklung der Elektronik machte
eine abermalige Modernisierung des Inhalts fiir
die 13. Auflage erforderlich. So wurden mo-
derne Varianten der Stromversorgung eingear-
beitet, die Ausfiihrungen zum Operationsver-
stirker erweitert und dem heutigen Stand der
Technik angepaBt, neue digitale Schaltkreis-
familien aufgenommen und der Umfang der
digitalen Schaltungen vergroBert. Neu eingefiigt
wurde der Komplex AD/DA-Wandlung.

Durch die Darstellung des Stoffes in vielfiltiger
Form soll der Facharbeiter zu einer individuel-
len Weiterbildung fiir seine spitere berufliche
Titigkeit befdhigt werden. So wurden grafische

und mathematische Losungsverfahren zur Di-
mensionierung von Schaltungen an den jeweils
iiberschaubaren Beispielen beschrieben sowie
die Wirkungsweise von Grundschaltungen ma-
thematisch, physikalisch oder grafisch erldutert.
Entsprechend den unterschiedlichen Bildungs-
anforderungen in den einzelnen Elektronikbe-
rufen, sind neben einer ausfiihrlicheren Darstel-
lung von Schwerpunkten auch kiirzer gefaBte
Hinweise zu spezielleren Problemen enthalten.
Dem Charakter und dem Umfang des Buches
entsprechend, konnten keine dimensionierten
Beispiele aufgenommen werden.
Wir wiinschen allen Lesern, daB unser Buch die
Aneignung eines ausbaufidhigen Grundwissens
erleichtern moge. Fiir Anregungen zur Verbes-
serung des Lehrbuchs sind wir stets dankbar.
Unser Dank gilt allen, die am Gelingen der Auf-
lage beteiligt waren.

Rainer Funke, Siegfried Liebscher



Inhaltsverzeichnis

Zur Schreibweise der verwendeten Groen

1.3.1.
1.3.2.
1.4.

1.4.1.
1.4.2.

1.4.3.

3.1

3.2.1.
3.2.2
3.2.3.
3.3.

3.3.1
3.3.2.

333,

. Allgemeines
. Sperrwandler
. Summierwandler
. StromfluBwandler

Stromversorgungsschaltungen . . .
Allgemeines
Gleichrichterschaltungen
Schaltungen zur Glidttung der pulsie-
renden Gleichspannung
Schaltung mit Ladekondensator . . .
Siebschaltungen
Stabilisierungsschaltungen
Allgemeines
Stabilisierungsschaltung
Diode
Elektronische
tungen
Transverter

Stabilisierungsschal-

Schaltnetzteile . . . ... ... ...
Sonderprobleme bei Stromversor-
gungsschaltungen im Schaltbetrieb .
Aufgaben

Schaltungen zur Verminderung der
Induktionsspannung bei plotzli-
chen Strominderungen in Spulen

Allgemeines
Schaltungsvarianten
Aufgaben

Verstirker mit elektronischen Bau-
elementen
Verstirker als Vierpol
Grundschaltungen der Verstérker . .
Allgemeines
Grundschaltungen mit einem Tran-
sistor
Grundschaltungen mit
Transistoren
Gegenkopplung . . . . ... ... ..
Allgemeines
Ersatzschaltungen des Verstidrker-
bauelements
Gegenkopplungsschaltungen
Operationsverstarker

mehreren

7
7
7

10
10
11
15
15

15

35
35
35
36

34.1.
34.2.
3.4.3.
3.44.

3.4.5.
3.4.6.
3.4.7.

3.4.8.

3.4.9.

3.

35.1.
35.2.
3.5.3.
3.5.4.
3.5.5.

3.6.

3.6.1.
3.6.2.
3.6.3.
3.6.4.

3.6.5.
3.7.

3.7.1.
3.7.2.
3.7.3.
3.8.

4.1.

4.2.

4.2.1.
422,
4.23.
424
4.2.5.

Allgemeines . . ... ........ 53
Idealer Operationsverstarker . . . . . 55
Realer Operationsverstarker . . . . . 55
Grundschaltungen mit Operations-

verstirkern . . ... ... ... ... 56
Frequenzgang und seine Kompensa-

tion . ... .. .. ... ... ... 59
Nullpunktfehler und seine Kompen-

sation . . . ... . ... ... .... 61
KenngroBen von Operationsverstir-

kern . .. ... 62
Eigenschaften und Schaltungstech-

nik verschiedener Operationsverstér-

kertypen . .. .. ... ... .... 64
Operationsverstirker mit Stromdiffe-

renzeingang (Norton-Verstarker) . . 70
Vorverstarker . . . . . ... .. ... 71
Einstellung des Arbeitspunktes . . . 71
RC-gekoppelter Verstarker . . . . . . 73
Bandfiltergekoppelter Verstiarker . . 76
Direktgekoppelter Verstirker 77
Optoelektronisch gekoppelter Ver-

starker . . . ... .. ... .. ..., 79
Endverstarker . . . . ... ... ... 80
Allgemeines . . .. ... ...... 80
Eintaktverstarker . . . . . .. .. .. 81
Gegentaktverstiarker . . . . ... .. 82
Endverstirker mit  integrierten

Schaltkreisen . . . . ... ... ... 89
Endverstirker mit sehr hohem Wir-

kungsgrad (D-Verstirker) .. .. .. 93
Einstellglieder im Niederfrequenz-

verstarker . . . . .. ... ... ... 95
Verstarkungseinsteller . . . . . . .. 95
Klangeinsteller . . . .. ... .... 95
Elektronische Einstellglieder 96
Aufgaben . . ... ... .. ..... 97
Sinus- und Kippgeneratoren . . .. 99
Allgemeines . ... ......... 99
Sinusgeneratoren . . . . .. .. ... 100
MeiBner-Oszillatoren . . . ... .. 100
Dreipunktoszillatoren . . ... ... 101
Hochfrequenzoszillator in Basis-

schaltung . . . ... ......... 102
Quarzoszillatoren . . .. ... ... 102
RC-Oszillatoren . . ... ...... 103



4.2.6.

4.3.

43.1.
4.3.2.
4.3.3.

5.1
5.2.

5.3.

5.3.1.
5.3.2.
5.3.3.
5.4.

5.4.1.
5.4.2.
5.4.3.
5.44.
5.4.5.
5.4.6.
5.4.7.
5.5,

5.5.1.

5.5.2.

Oszillatoren mit integrierten Schalt-

kreisen . .. ... .......... 105
Kippgeneratoren . . . ... ... .. 107
Allgemeines . ... ... ...... 107
Rechteckspannungsgeneratoren . . . 109
Sdgezahngeneratoren . .. ... .. 111
Aufgaben . . ... ... ... ... .. 115
Elektronische = Grundschaltungen

der Digitaltechnik . . . . . .. ... 116
Allgemeines . ... ... ...... 116
Transistor als elektronischer Schal-

ter . . . . e 117
Kombinatorische Schaltungen 118
Allgemeines . ... ......... 118
Grundgatter . . ... ........ 119
Interface-Schaltungen . . . . .. .. 131
Sequentielle Schaltungen . . . . . . 133
Allgemeines . . . ... .. .. ... 133
RS-Flip-Flop . . ... ........ 133
JK-Flip-Flop . ............ 134
D-Flip-Flop . . . ... ........ 136
Signalgeneratoren . .. ... .. .. 136
Monostabile Elemente . . . . . . . . 139
Schwellwertelemente . . . . . . . .. 141
Ausgewihlte Teilschaltungen digita-

lerGerdte . . . ............ 143
Signaleingabe {iber mechanische

Kontakte . . ... .......... 143
Impulsverzégerung und Flankenver-

steilerung . . . . ... .. ... ... 144

5.5.3. AnschluB systemfremder Lasten . . . 145
5.5.4. Dual- und Dezimalzdhler . . . . . . 146
5.5.5. Frequenzteiler . . .. ... ... .. 149
5.5.6. Schieberegister und Schiebering 150
5.5.7. BCD-zu-7-Segment-Dekoder . . . . 151
5.5.8. Multiplexer . . . ... ... ..... 152
5.6. Analog-Digital-Wandler und Digi-
tal-Analog-Wandler . .. ... ... 154
5.6.1. Allgemeines . ... ......... 154
5.6.2. Verfahren zur Analog-Digital-Wand-
lung . . ... ... .......... 156
5.6.3. Verfahren zur Digital-Analog-Wand-
lung . . .. ... ... .. ... ... 159
5.7. Aufgaben . ... ........... 161
6. Modulation und Demodulation . 163
6.1. Theoretische Grundlagen . . . . .. 163
6.1.1. Allgemeines . . . .. e 163
6.1.2. Darstellung der Modulationsarten . 164
6.2. Modulations- und Demodulations-
verfahren und -schaltungen . . . . . 173
6.2.1. Amplitudenmodulation und -demo-
dulation. . .. ... ... ...... 173
6.2.2. Winkelmodulation und -demodula-
fion ... ....... .. ... ... 180
6.2.3. Pulsmodulation und -demodulation 187
6.3. Aufgaben . ... ........... 189
Sachworterverzeichnis . . . . . . ... .. 191



Zur Schreibweise der verwendeten Grof3en

Bauelemente und Bauteile

Bauelemente und Bauteile werden mit standar-
disierten Kodebuchstaben bezeichnet. Gleichar-
tige Bauelemente/Bauteile werden durch lau-
fende Nummern hinter den Kodebuchstaben
unterschieden (z. B. CI, C2). Erfolgt die Unter-
scheidung mit Buchstaben, die auf die Funk-
tion in der Schaltung hinweisen, dann stehen
diese als Index (z. B. C, Ladekondensator, Cs
Siebkondensator).

Gleichartige SchaltungsgroBen der Bauele-
mente (Kapazitditen, Widerstandswerte, Indukti-
vititen) werden durch Zahlen unterschieden,
die als Index an den entsprechenden Formelzei-
chen stehen.

Beispiel

Die dargestellte Zusammenschaltung der Kondensa-
toren CI, C2 und C3 mit den Kapazititen C,,C, und
C, ergibt eine Ersatzkapazitit.C, von

GG

Cos = + C,.
T e Cl + Cz CJ
Cl==

Ci== & s
Co=
Physikalische Groien

@ Gleichartige physikalische GroBen werden
immer durch ein- oder mehrstellige Indizes
unterschieden. Bei gerichteten GroBen ldBt
sich damit auch eindeutig die Richtung an-
geben.

Beispiel

Zwischen den Punkten C und E liegt eine Span-
nung von 6 V.

C ist gegeniiber E positiv.

Daraus resultiert, daB C im Index an erster Stelle,
E an zweiter Stelle geschrieben wird:

UCE = 6 V oder UCE =-6V.

® Werden mehrere Spannungen auf ein ge-
meinsames, in Schaltungen durch ein Masse-
zeichen gekennzeichnetes Potential 0 bezo-
gen, dann wird die an zweiter Stelle im Index
zu schreibende 0 weggelassen:

U, anstatt U,,. Der Punkt x ist positiv gegen-
iiber Masse, z. B. U, = 10 V.

EingangsgroBen erhalten bevorzugt den In-
dex 1, AusgangsgréBen den Index 2.
Zeitunabhingige Stréme und Spannungen
(Gleichstrome und -spannungen) werden
durch GroBbuchstaben gekennzeichnet, z. B.
Iund U.

Fiir zeitabhingige Strome und Spannungen
werden Kleinbuchstaben verwendet, z. B. i
und u.

Ist die Zeitabhingigkeit sinusformig, steht
als Index das Zeichen _,z.B. I_und U..
Die arbeitspunktabhidngigen Parameter der
Bauelemente werden klein, alle anderen gro
geschrieben.

Beispiel

r Eingangswiderstand des Transistors

R.in Eingangswiderstand der Transistorschal-
tung.

Die KenngroBen riickgekoppelter Schaltun-
gen werden, im Gegensatz zu nichtriickge-
koppelten, mit einem hochgesteliten Strich
versehen.

Beispiel
Verstiarkungsfaktor eines gegengekoppelten Ver-
stiarkers.
’ l};“
vi=—
Uy -

Eine Ausnahme bilden die Kenngr68en bei Opera-
tionsverstirkerschaltungen. Da OV-Schaltungen
stets gegengekoppelt sind, wird auf den hochge-
stellten Strich verzichtet.

Leistungs-, Strom- und Spannungsverhilt-
nisse werden héufig als logarithmische Ver-
hiltnisse in dB angegeben:

P, I U,
v=101g P, dB =201g I, dB=201g U, dB.
Beispiel
Das linearé Spannungsverhiltnis v = 0,5 ent-
spricht dem logarithmischen Spannungsverhiltnis

= —6 dB; das lineare Spannungsverhiltnis v = 2
entspricht dem logarithmischen v = 6 dB.



1.
Stromversorgungsschaltungen

1.1.
Allgemeines

Fast alle elektronischen Gerite bendtigen fiir
ihre Funktion Gleichspannungen. Um diese
Gerite an das Wechselstromnetz anschlieBen
zu ko6nnen, ist ein Stromversorgungsteil notwen-
dig. In ihm wird der Wechselstrom gleichgerich-
tet und der pulsierende Gleichstrom geglattet.
Stromversorgungsteile sind auch dann notwen-
dig, wenn elektronische Gerdte aus einer
Gleichspannungsquelle (z. B. Autobatterie) ge-
speist werden sollen, deren Gleichspannung von
der fur das Gerdt erforderlichen Gleichspan-
nung abweicht. Bei héheren Anforderungen an
die Konstanz der gewonnenen Gleichspannung
wird diese stabilisiert. Versorgungsspannungs-
schwankungen oder Anderungen der Stromauf-
nahme des Geridtes beeinflussen dann nicht
mehr die Hohe der bereitgestellten Gleichspan-
nung.

1.2.
Gleichrichterschaltungen

Bei einer Gleichrichtung wird eine Wechsel-
spannung in eine Gleichspannung gewandelt.
Dies kann mit steuerbarem Gleichrichter (Thy-
ristor) oder nichtsteuerbarem Gleichrichter
(Halbleitergleichrichter) erfolgen. In diesem
Lehrbuch wird nur die zweite Art behandelt. Je
nachdem, ob nur eine Halbperiode oder beide
Halbperioden der Wechselspannung zur Gleich-
richtung genutzt werden, spricht man von Ein-
weg- oder Zweiweggleichrichtung (Bild 1.1).

Bild 1.2. zeigt eine Einweggleichrichterschal-
tung (Reihenschaltung von Diode und Lastwi-
derstand). Uber dem Widerstand liegt eine pul-
sierende Gleichspannung gemiB Bild 1.1 a. Um
auch die zweite Halbwelle der Wechselspan-
nung fir die Gleichspannung auszunutzen.
wendet man die Zweiweggleichrichterschaltung
an. Man unterscheidet zwei Arten von Zweiweg-
gleichrichterschaltungen, die Gegentaktschaltung
und die Briickenschaltung.

Bild 1.3 zeigt die Gegentaktschaltung mit zwei
Gleichrichterelementen und einem Transforma-
tor mit Mittelabgriff. Fiir beide Halbwellen der
Wechselspannung sind die jeweils geodffneten
Stromkreise dargestellt. Fiir jede Halbwelle der
Wechselspannung ist jeweils eine Diode geoff-
net. Die Strome beider Halbwellen flieBen
gleichsinnig durch den Lastwiderstand.

Die zweite Zweiweggleichrichterschaltung, die
Briickenschaltung (Gritz-Schaltung), wird im
Bild 1.4 gezeigt. Auch hier ist fiir beide Halb-

N\

a) !

b) t
Bild 1.1. Spannungsverlauf

a) nach Einweggleichrichtung;
b) nach Zweiweggleichrichtung

Bild 1.2. Einweg-
gleichrichterschal-
tung

uNE
+ |7l
"D
§ T Bild 1.3. Zweiweg-
f - — gleichrichterschal-
U~ tung (Gegentakit-
- - N schaltung)
Dt

Bild 1.4. Zweiweg-
gleichrichterschal-
tung (Briickenschal-
tung)



wellen der jeweilige Stromkreis gekennzeichnet.
Es liegen immer zwei Gleichrichter in Reihe.
Der eingangsseitig dargestellte Transformator
ist bei einer Gegentaktschaltung immer erfor-
derlich. Bei anderen Schaltungsvarianten ist er
nur dann erforderlich, wenn eine galvanische
Trennung vom Netz erreicht werden soll oder
die Hohe der gewiinschten Gleichspannung von
der Hohe der speisenden Wechselspannung
stark abweicht.

Sollte bei der Gegentaktschaltung der Lastkreis
unterbrochen sein, so liegt an jedem Gleichrich-
terelement jeweils die Summe der Spitzenwerte
der an den beiden Teilwicklungen liegenden
Spannungen (2 0«,) als Sperrspannung. Bei der
Briickenschaltung tritt unter derselben Bedin-
gung an jedem Gleichrichterelement der Spit-
zenwert der anliegenden Wechselspannung
(UN) als Sperrspannung auf. Die Spannungsbe-
lastung der Gleichrichter ist, bezogen auf glei-
che Ausgangsspannung, bei der Gegentaktschal-
tung deshalb doppelt so hoch wie bei der Briik-
kenschaltung, wodurch die Auswahl der Schal-
tung wesentlich bestimmt wird. Die Frequenz
der pulsierenden Gleichspannung nach Zwei-
weggleichrichtung wird doppelt so hoch wie die
Frequenz der Wechselspannung.

Die Welligkeit der entstandenen Gleichspan-
nung ist auch nach Zweiweggleichrichtung
noch sehr groB, weshalb ein erheblicher Auf-
wand an Siebmitteln erforderlich ist (s. Abschn.
1.3.). Werden groBe Gleichstromleistungen ge-
fordert, so wendet man meist Drehstrom-
Gleichrichterschaltungen an. Eine entspre-
chende Einwegschaltung wird im Bild 1.5 ge-
zeigt. Der aus dem Drehstrom-Liniendiagramm
abgeleitete Verlauf der gleichgerichteten Span-

L1 >—P——
L2 —P——
L3 >—P—— +
Bild 1.5. Drehstrom-
_ Einweggleichrichterschal-
N ning

r b 1

Bild 1.6. Liniendiagramm bei Drehstromgleichrichtung

a) Spannungsverlauf am Lastwiderstand; b) Stromverlauf
durch eine Diode

8

nung ist im Bild 1.6 dargestellt. Eine Gleich-
spannung noch geringerer Welligkeit entsteht
bei einer Drehstrom-Zweiweggleichrichterschal-
tung. Auch hier sind sowohl eine Gegentakt-
schaltung (Bild 1.7) als auch eine Briickenschal-
tung (Bild 1.8) moglich. Das Drehstrom-Linien-
diagramm wird im Bild 1.9 gezeigt. Es ist ge-
kennzeichnet, welche der sechs Dioden der
Briickenschaltung jeweils stromfiihrend ist. Die
Welligkeit der so entstandenen Gleichspannung
ist wesentlich geringer als bei Einphasengleich-
richterschaltungen.

i [N
Ll
L1
N
i
L2 g—
L3
DN
Vi
D
|Zal
p I
-+

Bild 1.7. Drehstrom-Gegentaktgleichrichterschaltung

N7 Vd&
L1 >——4 +
12— 1

Y. Y. NN

Bild 1.8. Drehstrom-Briickengleichrichterschaltung

Bild 1.9. Liniendiagramm der Spannung nach Dreh-
strom-Zweiweggleichrichtung



Mit der im Bild 1.10 dargestellten Spannungs-
verdopplerschaltung ist es moglich, bei Einpha-
sengleichrichtung eine gegeniiber der Wechsel-
spannung hohere Gleichspannung zu erzielen.
Wihrend der positiven Halbwelle wird der Kon-
densator CI iiber die Diode VI etwa auf den
Spitzenwert der Wechselspannung aufgeladen
(schwarze Strompfeile), wihrend der negativen
Halbwelle entsprechend C2 iiber V2 (rote
Strompfeile). Am Lastwiderstand ‘liegt die
Summe der Ladespannungen beider Kondensa-
toren. Diese miissen so bemessen sein, daB sie
sich wiahrend einer Periode nur sehr wenig iiber
den Lastwiderstand entladen. (Die Entladezeit-
konstante muB wesentlich gréBer als die Perio-
dendauer der Wechselspannung sein.)
+ V1

BT
E) +
-

vo G2,

1A
N
Bild 1.10. Spannungsverdopplerschaltung

Eine Spannungsverdopplung 148t sich auch er-
reichen, wenn man eine Schaltung nach
Bild 1.11 aufbaut. Diese Verdopplerschaltung
1dBt sich durch mehrmaliges Hintereinander-
schalten zu einer Vervielfacherschaltung erwei-
tern (Bild 1.12). Liegt am oberen Eingang
(Bild 1.11) die positive Halbwelle der Wechsel-
spannung, so wird CI iiber VI in der eingetrage-

TR
+ 1l 1
_II N
U~ 2 A E S
- -

Bild 1.11. Spannungsverdopplerschaltung als Grundstufe
der Spannungsvervielfacherschaltung

I 1A
) N

otk [j

Bild 1.12. Spannungsvervielfacherschaltung

nen Polaritdt aufgeladen. V2 ist wihrend dieser
Zeit gesperrt. Bei der folgenden negativen Halb-
welle am oberen Eingang wird C2 iiber V2 auf
die doppelte Spitzenspannung der anliegenden
Wechselspannung aufgeladen, da sich jetzt die
Ladespannung von CI zur angelegten Wechsel-
spannung addiert.

In Gerdten werden bevorzugt Siliziumgleich-
richter eingesetzt. Ihr Vorteil ist ein hoher Wir-
kungsgrad und ein geringes Volumen. Beim
praktischen Einsatz miissen einige Besonder-
heiten beachtet werden. Infolge ihrer geringen
Masse sind sie bereits gegen kurzzeitige Uberla-
stungen sehr empfindlich. Eine stoBweise Zu-
fuhr der Wiarmemenge Q muB nach

Q=mcAt (1.1)

eine hohere Temperaturzunahme bewirken als
bei einem Selengleichrichter mit einer ver-
gleichsweise viel hoheren Masse. Der bei Uber-
schreiten der Durchbruchspannung gegen 0
strebende Sperrwiderstand ist bei der Span-
nungsdimensionierung besonders zu beachten.
Es treten im Wechselspannungsnetz Uberspan-
nungsspitzen bis zur vielfachen Héhe der Nenn-
spannung mit einer Zeitdauer von einigen Mil-
lisekunden auf. Hervorgerufen werden sie durch
Schaltvorginge im Netz. Um Schidden an den
Siliziumgleichrichtern zu vermeiden, muB man
diese Uberspannung wirkungsvoll begrenzen
oder eine entsprechende spannungsmaBige
Uberdimensionierung vornehmen.

Die schiddliche Wirkung des Trigerstaueffekts
wird vermieden, wenn man parallel zu den Dio-
den die Reihenschaltung eines Kondensators
mit einem Widerstand oder nur einen Konden-
sator schaltet (Bild 1.13). Gleichzeitig werden
Uberspannungsspitzen anderer Ursachen wir-
kungsvoll begrenzt.

Bt
Bild 1.13. Schutz-
schaltung bei Silizium-
I—-‘ dioden

Der Trigerstaueffekt entsteht beim Ubergang
von der DurchlaB- zur Sperrichtung, da die La-
dungstriger erst von der Sperrschicht abgezogen
werden miissen. Hierzu ist eine bestimmte Zeit
erforderlich, wihrend der ein groBer Sperrstrom
flieBen kann. Nach Ablauf dieser Zeit erfolgt
der Ubergang abrupt, was bei Schaltungen mit
Induktivititen zu Uberspannungen fiihrt. Ein
weiches Umschalten gestatten Dioden mit soft
recovery Charakteristik.



Zusammenfassung

Die Gleichrichtung von Wechselspannung ist
zur Stromversorgung in elektronischen Geriten
erforderlich. Die Auswahl der Gleichrichter-
schaltung richtet sich nach der zuldssigen Wel-
ligkeit und dem Okonomisch vertretbaren Bau-
elementeaufwand. Bei der Einwegschaltung
wird eine Halbwelle der Wechselspannung, bei
der Zweiwegschaltung werden beide Halbwellen
ausgenutzt. Eine gegeniiber der Wechselspan-
nung hdhere Gleichspannung ermoglicht die
Spannungsverdopplerschaltung.

Fiir hohe Gleichstromleistungen sind Dreh-
strom-Gleichrichterschaltungen zu bevorzugen.
Bei Einsatz von Siliziumdioden sind deren be-
sondere Eigenschaften (geringe Wirmetrdghel,
hohe Uberspannungsempfindlichkeit) beson-
ders zu beachten.

1.3.
Schaltungen zur Glittung der
pulsierenden Gleichspannung

1.3.1.
Schaltung mit Ladekondensator

Eine einfache Moglichkeit zur Glédttung der pul-
sierenden Gleichspannung stellt der Einsatz ei-
nes Ladekondensators dar (Bild 1.14). Er wird
wihrend der ersten Halbwellen der pulsieren-
den Gleichspannung aufgeladen und gibt beim
Sinken der Gleichspannung seine Ladung an
den Lastwiderstand ab (Bild 1.15). Durch die
Diode flieBt nur dann ein Strom, wenn

uD=Ur\.—uc>0V (1.2)

ist. Die Zeitdauer des Stromflusses ist im
Bild 1.15 durch den doppelten StromfluBwinkel
gekennzeichnet. Der StromfluBwinkel © ist der
halbe Winkel des Stromflusses, bezogen auf die
ganze Periode 2 m. Wihrend der Sperrzeit ent-
ladt sich der Kondensator liber den Lastwider-
stand R;. Je groBer die Entladezeitkonstante

Tem = CRy (1.3)

ist, um so besser wird die Glittung der Gleich-
spannung sein. Eine hOher werdende Kapazitit
des Kondensators verringert den StromfluBwin-
kel ©, weshalb die Ladestromspitzen sehr hohe
Werte annehmen. Sie sind dabei nur durch den
Innenwiderstand der Gleichrichterschaltung be-
grenzt.
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R, =Ry, + Rp+ Ry (1.4)

Rr, = R, + i?R, (Transformatorwiderstand)

Ry, DurchlaBwiderstand der Diode

Ry eveatuell vorhandener zusitzlicher Vorwider-
stand.

Der Gleichrichter wird im Einschaltmoment
durch die Summe aus Verbraucher- und Lade-
strom belastet. Unmittelbar nach dem Einschal-
ten bedingt der noch ungeladene Kondensator
einen sehr hohen LadestromstoB. Dadurch wird
die maximale Kapazitdt des Ladekondensators
begrenzt.

Die auftretende Sperrspannung am Gleichrich-
ter wird durch den Kondensator ebenfalls er-
hoht (Bild 1.15). Nimmt man dabei fir den un-
giinstigsten Fall eine Aufladung des Kondensa-
tors auf den Spitzenwert der pulsierenden
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Bild 1.15. Darstellung der Strom- und Spannungsverlaufe
einer Gleichrichterschaltung mit Ladekondensator



Gleichspannung an, so tritt am Gleichrichter
eine maximale Spannung in Sperrichtung von

quu=2 \/2_ U.

auf.

Eine genaue Berechnung der Gleichspannung
am Ladekondensator und der verbleibenden
Welligkeit ist schwierig. In der Praxis bedient
man sich vielfach der in der Fachliteratur ange-
gebenen Diagramme. Hier soll nur eine Nihe-
rung zur Berechnung des Wechselspannungsan-
teils der Gleichspannung am Ladekondensator
angegeben werden. (Dieser Wechselspannungs-
anteil wird, wie auch in den nachfolgenden Be-
trachtungen, zur Vereinfachung als sinusformig
angesehen.)

(1.5)

U.
U~ —m————
42 pfR.C,

U_ Gleichspannung am Ladekondensator
p  Anzahl der Gleichrichterwege

f  Frequenz der Wechselspannung

R, Lastwiderstand

C,. Ladekondensator.

Beispiel

Eine Zweiweggleichrichterschaltung fiir 20 V wird mit
einem Widerstand von 200 Q belastet. Der Ladekon-
densator hat eine Kapazitit von 500 uF. Wie groB ist
die verbleibende Wechselspannung?

(1.6)

Gegeben: Gesucht:
U =20V U.

p =2

f =50Hz

R, =200Q

C. =500 uF

Ldsung:

U'\.:"—
4\/2_PfRL G
20V
U.~
4y2 .2.5053.2-102Q-5-10*A 5. V!
U. ~0,354V

Fiir die meisten praktischen Fille ist diese verblei-
bende Wechselspannung zu hoch. Eine weitere Er-
niedrigung der Welligkeit erreicht man mit Siebschal-
tungen.

1.3.2.
Siebschaltungen

Siebschaltungen werden vorrangig als LC-Sieb-
glied oder als RC-Siebglied ausgefiihrt

(Bild 1.16). Die Anordnung der Siebschaltung
innerhalb einer Gleichrichterschaltung wird
hdufig als Siebkette bezeichnet (Bild 1.17). Bei
der Wirkungsweise betrachtet man das Wech-
sel- und Gleichstromverhalten getrennt. In bei-
den Fillen handelt es sich um einen Span-
nungsteiler — fiir Wechselspannung aus der In-
duktivitdt L (bzw. Siebwiderstand Rg) und dem
Siebkondensator Cs, fiur Gleichspannung aus
dem Wicklungswiderstand der Induktivitit
(bzw. Siebwiderstand Rs) und dem Lastwider-
stand R, gebildet (Bild 1.18).

Lt
Y
[/7 [‘ .J_ U
'~ 2 —{ 2~
a)
K .
{ } <
4. RS
i) T 2
b)
Bild 1.16. Siebglieder
a) LC-Siebglied: b) RC-Siebglied
P T T
I |
U~ Y : Siebkette i Rl Y%
| |
Yl Emm

Bild 1.17. Anordnung der Siebkette innerhalb einer
Gleichrichterschaltung

4
‘z
&..
b I R
Y
£
%
& :[: R
Bild 1.18. Darstellung der Siebglieder als Wechselspan-
nungsteiler
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Das Wechselspannungsverhalten wird durch nutzen. Auf ihm ist der Siebfaktor in Abhéingig-
den Siebfaktor S gekennzeichnet: keit von dem Produkt aus L in H und C in pF
dargestellt. Parameter dieser Darstellung ist die

_ U~ Frequenz der der Gleichspannung iiberlagerten
S=—— |. 1.7
Uy~ Wechselspannung.
: Beispiel
Berechnung der Siebfaktoren Wie groB ist die Restwechselspannung am Ausgang
LC-Siebglied eines LC-Siebglieds mit L =10 H und C = 50 uF hin-

ter einer Einweggleichrichterschaltung, wenn die

Der oben beschriebene Wechselspannungsteiler Wechselspannung am Ladekondensator 5 V betrigt?

darf nur dann zur Berechnung herangezogen

werden, wenn der kapazitive Widerstand des Gegei’em Gesucht:
Siebkondensators sehr viel kleiner als der Last- g" B i OVH U~
widerstand ist und der Wicklungswiderstand der ¢ _ 50 uF
Induktivitdt gegeniiber deren induktivem Wi- r =1
derstand vernachlissigbar ist. Lisung:
Aus der Spannungsteilerregel folgt unter diesen sung:
Bedingungen: U, = U;SN X S~ w?LC
1 \2 U
wL ——— L
S _ Ul ~ - ( OJCS ) U2 (.02 LC
U, - 1 Uy~ 5V
wC. 3,142.10°s7 .10V -s-A"!'.50-107¢A.s.- V™!
s U,~ ~102 mV
wLlwC -1 Man erhilt das gleiche Ergebnis, wenn man das Pro-
wCs dukt aus L in H und C in pF bildet (hier 500), den
§= 1 Siebfaktor aus dem Nomogramm nimmt (hier 50) und
woC. dann U, - bestimmt:
S
v,.~2Y U, ~100 mV
S~|wLCs—1|. -~ ;~=100m
Fiir w2 LCs > 1 kann geschrieben werden RC-Siebglied
S ~ w!LCs |. (1.8) Die ndherungsweise Berechnung erfolgt auch
hier unter der Voraussetzung

Zur einfachen Bestimmung des Siebfaktors Xcs< Ry
kann man ein Nomogramm nach Bild 1.19 be-

S= ,
300 ‘
!
100
,\@"“f
4
50 v
o S =
(é
20 /r /
e < — S~ R C+1
/ Fiir R2w?C2 > 1 k i i
S 20350 700200 FuF 7000 u sfﬂ s > 1 kann vereinfacht geschrieben
LC— werden:
Bild 1.19. Nomogramm zur Bestimmung des Siebfaktors ~
eines LC-Siebgliedes S~wRsCs |- 1.9)
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Ein Nomogramm zur Bestimmung des Siebfak-

tors eines RC-Siebglieds ist im Bild 1.20 darge-
stellt.

700 /
150
S

20 -

10} / —

A / |
5 0 20 50 700 200 kQuF 1000

RC—=

Bild 1.20. Nomogramm zur Bestimmung des Siebfaktors
eines RC-Siebgliedes

Beispiel

Wie ‘groB ist der erforderliche Siebwiderstand eines
RC-Siebglieds hinter einer Zweiweggleichrichter-
schaltung mit einem Siebkondensator von 50 uF bei
einem geforderten Siebfaktor von 50?

Gegeben: Gesucht:
Cs = 50 pF R

p =2

S =50

Losung:

Aus dem Nomogramm entnimmt man fir S = 50 und
S=100 Hz das Produkt R,q C,,r zu 80

80

R ~

k) 50
R =1,6kQ

An diesem Losungsbeispiel erkennen wir, daB
verhiltnismidBig groBe Widerstandswerte erfor-
derlich sind. Die am Siebwiderstand abfallende
Gleichspannung und die damit verbundene
groBe Verlustleistung erméglichen den wirt-
schaftlichen Einsatz eines RC-Siebglieds nur
bei kleinen Laststromen (Vorverstirker, Mikro-
phonverstirker).

Beispiel

Dem RC-Siebglied des vorigen Losungsbeispiels soll
ein Gleichstrom von 3 mA entnommen werden. Wie
groB sind der Spannungsabfall und die Verlustlei-
stung am Siebwiderstand?

Gegeben: Gesucht:
I- =3mA U
R =16kQ Py

Losung:

U =1IR

U =3mA-1,6kQ

U =48V

PV=FR

Py =9-107%A2.1,6-10°Q
Py = 14,4 mW

Mehrgliedrige Siebkette

Erreicht man mit einem Ladekondensator und
einem Siebglied keine ausreichend niedrige
Welligkeit, so schaltet man mehrere Siebglieder
zu einer mehrgliedrigen Siebkette hintereinan-
der (Bild 1.21).

Rs1 Rsz
| e W

Ur~l st :I[' Ur—l Gs2 L

Bild 1.21. Mehrgliedrige RC-Siebkette

= U = U
§= g5 Uy =5
~U-S U _
= 7S
‘S= S1S2 (110)

Der Gesamtsiebfaktor ergibt sich als Produkt
aus den Einzelsiebfaktoren, wenn die Voraus-
setzung Rg, » X5 erfiillt ist. Mehrgliedrige
RC-Siebketten wendet man gern zur Einspa-
rung der teuren und volumindsen Siebdrossel in
Rundfunk- und Fernsehgeridten an. Nach dem
ersten Siebglied (mit niedrig bemessenem Sieb-
widerstand) entnimmt man den Strom fiir die
Endstufe (hochster Laststrom, geringste Anfor-
derung an die Welligkeit); am Ende des zweiten
oder dritten Siebglieds mit hochohmigem Sieb-
widerstand erhélt man eine Gleichspannung &u-
Berst niedriger Welligkeit bei kleinstem Last-
strom fiir brummempfindliche Vorverstirkerstu-
fen.

Spezielle Siebschaltungen

Wie bereits erldutert, wird bei Einsatz eines La-
dekondensators der Gleichrichter nur wihrend
einer kleinen StromfluBzeit vom Strom durch-
flossen. Wihrend dieser kurzen Zeit ist der den
Gleichrichter durchflieBende Strom viel héher
als der eigentliche Laststrom (s. Bild 1.15). Ein
weiterer Nachteil des Ladekondensators ist die
Erh6hung der Spannungsbelastung des Gleich-
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richters. Die genannten Nachteile treten nur
vermindert ein, wenn man den Einsatz eines
Ladekondensators umgeht und dafiir die Sieb-
induktivitit mit nutzt (Bild 1.22). Da hier die
Induktivitdt als Energiespeicher benutzt wird,
sind ausreichend groBe Induktivitdten erforder-
lich. Die auftretende groBere Brummspannung
mufBl durch eine entsprechende Dimensionie-
rung der Siebkette ausgeglichen werden.

L

Y.

Yo

<
Il
"

)

>

Bild 1.22. Siebschaltung ohne Ladekondensator

Teilweise werden auch Transistoren zur Sie-
bung eingesetzt (Bild 1.23). Okonomisch ver-
tretbar wird diese Schaltung, wenn billige Lei-
stungstransistoren zur Verfligung stehen. An sie
werden keinerlei Anforderungen beziiglich ihrer
Grenzfrequenz gestellt. Um die Wirkungsweise
dieser Schaltung zu erldutern, wurde sie in eine
Darstellung gemidB Bild 1.24 umgezeichnet.
Man erkennt, daB iiber Ry der erforderliche Ba-
sisstrom zugefiihrt und in Verbindung mit R2
und dem Kondensator das Basispotential weit-
gehend konstant gehalten wird. R2 kann auch
durch eine Z-Diode ersetzt werden. Der Lastwi-
derstand liegt in der Emitterleitung; er verur-

Tafel 1.1. Siebschaltungen

sacht hier eine sehr starke Gleichstromgegen-
kopplung des Transistors. Liegt beispielsweise
die positive Halbwelle der Brummspannung am
Eingang, so tritt eine geringfligige Stromerho-
hung durch den Lastwiderstand auf. Als Folge
steigt das Emitterpotential, und die wirksame
Basis-Emitter-Spannung sinkt. Der DurchlaBwi-
derstand des Transistors und damit der Span-
nungsabfall an ihm werden erhdht. Der Siebfak-
tor dieser Schaltung hidngt von dem Siebfaktor
des RC-Gliedes (Ry, C) und den Transistorda-
ten ab. Bei hoher Stromverstirkung des Transi-

<

3
Pe

Ry

I ‘T

Bild 1.23. Einsatz eines Transistors zu Siebung

Upn

o
1l
"

Bild 1.24. Zur Wirkungsweise der Siebung mit Transistor

Bezeichnung Schaltung Berechnung des Vor- und Nachteile
Siebfaktors
LC-Siebglied L S=w?’LC hoher Siebfaktor, Sieb-
— ¢ dr9s§el ist teuer und volu-
C = minds, verursacht magne-
S tische Storfelder
4 <
RC-Siebglied Rs S~wRC guter Siebfaktor bei ge-
1< ringem Aufwand, hoher
== Gleichspannungsabfall und
> hohe Verlustleistung am
Siebwiderstand
Transistor-
siebglied sehr hoher Siebfaktor,

Leistungstransistor er-
forderlich
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stors kann der Siebfaktor des RC-Gliedes sehr
groB gewdhlt werden (groBes R), wodurch eine
hohe Glittung des Emitterstroms erreicht wird.
In Tafel 1.1 sind die Siebschaltungen iibersicht-
lich gegeniibergestelit.

Zusammenfassung

Die erforderliche Gldttung der gleichgerichteten
Spannung erfolgt meist mit Hilfe eines Lade-
kondensators und einem nachgeschalteten Sieb-
glied. Die hochstmogliche Kapazitidt des Lade-
kondensators wird durch die-auftretenden Lade-
stromspitzen begrenzt. Mit LC-Siebgliedern er-
reicht man hohe Siebfaktoren bei niedrigem
Spannungs- und Leistungsverlust. Beim Ver-
zicht auf die teure und groBe Siebdrossel ent-
steht beim RC-Siebglied der Nachteil hoher
Spannungs- und Leistungsverluste. RC-Sieb-
glieder sind deshalb nur bei niedrigen Laststro-
men fir hohe Siebfaktoren wirtschaftlich aus-
fihrbar. Haufig wendet man die Hintereinan-
derschaltung mehrerer RC-Siebglieder zu einer
Siebkette an.

Die Wirkung des Siebkondensators kann man
durch Einsatz von Transistoren wesentlich erho-
hen.

1.4.
Stabilisierungsschaltungen

1.4.1.
Allgemeines

Fiir viele elektronische Gerite wird eine kon-
stante Betriebsspannung gefordert. Betriebs-
spannungsschwankungen treten als Folge von
Netzspannungsschwankungen, Anderungen der
Umgebungstemperatur oder Belastungsinde-
rungen auf.

Eine Konstanthaltung der Spannung ist mit
steuerbaren Bauelementen oder mit Bauele-
menten, deren Strom-Spannungs-Kennlinie

14 1

Bild 1.25. Kennlinien
__ nichtlinearer
U  Bauelemente

nichtlinear ist, méglich. Bauelemente mit gerin-
gem Wechselstromwiderstand (Bild 1.25, Kenn-
linie 1) eignen sich besonders zur Spannungs-
stabilisierung, solche mit hohem Wechselstrom-
widerstand (Bild 1.25, Kennlinie 2) zur Strom-
stabilisierung.

Der Grad der Stabilisierung wird durch den Sta-
bilisierungsfaktor S, beschrieben:

A (1.11)
U,
1.4.2.

Stabilisierungsschaltung mit Z-Diode

Der nahezu senkrecht verlaufende Teil der
Kennlinie einer Z-Diode wird zur Stabilisierung
genutzt. Die stabilisierende Wirkung dieser
Schaltung (Bild 1.26) wird in einer grafischen
Darstellung des Stromkreises besonders an-
schaulich. Zunichst soll die Konstruktion fir
den lastseitigen Leerlauffall erfolgen (R, > Ry).
Als passiven Zweipol betrachtet man das Bau-
element mit der nichtlinearen U-I-Kennlinie,
hier die Z-Diode. Der Widerstand Ry wird zu-
sammen mit der Eingangsspannung U, als akti-
ver Zweipol aufgefaBt. Die entstehende Kennli-
nie dieses aktiven Zweipols wird hiufig als Wi-
derstandsgerade bezeichnet. Fiir zwei mogli-
chen Eingangsspannungen ist die Konstruktion
im Bild 1.27 dargestellt. Die Schnittpunkte der
Kennlinien des aktiven Zweipols und der Z-
Dioden-Kennlinie ergeben die beiden mogli-
chen Spannungen an der Z-Diode und damit die
mogliche Ausgangsspannungsschwankung bei

Ry 1 4,

—{F -
;|
Y l i\ l/zl R, Bild 1.26.
Z-Dioden-Stabili-
- satorschaltung

45,

Upoar U

U7/77/h Imax

Bild 1.27. Darstellung der stabilisierenden Wirkung an
der Kennlinie der Z-Diode
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vorgegebener Eingangsspannungsschwankung.
Gleichzeitig ist zu erkennen, daB die Anderung
der Eingangsspannung zu einer groBen Strom-
anderung A, gefiihrt hat. Die stabilisierende
Wirkung beruht folglich auf der durch AI, her-
vorgerufenen Anderung des Spannungsabfalls
am Vorwiderstand. Dieser muB dabei so bemes-
sen sein, daB der Schnittpunkt seiner Geraden
mit der Z-Dioden-Kennlinie stets im Arbeitsbe-
reich derselben liegt.

Im folgenden wird zunichst ein grafisches Lo-
sungsverfahren zur Bestimmung des erforderli-
chen Wertes des Vorwiderstands und der maxi-
malen Spannungsidnderung besprochen. Eine
entsprechende Verfahrensweise ist auch bei vie-
len anderen Aufgaben der Elektronik anwend-
bar (z. B. Bestimmung der Widerstinde zur Ar-
beitspunkteinstellung am Transistor). Im Nor-
malfall ist die Z-Diode durch einen Lastwider-
stand belastet. Es muB deshalb die resultierende
Kennlinie dieser Parallelschaltung aus Z-Diode
und Lastwiderstand konstruiert werden. Da sich
bei einer Parallelschaltung fiir eine vorgegebene
Spannung die Teilstrome addieren, findet man
zu jedem Spannungswert im Kennlinienfeld
den zugehorigen Stromwert durch Addition der
Stromwerte der Z-Dioden-Kennlinie und der
Widerstandskennlinie des Lastwiderstands
(Bild 1.28).

Man verfihrt bei der Konstruktion so, da8 man
zunichst die Kennlinie der Z-Diode darstelilt
und dann die U-I-Kennlinie des Lastwider-
stands eintrdgt. Fiir einige Spannungswerte be-
stimmt man grafisch den Strom durch den Last-
widerstand und die Z-Diode, wobei die Addi-
tion der Strome bei der jeweiligen Spannung
die Punkte fiir die resultierende Kennlinie der
Parallelschaltung ergeben (im Bild 1.28 rot ein-
getragen). Die Widerstandsgerade des Vorwider-
stands legt man so, daB bei der kleinsten Ein-
gangsspannung die Widerstandsgerade um den
minimalen Z-Strom oberhalb des Knickes der

/
Ufmcu
R ,'/resu/l/‘e/'ende Kennlinie
Ulmin "
R, i R

U7min U7ma.: 14

Bild 1.28. Grafische Bestimmung der erforderlichen
Grdfle des Vorwiderstandes
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resultierenden Kennlinie verlduft und nach Par-
allelverschiebung bei der gréB8ten Eingangsspan-
nung das durch den maximal zulédssigen Z-Dio-
den-Strom bestimmte obere Ende der resultie-
renden Kennlinie nicht liberschritten wird. Soll
die Schaltung auch bei Lastausfall sicher arbei-
ten, dirfte die Widerstandsgerade das obere
Ende der Z-Dioden-Kennlinie nicht iiberschrei-
ten. Wenn beide Bedingungen eingehalten sind,
ist die Z-Diode fiir dén vorgegebenen Fall ein-
setzbar. Den Wert des Vorwiderstands ermittelt
man entweder aus der Steigung der Wider-
standsgeraden oder aus ihrem Schnittpunkt mit
der Stromachse.

Die Ausgangsspannungsschwankung hingt
stark vom Verhiltnis der Eingangsspannung zur
Z-Dioden-Spannung ab. Man wibhlt fiir die Ein-
gangsspannung etwa den 2- bis 4fachen Wert
der zu stabilisierenden Spannung.

Beispiel

Es ist eine Spannung von 6,2 V bei einem Laststrom
von 10 mA zu stabilisieren. Die Betriebsspannung be-
trage 20V mit der relativen Schwankung
AU/U= £20%. Die Umgebungstemperatur der Z-
Diode sei f, = 50 °C. Es sind eine geeignete Z-Diode
und der erforderliche Vorwiderstand zu bestimmen.
Die Z-Diode soll auch bei Lastausfall nicht iiberlastet
sein. Welcher Stabilisierungsfaktor wird erreicht?

Gegeben: Gesucht:

U,=62V geeignete Z-Diode

I, =10 mA geeigneter Vorwiderstand

U =20V t20% Ausgangsspannungs-
schwankung

Stabilisierungsfaktor

Graphische Losung:

Aus dem Katalog entnimmt man als geeignete Z-
Diode SZX 19/6,2 mit den fur die Lésung benétigten
Grenz- und Kennwerten: r; < 35Q; P, = 500 mW
bei t, = 25 °C; Ry, = 0,3 K/mW; t,,, = 175 °C. Unter
Vernachldssigung der Auslieferungstoleranz ist aus
den Katalogangaben die Z-Dioden-Kennlinie darstell-
bar. Thre Steigung wird durch r; bestimmt. Der
hochstzuldssige Strom ergibt sich aus der zulidssigen
Verlustleistung unter den vorgegebenen Randbedin-
gungen.

t,—t, _ (175-50)K - mW

Py = =416 mW

© = "R 03K 6m
P, _ 416 mW

Liman = 22t = 22 W _ 679 mA

me Ty 62V

Die resultierende Kennlinie ist im Bild 1.29 rot darge-
stellt. Zundchst werden die Grenzen fir R, bestimmt.
Bei R,ni, darf im vorliegenden Fall bei der hochsten
Betriebsspannung und Wegfall der Last der hochstzu-
lassige Z-Diodenstrom nicht iiberschritten werden
(obere gestrichelte Linie) und bei R,,, sollte bei der
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Bild 1.29. Konstruktive Ermittlung des Vorwiderstandes

kleinsten Betriebsspannung ein Mindeststrom durch
die Z-Diode flieBen (untere gestrichelte Linie). R,
muB somit in den Grenzen zwischen 240 Q und
680 Q liegen. Soll aus 6konomischen Griinden ein
moglichst hoch tolerierter Widerstand (Reihe E6) ver-
wendet werden, wire ein Widerstand 470 Q + 20 %
einsetzbar (Toleranzbereich: 376 Q... 564 Q). Fiir
seinen Nennwert ist die Ausgangsspannungsschwan-
kung graphisch ermittelt (0,6 V).

Die am Vorwiderstand auftretende Verlustleistung er-
reicht bei maximaler Eingangsspannung sowie
kleinstmoglichem Wert von R, ihren Hochstwert.

P. = (Ulmu - Uz)2 ~ (24 V-6,2 V)’
! Rvmin 376 Q

Damit ist ein Widerstand einzusetzen, der auch bei
50 °C mit mindestens 0,84 W belastbar ist (z. B. Wi-
derstand der KenngroBe 25,518).

Der Stabilisierungsfaktor ergibt sich zu

_AUJU, _ 8V/20V _
Y AUYU, 06V/62V

Rechnerische Losung:

Fiir den Vorwiderstand betrachtet man dazu die be-
reits genannten Grenzbedingungen. [Zur Vereinfa-
chung wird bei allen Berechnungen von einer kon-
stanten Z-Dioden-Spannung ausgegangen (hier
6,2 V). Die Ergebnisse sind entsprechend zu runden.]
Fiir den groBten zulidssigen Vorwiderstand folgt

Re - Umn=Uz _ 16V-62V
Ve L 4 Iyme 10 mA+ 5 mA

Der kleinstzuldssige Widerstand ergibt sich zu

Re = Vieu=Uz 24V-62V
Vemin 67,2 mA

Mit diesen beiden Grenzwerten kann wiederum ein
geeigneter Widerstand ausgewihlt werden.

Die maximale Ausgangsspannungsschwankung bei
angeschlossener Last ergibt sich zu

=084W (1.12)

=653Q. (1.13)

=264Q. (1.14)

1 Zmax

Umu_U Urnin—U
AU,zAerza( ‘RV 2 _ ‘Rv ’)rz (1.15)-
8V
AU, ~ 2. ~ Y
2~ 470 352~ 059

Stabilisierungsfaktor: S, = 4,2

Neben Z-Dioden werden zur Spannungsstabili-
sierung auch in DurchlaBrichtung betriebene
Dioden verwendet, da diese nach Uberschreiten
der Schleusenspannung einen geringen diffe-
rentiellen Widerstand haben. Mit einer Silizi-
umdiode 148t sich eine stabilisierte Spannung
von 0,7 V erreichen, bei Reihenschaltung meh-
rerer Dioden ganzzahlige Vielfache von 0,7 V.

1.4.3.
Elektronische Stabilisierungsschaltungen

Fiir die Betriebsspannungsversorgung vieler Ge-
rite reicht die mit Z-Dioden erreichbare Stabili-
sierung der Gleichspannung nicht aus. Eine we-
sentlich bessere Konstanz der Ausgangsspan-
nung (Erniedrigung des Innenwiderstands der
Ersatzspannungsquelle) ist mit elektronischen
Stabilisierungsschaltungen zu erreichen. Dabei
konnen sowohl stetige Regler als auch Schaltreg-
ler eingesetzt werden.

Stetige Regler

Es sind zwei Schaltungsvarianten moglich:

® Der Stelltransistor wird als steuerbarer Vor-
widerstand in Reihe mit dem Lastwiderstand
(Reihenregelung) geschaltet (Bild 1.30).

N4
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Bild 1.31. Prinzip der Parallelregelung
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@ Ein fester Vorwiderstand wird in Reihe zu
dem parallel zum Lastwiderstand liegenden
Stelltransistor geschaltet (Parallelregelung),
der hier als steuerbarer Belastungswiderstand
wirkt (Bild 1.31).

In beiden Schaltungen wird die Ausgangsspan-

nung mit einer Vergleichsspannung U, (Refe-

renzspannung) verglichen und die Abweichung
vom Sollwert dem Verstdarker zugefiihrt, der den

Stelltransistor steuert.

Die Aufgabe des Stelltransistors der Reihenre-

gelung ist aus seinem Kennlinienfeld (Bild

1.32) erkennbar. Es zeigt die Verhiltnisse bei

konstantem Laststrom, wobei die Widerstandsge-

rade des Lastwiderstands sowohl fiir die Nenn-
eingangsspannung als auch flir die minimale
und die maximale Eingangsspannung darge-
stellt ist. Bei konstantem Laststrom wird der je-
weilig erforderliche Arbeitspunkt durch die

Schnittpunkte einer horizontalen Linie fiir den

Nennlaststrom mit den einzelnen Widerstands-

geraden fixiert. Am Lastwiderstand liegt dann

jeweils die gleiche Spannung an. Bei konstanter

Eingangsspannung und veridnderlichem Last-

strom ergeben sich die Verhiltnisse nach Bild

1.33. Soll die Ausgangsspannung trotz schwan-

kender Last (gekennzeichnet durch drei Wider-

standsgeraden mit unterschiedlicher Steigung)
konstant bleiben, so mufl im Abstand der Aus-
gangsspannung von der Betriebsspannung eine

Vertikale eingetragen werden, deren Schnitt-

punkte mit den Widerstandsgeraden auch hier

die erforderlichen Arbeitspunkte fixieren. Die
selbsttitige Einstellung der geforderten Arbeits-
punkte mufl iiber den Regelverstiarker am Stell-
transistor erfolgen. Bild 1.34 zeigt eine kom-
plette Schaltung. Die Vergleichsspannung wird
durch eine Z-Diode erzeugt und bildet das

Emitterpotential des Verstirkertransistors. Die

Ausgangsspannung wird {iber einen Spannungs-

teiler der Basis des Verstdrkertransistors zuge-

fiihrt. Dessen wirksame Basis-Emitter-Span-
nung ist folglich die Differenz zwischen Ver-
gleichs- und Ausgangsspannung. Der Arbeitswi-
derstand des Verstidrkertransistors bildet gleich-

zeitig den Basisvorwiderstand des Stelitransi- -

stors. Je nach Abweichung der Ausgangsspan-
nung vom Sollwert wird sich ein bestimmter
Spannungsabfall am Widerstand Ry einstellen,
wodurch der Basisstrom des Stelltransistors ge-
steuert wird.

Wenn die Ausgangsspannung durch duere Ein-
fliisse etwas steigt, dann wird auch die Steuer-
spannung am Verstarkertransistor groBer. Sein
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Kollektorstrom steigt, wodurch das Basispoten-
tial am Stelltransistor sinkt und sich dessen
DurchlaBwiderstand erhoht. Damit wird einer
Erhéhung der Ausgangsspannung entgegenge-
wirkt. Sie bleibt nahezu konstant. Es liegt hier
eine Regelung vor, bei der aus der Abweichung
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Bild 1.32. Arbeitspunkte des Stelltransistors bei konstan-
ter Last und verdnderlicher Eingangsspannung
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Bild 1.33. Arbeitspunkte des Stelltransistors bei konstan-
ter Eingangsspannung und verdnderlichem Lastwiderstand
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Bild 1.34. Grundschaltung des Spannungsstabilisators



der Ausgangsspannung vom Sollwert die fiir den
Stelltransistor erforderliche Stellgr6B8e gewon-
nen wird.

ey
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Bild 1.35. Spannungsstabilisator mit verbesserter Stabili-
sierung
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Bild 1.36. Vereinfachte Darstellung des Arbeitsbereichs
des Stelltransistors

Bild 1.37. Stabilisierungsschaltung mit elektronischer Si-
cherung

Die Giite der Stabilisierung hdngt wesentlich
von der Verstdarkung der Ausgangsspannungsdif-
ferenz und von der Konstanz der Vergleichsspan-
nung ab. Eine hohe Spannungsverstirkung des
Verstirkertransistors setzt einen hochohmigen
Arbeitswiderstand desselben voraus. Zur Anpas-
sung dieses hochohmigen Widerstands an den
niederohmigen Eingangswiderstand des Stell-
transistors fligt man einen Transistor (oder
mehrere) in die Schaltung ein (Bild 1.35).
Besondere Aufmerksamkeit ist der Temperatur-
abhingigkeit der Vergleichsspannung zu wid-
men. Niedrige Temperaturbeiwerte und diffe-
rentielle Widerstinde haben Z-Dioden mit ei-
ner Durchbruchspannung um 6 V. Des weiteren
ist darauf zu achten, daB die Vergleichsspan-
nung nur geringfligig niedriger als die stabili-
sierte Ausgangsspannung ist, damit moglichst
die volle Ausgangsspannungsschwankung an
der Basis des Verstirkertransistors wirksam
wird:

Die am Stelltransistor auftretende Verlustlei-
stung bestimmt den maximal moglichen Last-
strom. Bild 1.36 zeigt den zu erwartenden Aus-
steuerbereich des Stelltransistors, abgeleitet aus
der Vereinigung der Bilder 1.32 und 1.33. Die
Punkte A und B ergeben sich fiir den groBten
Laststrom, die Punkte C und D fiir den gering-
sten Laststrom bei jeweils maximaler Eingangs-
spannungsschwankung. Der geringste Laststrom
muB groBer als der bei der groBten Kristalltem-
peratur vorliegende Reststrom des Stelltransi-
stors sein. Um auch bei Leerlauf eine einwand-
freie Funktion der Schaltung zu haben, wird an
die Ausgangsklemmen eine Vorlast angeschlos-
sen.

Zum Schutz des Stelltransistors vor Uberla-
stung wird eine elektronische Sicherung in die
Schaltung eingefiigt. Aus der Vielzahl der
Schaltungsvarianten seien einige typische Ver-
treter ausgewihit. Bild 1.37 zeigt eine Schal-
tung, bei der ein zusitzlich in den Verstdarker
eingefiigter Transistor den Uberlastungsschutz
ibernimmt. Die Widerstinde sind so einge-
stellt, daB bei normaler Belastung der Siche-
rungstransistor gesperrt ist. Steigt der Laststrom
und damit der Spannungsabfall am Widerstand
R iiber die zuldssige Grenze an, so flieBt durch
den Sicherungstransistor ein Strom, wodurch
der Basisstrom des Stelltransistors erniedrigt
und dessen DurchlaBwiderstand erhoht wird.
Ein Sinken der Ausgangsspannung ist die
Folge. Bei ausgangsseitigem KurzschluB ist zur
Offnung des Sicherungstransistors nur ein ge-
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ringer Laststrom erforderlich, weil dann der
volle Spannungsabfall am Widerstand als Steu-
erspannung wirksam wird. Es stellt sich ein we-
sentlich unter dem Nennlaststrom liegender
KurzschluBstrom ein. Die entstehende Last-
kennlinie wird im Bild 1.38 gezeigt. Nach Weg-
fall der Uberlast geht die Schaltung selbsttitig
auf ihre urspriingliche Ausgangsspannung zu-
riick. Diese Kennlinie bezeichnet man als Fold-
back-Kennlinie.

Uy

Iy I
Bild 1.38. Lastkennlinie der Schaltung nach Bild 1.37

Eine weitere Schaltung arbeitet mit einem Flip-
Flop (s. Abschn. 5.4.), der nach Uberschreiten
eines bestimmten Laststroms in seine zweite
stabile Lage kippt und iiber einen zusitzlichen
Entkopplungstransistor den  Stelltransistor
sperrt. Nach Wegfall der Last muf3 durch einen
von Hand betitigten Taster der Flip-Flop zu-
riickgeschaltet werden. Diese Schaltung gestat-
tet die sichere Kontrolle, ob wihrend des Betrie-
bes eine Uberlast vorgelegen hat.

Bei einer dritten Variante wirkt die Schaltung
nach Erreichen eines Hochststroms stromstabi-
lisierend. Mit kleiner werdendem Lastwider-
stand geht bei konstant bleibendem Strom die
Ausgangsspannung gegen 0. Bei dieser Schal-
tung steigt jedoch bei KurzschluB die Verlust-
leistung am Stelltransistor erheblich an.

Aus der Darstellung im Bild 1.36 wird ersicht-
lich, daB bei hohen Laststromen eine hohe Ver-
lustleistung am Stelltransistor auftritt. Wendet
man die Parallelregelung nach Bild 1.31 an, so
entsteht gerade bei maximaler Last die mini-
male Verlustleistung am Stelltransistor. Diese
Gerite sind kurzschluBfest. Die Wirkungsweise
soll anhand des Bildes 1.39 beschrieben werden.
Man geht von der Annahme aus, daB sich die
Ausgangsspannung etwas erhOht. Der dann gro-
Ber werdende Spannungsabfall am Vorwider-
stand der Z-Diode bewirkt ein Ansteigen des
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Bild 1.39. Spannungsstabilisierung mit Paralleltransistor

Basisstroms durch den Verstirkertransistor, wo-
durch auch der Kollektorstrom des Stelltransi-
stors steigt. Der den Vorwiderstand durchflie-
Bende Strom wird deshalb groBer, und der
Spannungsabfall am Vorwiderstand steigt. Die
Ausgangsspannung bleibt weitgehend konstant.
Die maximale Verlustleistung am Paralleltransi-
stor tritt bei ausgangsseitigem Leerlauf und ma-
ximaler Eingangsspannyng auf.

Gewinnt man die Steuerspannung fiir den Ver-
stirkertransistor nicht aus der Differenz der
Ausgangsspannung mit der Vergleichsspan-
nung, sondern aus der Differenz einer vom
Laststrom abhidngigen Spannung mit einer Ver-
gleichsspannung, dann entsteht eine Stromstabi-
lisierung  (Stromkonstanthaltung). Das ent-
spricht einer Stromquelle, die auch als Span-
nungsquelle mit sehr hohem Innenwiderstand
aufgefaBBt werden kann. Die Wirkungsweise soll
anhand des Bildes 1.40 erldutert werden. Steigt
der Laststrom, so steigt auch der Spannungsab-
fall am Widerstand R. Die Steuerspannung am
Verstirkertransistor wird groBer und bewirkt in
bekannter Weise ein Sinken des Basisstroms am
Stelltransistor. Der Kollektorstrom des Stell-

]
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Bild 1.40. Stromstabilisierungsschaltung



transistors zeigt somit das Bestreben zu sinken.
Der Laststrom bleibt weitgehend konstant.
Eine elektronische Spannungsstabilisierung 1d8t
sich auch problemlos mit integrierten Schalt-
kreisen realisieren. Bild 1.41 zeigt eine stark
vereinfachte Darstellung. Besondere Aufmerk-
samkeit wird bei diesen integrierten Schaltkrei-
sen der Erzeugung der Referenzspannung ge-
widmet. Die zugehorige Schaltung baut auf den
Grundelementen der integrierten Verstarker-
schaltungen auf, die erst im Abschn. 3. behan-
delt und hier nicht naher betrachtet werden.
Die Referenzspannung wird dem nichtinvertie-
renden Eingang (mit positiver werdender Ein-
gangsspannung wird auch die Ausgangsspan-
nung positiver) eines Differenzverstarkers zuge-
fiilhrt. Uber einen externen Spannungsteiler
RI/R2 wird die geteilte Ausgangsspannung an
den invertierenden Eingang (mit positiver wer-
dender Eingangsspannung wird die Ausgangs-
spannung negativer) angeschlossen. Die ver-
stirkte Differenz zwischen Ausgangs- und Refe-
renzspannung wird zur Steuerung des Stelltran-
sistors genutzt. Steigt beispielsweise die Aus-
gangsspannung, so steigt auch der Spannungs-
abfall an R2; der Ausgang des Differenzverstir-
kers wird negativer; der DurchlaBwiderstand des
Stelltransistors steigt — damit wird einer Erho-
hung der Ausgangsspannung entgegengewirkt.
Die Schaltung unterscheidet sich in ihrem
grundsitzlichen Aufbau nicht von der Schal-
tung nach Bild 1.34.

Bild 1.41. Schaltung zur elekironischen Spannungsstabili-
sierung mit integriertem Schaltkreis

Der im Bild 1.41 rot eingetragene, extern zuge-
schaltete Widerstand dient in Verbindung mit
dem Transistor als Uberlastungsschutz. Beim
Erreichen eines bestimmten Ausgangsstroms
wird der Strombegrenzungstransistor geoffnet.

Der ihn durchflieBende Strom fiihrt zu einer Er-
niedrigung des Basisstroms des Stelltransistors;
die Schaltung wirkt jetzt stromstabilisierend.
Der extern zuzuschaltende Kondensator dient
der Frequénzgangkompensation (s. Abschnitt
3.4)). Fir den Schaltkreis MAA 723 sind im
Bild 1.41 die Schaltkreisanschliisse eingetragen.
Ist der zuldssige Laststrom des Schaltkreises
niedriger als der geforderte Laststrom, kann ein
zusitzlicher Stelltransistor extern zugeschaltet
werden (Bild 1.42).
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Bild 1.42. Zusdtzlicher externer Stelltransistor zum Stabi-
lisierungsschaltkreis

Die innere Stromversorgung des integrierten
Schaltkreises kann an die zu stabilisierende
Eingangsspannung angeschlossen werden, wenn
diese in den fiir den integrierten Schaltkreis zu-
lassigen Grenzen liegt. Ist dies nicht der Fall, so
ist die geforderte Betriebsspannung gesondert
zuzufiihren. Ist eine stabilisierte Ausgangsspan-
nung gefordert, die kleiner als die im integrier-
ten Schaltkreis erzeugte Referenzspannung ist,
so wird die Referenzspannung iiber einen Span-
nungsteiler geteilt dem Differenzverstiarker zu-
gefiihrt.

Eine flir den Anwender besonders bequeme Va-
riante stellen die integrierten Festspanningsreg-
ler und die Floatingregler dar. Sie verfiigen iiber
lediglich drei Anschliisse (Eingang, Ausgang,
Masse bzw. EinstellanschluB fiir die Ausgangs-
spannung) und bendtigen nur eine minimale
AuBenbeschaltung. Gleichzeitig konnen ver-
schiedene Schutzschaltungen integriert sein
(z. B. Uberstromschutz, thermischer Uberlast-
schutz, Schutz vor Uberspannungen). Eine Un-
terbringung auf der zu versorgenden Leiter-
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platte wird damit bequem méglich. Im zentra-
len Stromversorgungsteil ist dann nur noch die
Gleichrichterschaltung und der Ladekondensa-
tor vorzusehen. ’

Zu den Festspannungsreglern gehéren z. B. die
Schaltkreise MA 7805 und MA 7812 von Tesla
(fir 5 und 12 V). Die genannten Schaltkreise
verfiigen iiber einen internen KurzschluBschutz
mit einer Fold-back-Kennlinie und einen inter-
nen Wirmeschutz, der bei zu stark ansteigender
Kristalltemperatur ¢ (z. B. als Folge unzurei-
chender Kiihlung oder zu hoher Umgebungs-
temperatur ¢,) die entnehmbare Leistung be-
grenzt. Bild 1.43 zeigt eine Schaltung mit ei-
nem derartigen Schaltkreis und der oft zweck-
miBigen AuBenbeschaltung. Der Parallelkon-
densator am Ausgang verbessert das Regelver-
halten bei Lastschwankungen, sollte aber nach
Herstellerangaben einen Wert von 2,2 uF nicht
iberschreiten. Treten, durch die zu versorgende
Schaltung bedingt, hhere Kapazititswerte zwi-
schen Ausgangsklemme und Masse auf, ist zum
Schutz des Schaltkreises die *eingezeichnete
Diode zwischen Ausgang und Eingang zu schal-
ten. Der Kondensator zwischen Eingang und
Masse (etwa 1 uF) vermindert eine eventuelle
Schwingneigung des Schaltkreises. Beide Kon-
densatoren sind unmittelbar am Schaltkreis an-
zuordnen.
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Bild 1.43. Spannungsstabilisierung mit Festspannungs-
regler

Der entnehmbare Ausgangsstrom betrigt im
Beispiel nach Bild 1.43 1 A, wenn dabei die zu-
lassige Verlustleistung noch nicht iiberschritten
ist. In den meisten Fillen wird jedoch der ent-
nehmbare Strom durch die zuldssige Verlustlei-
stung begrenzt. Hohere Ausgangsstrome werden
durch extern zugeschaltete Leistungstransisto-
ren moglich. Bild 1.44 zeigt eine mogliche Vari-
ante. Erst wenn der durch den Schaltkreis flie-
Bende Strom einen vorgegebenen Wert erreicht
hat, wird durch den Spannungsabfall an R der
Transistor V1 geoffnet und ibernimmt den zu-
sdtzlichen Strom. Um VI vor KurzschluB zu
schiitzen, ist der Widerstand R2 eingefligt, des-
sen Spannungsabfall V2 bei Stromiiberschrei-
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tung 6ffnet und damit den Spannungsabfall an
R1 wieder verringert (Stromerniedrigung durch
VI). Als Folge wirkt jetzt auch der interne Uber-
lastschutz des Schaltkreides.

%)

Bild 1.44. Festspannungsregler mit parallelgeschaltetem
Leistungstransistor

Zu den Floatingreglern (engl., schwimmende
Regler) gehoren z. B. die Schaltkreise B 3170
und B 3370 vom Halbleiterwerk Frankfurt/O.
Bei Ersterem handelt es sich um einen Positiv-
regler (zur Regelung einer positiven Spannung),
bei Zweiterem um einen Negativregler (zur Re-
gelung einer negativen Spannung). Zwar unter-
scheiden sich die Innenschaltungen im Detail,
das Grundprinzip und damit die erforderliche
AuBenbeschaltung ist jedoch weitgehend gleich.
Bild 1.45 zeigt die Grundschaltung zur Span-
nungsstabilisierung und Bild 1.46 die innere
Struktur des Schaltkreises. Im Inneren des
Schaltkreises wird eine Referenzspannung von
etwa 1,25 V erzeugt (Bandgap-Referenzquelle).
Der invertierende Eingang des Differenzverstir-
kers ist mit dem Schaltkreisausgang verbunden.
Am nichtinvertierenden Eingang wirkt bezogen
auf den Schaltkreisausgang die Differenz aus
Referenzspannung und Spannungsabfall am ex-
ternen Widerstand R1. Da am hochverstirken-
den Differenzverstirker die Eingangsdifferenz-
spannung praktisch O ist, wird der Verstirker
die Lingstransistoren stets so steuern, da8 der
Spannungsabfall an R/ gleich der Referenz-
spannung wird. So wird eine Erh6hung der Aus-
gangsspannung auch zu einer Erhéhung des
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Bild 1.45. Spannungsstabilisierung mit Floatingregler
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Bild 1.46. Innere Struktur des Floa-
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Spannungsabfalles an R fiihren, und damit
wird der nichtinvertierende Eingang des Diffe-
renzverstirkers negativer als der invertierende
Eingang. Als Folge erniedrigt sich die Basis-
Emitter-Spannung der Lingstransistoren und
die Ausgangsspannung sinkt.

Durch Teilung der Ausgangsspannung U, sind
damit beliebige, iiber der Referenzspannung lie-
gende Spannungswerte stabilisierbar. Der Span-
nungsabfall an R ist dabei immer gleich der
Referenzspannung. Bei Vernachlidssigung des
Stromes 1, folgt aus der Berechnung des Span-
nungsteilers R1/R2

U, = Upe (1 + RI/R2) =125V (1 + R2/RI).

Wird dabei R mit 120 Q gewédhlt (Herstelleran-
gabe), so wird der Ausgang mit dem funktions-
bedingten Mindeststrom von 10 mA belastet
und ist die Vernachldssigung von
(= 100 pA) gerechtfertigt.

Wie auch beim Festspannungsregler sind unter
Umstéinden weitere AuBenbeschaltungen not-
wendig. Eine Verbesserung der Brummspan-
nungsunterdriickung ist durch Zufiigen von C3
(Bild 1.47) moglich. Wenn C3 oder C2 Kapazi-
tdtswerte groBer als 22 uF haben, ist bei hohe-
ren Spannungen die Zuschaltung der Dioden
V1 und V2 notwendig, damit der Schaltkreis
durch die Entladestrome der Kondensatoren C2
und C3 beim KurzschluB am Ein- oder Ausgang
nicht zerst6rt wird.

Die Stromversorgung der internen Schaltungs-
teile wird aus der Differenzspannung zwischen
U, und U, gewonnen (Bild 1.46). Daraus resul-
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tiert auch die Forderung nach einer Mindestdif-
ferenzspannung (im Beispiel 3 V).

Der Schaltkreis kann auch als Konstantstrom-
quelle geschaltet werden. Bild 1.48 zeigt die
entsprechende Grundschaltung. Zwischen Aus-
gang und EinstellanschluB liegt funktionsbe-
dingt immer die Referenzspannung. Folglich
muB der den Widerstand R durchstromende
Strom stets so groB sein, daB an R die Referenz-
spannung abfillt. Unter Vernachlidssigung des
Stromes I,p; folgt

tingreglers B 3170
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Bild 1.47. Komplette Stabilisierungsschaltung mit B 3170
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> B3170V i<
U=~12V

-

n

f~|

Pe

Bild 1.48. Schaltung zur Stromstabilisierung mittels Floa-
tingreglers
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(Im Beispiel ist I, in einem Bereich von 10 mA
bis 1,5 A mit Widerstandswerten von 120 Q bis
0,85 Q realisierbar).

Die interne Schutzschaltung (Bild 1.46) verei-
nigt den Uberstromschutz (durch Uberwachung
des stromabhédngigen Spannungsabfalles am in-
ternen Widerstand R;), Schutz gegen zu hohe
Differenzspannung (angesteuert iiber 2 Z-Dio-
den) sowie den thermischen Uberlastschutz und
arbeitet auf den Lingstransistor.

Schaltregler

Die bisher betrachteten stetigen Regler haben
den Vorteil, daB sie auch duBerst kurzzeitige
Lastinderungen ausregeln kdnnen (geringe Re-
gelzeitkonstante) und eine duBerst geringe Rest-
welligkeit der geregelten Gleichspannung auf-
weisen. Dem steht die hohe Verlustleistung am
Liangstransistor als entscheidender Nachteil ge-
geniiber. Eine um etwa zwei Drittel niedrigere
Verlustleistung ermoglichen Schaltregler.

Bild 1.49 zeigt das Prinzip eines Schaltreglers.
Der vom stetigen Regler bekannte Lingstransi-
stor wird hierbei durch einen als Schalter wir-
kenden Transistor ersetzt. Die Gleichspannung
U, wird rhythmisch geschaltet. Dabei kann die
Schaltfrequenz konstant sein und die Einschalt-
dauer verindert werden (auch-als Pulsdauermo-
dulation PDM bezeichnet) oder die Einschalt-
dauer konstant sein und die Schaltfrequenz ver-
dndert werden (auch als Pulsfrequenzmodulation
PFM bezeichnet). Wegen der einfacheren Ent-
storung wird die PDM bevorzugt eingesetzt.
Entsprechende  Ansteuerschaltkreise stehen
heute als integrierte Schaltkreise zur Verfligung
(z. B. der integrierte Schaltkreis B 260 vom VEB
Halbleiterwerk Frankfurt/Oder). Die Schaltfre-
quenz wird etwa 16...50 kHz gewéhlt; beim Ein-
satz von V-MOSFET sind Schaltfrequenzen bis

500 kHz moglich.
_~— _‘T_<
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Bild 1.49. Prinzip des Schaltreglers
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Die Verluste am Schalttransistor setzen sich zu-
sammen aus den Verlusten im Ein-Zustand
(Ucgsat Ic), den verhiltnismiBig kleinen Verlu-
sten im Aus-Zustand und den Umschaltverlu-
sten. Besonders letztere begrenzen die Schalt-
frequenz nach oben.

Zur Erkldrung der Wirkungsweise der Schaltun-
gen wird zundchst wiederholend das Schaltver-
halten von Spulen betrachtet. Bild 1.50 a zeigt
die bekannte Schaltung und Bild 1.50b den
Strom- und Spannungsverlauf beim Schalten ei-
ner Spule an Gleichspannung. In dem Dia-
gramm ist die Zeitkonstante angegeben, die bei
RL-Schaltungen nach

(1.16)

berechnet wird. Man erkennt, daB es an Spulen
keine sprunghaften Stromédnderungen gibt.

_U.___

b)

Bild 1.50. Zu- und Abschalten einer Spule an Gleichspan-
nung

a) Schaltung; b) Strom- und Spannungsverlauf an der Induk-
tivitat

Fiilhrt man das Zu- und Abschalten der
RL-Schaltung in einer gegeniiber T sehr kurzen
Zeit durch, so wird jeweils nur ein kleiner Teil
der exponentiellen Kurven durchlaufen. Diesen
Teil kann man mit hinreichender Genauigkeit
als linear betrachten. Eine ausfiihrlichere Dar-
stellung der analogen Verhiltnisse bei
RC-Schaltungen ist im Abschn. 4.3. gegeben.

Schaltet der Schalttransistor (s. Bild 1.49) ein,



so flieBt durch die Spule ein ansteigender
Strom. Dabei wird im sich aufbauenden Ma-
gnetfeld Energie gespeichert. Gleichzeitig wird
auch der Kondensator aufgeladen. Beim Ab-
schalten des Schalttransistors wird die in der
Spule gespeicherte magnetische Energie wieder
in elektrische Energie gewandelt und iiber die
Diode dem Verbraucher zugefiihrt (s.
Abschn. 2.; Bild 2.5). Die Induktivitdt der Spule
muB dem Laststrom angepaf3t werden. Sollte die
Belastung wegfallen, so wird die Spule wir-
kungslos (1 ginge dann gegen 0), und am Aus-
gang lige im Schaltmoment die volle Eingangs-
spannung. (Als Folge der Eigeninduktivitdt des
Kondensators konnte diese Spannungsspitze
am Ausgang nicht hinreichend schnell vom
Kondensator begrenzt werden.) Die Schaltun-
gen sind deshalb vor ausgangsseitigem Leerlauf
zu schiitzen. Die Eingangsspannung wird
zweckmaiBig 3- bis 6mal hoher als die Ausgangs-
spannung gewihlt. Bei verinderter Anordnung
von Schalttransistor und Spule sind allerdings
auch Werte der Ausgangsspannung, die uber
den Werten der Eingangsspannung liegen, mog-
lich.

Die hohe Schaltfrequenz erfordert den Einsatz
von schnellen Dioden, die zur Vermeidung von
HF-Storungen soft-recovery-Verhalten haben
sollten.

Sollten die Nachteile des Schaltreglers (hohe
Regelzeitkonstante, verhiltnismaBig hohe Rest-
welligkeit der Ausgangsspannung) fiir einen be-
stimmten Anwendungsfall nicht vertretbar sein,
kann man dem Schaltregler einen stetigen Reg-
ler mit geringem Spannungsabfall am Lings-
transistor nachschalten.

Sowohl beim stetigen Regler als auch beim
Schaltregler fihrt ein KurzschluB im Léngstran-
sistor zu einer unzulédssig hohen Ausgangsspan-
nung. Werden durch die Stromversorgung emp-
findliche Schaltkreise gespeist, so konnte das
eine Zerstorung aller gespeisten Schaltkreise be-
wirken. (Fiir die im Abschn. 5. beschriebenen
TTL-Schaltkreise gilt als absoluter Grenzwert
fir die mit 5V angegebene Betriebsspannung
7 V.) Zum Schutz vor derartigen Uberspannun-
gen schaltet man parallel zu den Ausgangsklem-
men des Reglers einen Thyristor, der bei Span-
nungsiiberschreitung geoffnet wird und so die
Stromversorgung kurzschlieBt. Als Folge unter-
bricht dann die vorgeschaltete Schmelzsiche-
rung den Stromkreis. Die jeweils auf den Lings-

transistor wirkende elektronische Sicherung ist

bei dessen Defekt wirkungslos.

In Tafel 1.2 sind die Stabilisierungsschaltungen
noch einmal gegeniibergestellt.

Zusammenfassung

Bauelemente mit einem fast senkrecht verlau-
fenden Teil der Strom-Spannungs-Kennlinie
eignen sich gut zur Spannungsstabilisierung.
Die stabilisierende Wirkung tritt in Verbindung
mit einem Vorwiderstand durch die starke
Stromzunahme bei geringer Spannungsidnde-
rung auf. Bei der Berechnung des Vorwiderstan-
des ist unter den jeweils ungiinstigsten Bedin-
gungen zu beachten, daB der maximale Quer-
strom nicht iiberschritten und der minimale
Querstrom nicht unterschritten wird. Die vorge-
schriebenen Kiihlbedingungen sind zu beach-
ten. Zur Erzielung guter Stabilisierungseigen-
schaften wird stets der groBtmogliche Vorwider-
stand eingesetzt.

Soll eine berechnete Schaltung aufgebaut wer-
den, so ist der zuldssige Toleranzbereich fiir den
Vorwiderstand zu bestimmen und ein Wider-
stand auszuwidhlen, dessen Toleranzfeld inner-
halb des berechneten Toleranzfeldes liegt.

Mit Schaltungen zur elektronischen Spannungs-
stabilisierung sind Netzgerite herstellbar, deren
Innenwiderstand gegen Null geht. Prinzipiell
wird die Ausgangsspannung oder ein Teil der-
selben mit einer Referenzspannung vetglichen
und die Differenz zur Sgeuerung des Stelltransi-
stors (meist iiber einen mehrstufigen Gleich-
spannungsverstarker) benutzt.

Am Stelltransistor tritt eine erhebliche Verlust-
leistung auf. Die elektronische Sicherung
schiitzt ihn vor Uberlastung. Entweder schaltet
diese Sicherung die Ausgangsspannung ab (er-
neute Einschaltung nach Beseitigung der Uber-
last von Hand erforderlich), oder sie begrenzt
den Strom auf einen fiir den Stelltransistor un-
gefihrlichen Wert bzw. sorgt nach Uberschrei-
ten des Hochststroms flir Stromstabilisierung.
Schaltungen mit Paralleltransistor sind kurz-
schluBfest, aber nur fiir kleine Ausgangsspan-
nungen wirtschaftlich. Eine Stromstabilisierung
entsteht, wenn eine dem Laststrom proportio-
nale Spannung mit einer Vergleichsspannung
verglichen wird und die hierbei entstehende
Differenz den Stelltransistor steuert.

Immer hiufiger werden wegen ihrer bequemen
Einsetzbarkeit integrierte Festspannungsregler
oder Floatingregler verwendet. Schaltregler wei-
sen einen wesentlich besseren Wirkungsgrad als
stetige Regler auf. Ein als-Schalter betriebener
Langstransistor wird entweder durch pulsdauer-
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Tafel 1.2. Stabilisierungsschaltungen

Bezeichnung Schaltung Eigenschaften
Stabilisierungsschaltung < einfacher Aufbau, Einsatz fir
mit Z-Diode niedrige Spannungen bei ge-
N ringen Anforderungen
-

Stabilisierungsschaltung
mit Reihenregelung

F@T

duBerst hohe Stabilisierungs-
wirkung erreichbar, empfind-
lich gegen Uberlast, elektro-
nische Sicherung erforderlich,
Einsatz fir niedrige und mitt-

lere Spannungen

Stabilisierungsschaltung

gute Stabilisierungswirkung,

AR

mit Parallelregelung L unempfindlich gegen Uberlast,
D | Einsatz fiir niedrige Span-
I__ nungen
L

T

)|
Schaltregler hoher Wirkungsgrad, hohe

~A Regelzeitkonstante, verhalt-
e | —< y
nisméBig hohe Restwechsel-
spannung
Modu-|_|
lator N L
1
T
Bl

oder durch pulsfrequenzmodulierte Impulse ge- 1.5,
schaltet, die in einem speziellen Modulator aus Transverter
dem Vergleich der Ausgangsspannung mit der
Referenzspannung gewonnen werden. Nachtei- 1.5.1
lig ist die groBe Regelzeitkonstante und die ho- A'll.gémeines

here Restwelligkeit der Ausgangsspannung.
Zum Schutz vor ausgangsseitiger Uberspannung
beim KurzschluB3 des Léngstransistors kann den
Ausgangsklemmen ein Thyristor parallel ge-
schaltet werden, der bei Uberspannung die
Stromversorgung kurzschlieBt.
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Eine elektronische Schaltung, mit deren Hilfe
man eine Gleichspannung in eine andere wan-
deln kann, nennt man Transverter oder Gleich-
spannungswandler (auch DC-DC-Wandler ent-
sprechend der englischen Bezeichnung fir
Gleichstrom: direct current). Ihr Einsatz erfolgt
iiberall dort, wo in batteriegespeisten Gerdten
eine gegeniiber der Batteriespannung hohere



Betriebsgleichspannung bendtigt wird (z. B. in
transportablen Sendeanlagen, in batteriegespei-
sten Blitzgerdten) oder im Schaltnetzteil, um
aus einer hohen Gleichspannung eine niedri-
gere Gleichspannung zu gewinnen.

Eine Anderung der Spannung setzt deren
Transformation voraus. Da nur eine Wechsel-
spannung oder eine einer Gleichspannung iiber-
lagerte Wechselspannung transformierbar ist,
muB im Transverter eine Wechselrichtung erfol-
gen. Wiirde man hierzu die im Abschn. 4.2. be-
schriebenen Sinusoszillatoren verwenden, so
wire der maximal erreichbare Wirkungsgrad
nur 40 %. Einen Wirkungsgrad bis zu 80 % kann
man erreichen, wenn man die Gleichspannung
in eine Rechteckspannung wandelt und diese
transformiert. Der Transistor arbeitet dann als
elektronischer Schalter (s. auch Abschn. 5.2.).
Nach dem Zeitpunkt der Stromentnahme auf
der Sekundirseite unterscheidet man die Trans-
verter in

@ Sperrwandler Entnahme der Ener-
gie wiahrend der Sperr-
zeit der Primairseite
Entnahme der Ener-
gie sowohl widhrend
der Sperrzeit als auch
wihrend der Strom-
fluBzeit der Primar-
seite

Entnahme der Ener-
gie  widhrend der
StromfluBzeit der Pri-
marseite.

Fiir hohere Leistungen wird der StromfluB-
wandler auch in einer Gegentaktschaltung be-
trieben.

1.5.2.
Sperrwandler

® Summierwandler

o StromfluBwandler

Die grundsitzliche Wirkungsweise des Sperr-
wandlers 1dBt sich anhand des Bildes 1.51. er-
kliren. Wird der Schalter geschlossen, so wird

in der Primirspule ein ansteigender Strom flie-
Ben. Innerhalb der Spule baut sich ein Magnet-
feld auf und speichert die Energie.

weLp

2 1.17)

Gleichzeitig wird wahrend des Stromanstiegs in
der Sekunddrwicklung eine Spannung indu-
ziert, fiir die der Gleichrichter in Sperrichtung
liegt. Offnet man jetzt den Schalter, so wandelt
sich die im Kern gespeicherte magnetische
Energie wieder in elektrische Energie um. Fiir
die dabei in der Sekundarwicklung induzierte
Spannung liegt der Gleichrichter in DurchlaB3-
richtung, und der Kondensator wird aufgeladen.
Die Funktion des Schalters kann ein Transistor
iibernehmen (Bild 1.52). Zu seiner Steuerung
dient eine dritte Wicklung des Transformators.
Wird bei dieser Schaltung die Batterie zuge-
schaltet, so flieBt durch die Wicklung LI ein li-
near ansteigender Strom. (Vorausgesetzt, daB
die StromfluBzeit sehr klein gegeniiber T ist.)
Dadurch wird in der Wicklung L3 nach GL
(1.18)

U=£L

At (1.18)

eine konstante Spannung induziert, die so ge-
richtet ist, daB sie den Transistor 6ffnet. Der
nun flieBende Basisstrom bestimmt den H6chst-
wert, auf den der Strom in der Wicklung LI
steigen kann. Ist dieser Hochstwert erreicht, so
liegt keine weitere Stromédnderung mehr vor. In
der Wicklung L3 wird keine Spannung mehr in-
duziert, und der Transistor ist gesperrt. Als
Folge bricht das vorher aufgebaute Magnetfeld
zusammen und induziert in der Wicklung L2
eine Spannung, fir die der Gleichrichter in
DurchlaBrichtung liegt. Ist diese Spannung gré-
Ber als die Ladespannung am Kondensator, so
wird er aufgeladen (vgl. Bild 1.15). Gleichzeitig
wird auch in L3 eine Spannung induziert, die

Bt —
r L1
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L c= #||l4
133

Bild 1.51. Prinzip eines Sperrwandlers

Bild 1.52. Sperrwandler

27



jetzt so gerichtet ist, daB sie den Transistor vol-
lig sperrt. Da auch in LI beim Zusammenbre-
chen des Magnetfelds eine Spannung induziert
wird, erhoht sich die am Transistor liegende
Spannung auf die Summe aus Batteriespannung
und Induktionsspannung.

Die Arbeitsweise des Sperrwandlers ist im
Bild 1.53 anhand des Kennlinienfeldes darge-
stellt. Im Einschaltmoment liegt der Arbeits-
punkt A vor. Nach dem oben beschriebenen
Vorgang folgt aus dem einsetzenden linearen
Stromanstieg ein konstanter Basisstrom. Auf
der dem Basisstrom I zugeordneten Kennlinie
lduft jetzt der Arbeitspunkt iiber B mit steigen-
dem Kollektorstrom nach oben bis zur Begren-
zung des Kollektorstromanstiegs durch den vor-
gegebenen Basisstrom (Punkt C). Damit ist der
Abschaltmoment erreicht. Da jetzt in der Wick-
lung L3 eine entgegengerichtete Spannung in-
duziert wird, springt der Arbeitspunkt sehr
schnell auf D und wandert mit der in LI indu-
zierten Spannung nach E. Da die Basis in Sperr-
richtung vorgespannt ist, liegt der Arbeitspunkt
unterhalb der Reststromkennlinie. Mit dem Ab-
klingen des Abbaus des Magnetfelds kehrt der
Arbeitspunkt nach A zuriick. Der gesamte Vor-
gang beginnt von vorn. Da der Ubergang vom
Arbeitspunkt C nach D in sehr kurzer Zeit er-
folgt, darf die Verbindungslinie beider Arbeits-
punkte die Verlustleistungshyperbel schneiden.
Die Darstellung verdeutlicht, daB der Transistor
eine wesentlich iiber der Batteriespannung lie-
gende Sperrspannung haben muB.

Bei der beschriebenen Schaltung wurde der Ab-
schaltmoment durch die durch I gegebene Be-
grenzung des Kollektorstroms bestimmt. Eine
andere Form der Begrenzung ist die Sdttigungs-
begrenzung. Hierbei wird bei Erreichen der Sit-
tigung des Kernes keine der Kollektorstromzu-
nahme proportionale FluBinderung mehr erfol-
gen. Die in L3 induzierte Spannung sinkt. Der
Abschaltmoment ist erreicht. Die vereinfachten
Strom- und Spannungsverliufe werden im
Bild 1.54 gezeigt.

In der beschriebenen Schaltung ist nicht ge-
wihrleistet, daB der Transverter anschwingt. Im
Einschaltmoment muB ein geringer Basisstrom
flieBen, damit ein erstes Ansteigen des Kollek-
torstroms moglich wird. Als Starthilfe kann man
einen Basisspannungsteiler nach Bild 1.55 ein-
setzen. Dieser ist so einzustellen, daBl ein ge-
rade ausreichender Basisstrom fiir ein sicheres
Anschwingen flieBt. Da dieser Spannungsteiler
den Wirkungsgrad verschlechtert, wird er hdufig
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Bild 1.53. Arbeitsweise eines Sperrwandlers im Kennli-
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Bild 1.54. Strom- und Spannungsverliufe am Sperrwand-
ler

a) Kollektorstromverlauf; b) Kollektorspannungsverlauf;
¢) Basisspannungsverlauf
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Bild 1.55. Sperrwandler mit Basisspannungsteiler zum si-
cheren Anschwingen




nur iiber eine Starttaste, die eventuell mit dem
Einschalter verbunden ist, kurzzeitig einge-
schaltet.

Aus der Funktionsbeschreibung geht hervor,
daB die auf der Sekundirseite zur Verfligung
stehende Energie nur von der je Schwingperiode
im Kern gespeicherten Energie abhingt. Nach

S
= R—Lt 1.19)
folgt fiir die Ausgangsspannung
WR
U,= —tL (1.20)

Dieser Gleichung ist zu entnehmen, daB8 die
Ausgangsspannung stark lastabhingig ist. Bei
sekundirseitigem Kurzschluf wird die Sekun-
dirspannung Null. Die Primirseite wird dabei
nicht liberlastet. Die Sekundirseite ist mit einer
Spannungsquelle mit sehr hohem Innenwider-
stand vergleichbar.

Aus Gl (1.20) erkennt man, daB bei Leerlauf
eine sehr hohe Spannung auftreten wird. Die
gesamte im Kern gespeicherte Energie wird
dann an den Wicklungen L/ und L3 wirksam.
Die dabei entstehenden sehr hohen Induktions-
spannungen wiirden zur Zerstérung des Transi-
stors fiilhren. Ist kein sicherer Schutz gegen
Lastausfall moglich, so kann man ﬁberspan-
nungsbegrenzer (Varistoren oder Glimmlam-
pen) in die Schaltung einfiigen. Eine bei Akku-
mulatorbetrieb besonders giinstige Schaltung
zur Leerlaufspannungsbegrenzung wird im Bild
1.56 gezeigt. Uber eine weitere Wicklung wird
ein Teil der Energie auf die Batterie zuriickge-
fihrt. Die in diesem Zweig liegende Diode ist
durch die von der Batteriespannung abhingige
Vorspannung so lange gesperrt, bis durch Ver-
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Bild 1.56. Sperrwandler mit Leerlaufspannungsbegren-
zung

minderung der sekundirseitigen Last die Aus-
gangsspannung stark ansteigt.

Da die Sperrwandler, wie auch alle anderen
Transverter, mit hoher Schaltfrequenz arbeiten
(meist oberhalb des Horbereichs), ist der Auf-
wand fiir die Gldttung der pulsierenden Gleich-
spannung wesentlich geringer als bei der Netz-
frequenz, vgl. Gln. (1.6), (1.8) und (1.9).

Eine Sonderform stellen geregelte Sperrwandler
dar. Die Regelung erfolgt durch eine Beeinflus-
sung des Endwertes des Stromes in der Strom-
fluBphase und damit der je Periode im Kern ge-
speicherten Energie. Das Abschalten muB dabei
durch eine in Abhidngigkeit von der Sekundir-
spannung arbeitende Schaltung erzwungen wer-
den. Um ein schnelles Sperren des Schalttransi-
stors zu erreichen, kann man in die Schaltung
einen ,Ausrdumkondensator“ (C auf Bild 1.57)
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Bild 1.57. Prinzip des geregelten Sperrwandlers

einfiigen. Wihrend der Sperrphase wird dieser
Kondensator in der eingetragenen Polaritit auf-
geladen. In der FluBphase ist er durch die
Diode unwirksam und der Transistor wird durch
L3 geoffnet. Soll jetzt der StromfluB abgeschal-
tet werden, wird der Schalter geschlossen und
damit die Basis des Schalttransistors durch den
Kondensator negativ vorgespannt. Es kommt zu
einem schnellen ,Ausriumen“ der Basiszone.
Die Abschaltung des Kollektorstromes bewirkt
nun wieder die Induktion einer Spannung in
L3, die den Transistor weiterhin sperrt. Der
Schalter S wird geoffnet und C erneut aufgela-
den. Eine erneute StromfluBphase schlieBt sich
an.
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1.5.3.
Summierwandler

Bild 1.58 zeigt eine Summierwandlerschaltung.
Die Sekundirseite entspricht 'schaltungstech-
nisch einer Spannungsverdopplerschaltung
nach Bild 1.10. Es wird auch die wiahrend der
StromfluBphase der Primirseite in der Se-
kundirseite induzierte Spannung genutzt
(Diode 2). Der Kollektorstrom setzt sich folglich
aus der Summe des linear ansteigenden Stro-
mes mit dem transformierten Laststrom durch
Diode 2 zusammen. Der Abschaltmoment der
Primirseite wird auch bei dieser Schaltung
durch die Begrenzung des Kollektorstroms
durch Iy’ festgelegt. Vorteilhaft ist die geringere
Lastabhidngigkeit der Spannung und der fir
gleiche Ausgangsleistung gegeniiber der Sperr-
wandlerschaltung nur etwa halb so groBe Kol-
lektorspitzenstrom.

Y
I
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—

Bild 1.58. Summierwandler m

Die Verdopplerschaltung wird dabei eingesetzt,
weil die in der StromfluBphase und in der
Sperrphase der Primirseite in der Sekundair-
wicklung induzierten Spannungen ungleich
sind. Eine Zweiweggleichrichtung ist fur solche
Fille nicht einsetzbar.

1.5.4.
StromfluSwandler

Die Schaltung des StromfluBwandlers (Bild
1.59) ist der Schaltung des Sperrwandlers dhn-
lich. Der Gleichrichter ist jetzt so gepolt, daB
die wihrend der StromfluBphase in der Wick-
lung L2 induzierte Spannung ausgenutzt wird.
Die Begrenzung des primaren Stromanstiegs er-
folgt auch hier durch I". Im Abschaltmoment
wiirde eine sehr hohe Induktionsspannung ent-
stehen (s. ,Leerlauf des Sperrwandlers*); des-
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halb schaltet man auf der Sekundérseite einen
Kondensator C, parallel zur Wicklung L2. Die-
ser nimmt die im magnetischen Feld gespei-
cherte Energie auf. Es entsteht eine aperiodi-
sche Entladung. Die Ausgangsspannung des
StromfluBwandlers wird wesentlich durch das
Ubersetzungsverhiltnis des Transformators be-
stimmt. Die Ausgangsspannung ist weniger last-
abhingig als bei den vorherigen Schaltungen.

;

[

Bild 1.59. Stromflufiwandler
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Bild 1.60. Strom- und Spannungsverlauf am Stromflu8-
wandler

a) Kollektorspannungsverlauf; b) Kollektorstromverlauf

Der zeitliche Verlauf von I und Ugg ist im Bild
1.60 dargestelit.

Eine besondere Form des StromfluBwandlers ist
der Gegentaktwandler (Bild 1.61). Er wird bei ho-
hen Leistungen eingesetzt. Die Basiswicklungen
sind so gepolt, daB der Transistor, durch den der
linear ansteigende Strom flieBt, die notwendige
Basisspannung erhilt. In der Basiswicklung flir
den Gegentransistor wird dann eine Spannung
induziert, die diesen vollig sperrt. Auch hier ist
der Abschaltmoment durch die Begrenzung des
Kollektorstromanstiegs mit Hilfe des vorgegebe-
nen Basisstroms bestimmt. Bricht jetzt das Ma-
gnetfeld zusammen, so wird der Gegentransistor
leitend, und es baut sich ein Magnetfeld in um-



Bild 1.61. Gegentaktwandler

gekehrter Polaritédt auf. Es erfolgt wiederum Be-
grenzung und Umkehrung des Vorgangs.

Die auf der Sekundirseite induzierte Spannung
wird in einer Zweiweggleichrichterschaltung
gleichgerichtet.

Eine gleichmiBige Lastaufteilung auf beide
Transistoren entsteht nur bei annidhernd glei-
chen Daten der Transistoren.

Die Ausgangsspannung des Gegentaktwandlers
ist weitgehend lastunabhingig. Bei Leerlauf tritt
nur eine geringfiigige Erhohung der an den
Bauelementen liegenden Sperrspannung ein.
Die Schaltung ist mit einer Spannungsquelle
mit niedrigem Innenwiderstand vergleichbar.

Zusammenfassung

Im Transverter wird eine Gleichspannung in
eine Rechteckspannung gewandelt, transfor-
miert und wieder gleichgerichtet. Der Transistor
arbeitet dabei als elektronischer Schalter. Nach
dem Zeitpunkt der Stromentnahme unterteilt
man die Schaltungen in Sperrwandler, Sum-
mierwandler und StromfluBwandler. Die einzel-
nen Arten zeigen eine unterschiedliche Abhéan-
gigkeit der Ausgangsspannung von der Last. Der
Sperrwandler ist mit einer Spannungsquelle mit
hohem Innenwiderstand und der StromfluB-
wandler mit einer Spannungsquelle mit niedri-
gem Innenwiderstand vergleichbar. Der Sperr-
wandler ist kurzschluBfest und gegen Leerlauf;,
der StromfluBwandler leerlauffest und gegen
Uberlastung zu schiitzen. Bei allen Schaltungen
erfolgt die Beendigung der StromfluBphase
durch die Begrenzung des Kollektorstroman-
stiegs durch Iy’. Fiir geforderte groBe Ausgangs-
leistungen wird der nach dem StromfluBwand-
lerprinzip arbeitende Gegentaktwandler einge-
setzt.

1.6.
Schaltnetzteile

Bei der konventionellen Stromversorgung mit
dem Aufbau Transformator—-Gleichrichter—
Glittung des pulsierenden Gleichstroms (- Sta-
bilisierung der Gleichspannung) wirkt der erfor-
derliche Netztransformator volumen- und mas-
sebestimmend. Das Schaltnetzteil (auch mit ei-
nem Schaltregler kombinierbar) benétigt hinge-
gen keinen Netztransformator und ermoglicht
einen Wirkungsgrad bis n = 0,9. Rohstoff- und
Energieeinsparungen werden moglich.

Das Prinzip eines Schaltnetzteils ist im Bild
1.62 dargestellt. Die Netzwechselspannung wird
ohne vorherige Transformation gleichgerichtet
und mit einem Ladekondensator geglittet. Die
entstandene hohe Gleichspannung wird einem
Transverter zugefiihrt. Durch geeignete Wahl
der Windungszahlen des Ubertragers im Trans-
verter kann auf der Sekundirseite die ge-
wiinschte niedrige Gleichspannung entnommen
werden. Die Schaltfrequenz des Transverters
wird gréBer als 15 kHz gewihlt. Deshalb kann
ein verhiltnismiBig kleiner Ubertrager eine
hohe Leistung iibertragen (z. B. ein Ubertrager
mit dem Ferritkern EE 42 etwa 150 W).

Netzgleichrichtung | Transverter
| .
Bt T ‘_|<
|
|
|
|
U | ==q- l = ul
(28.2200) | 2
U | anstever
: schaltung
|
|
T
1

Bild 1.62. Prinzip eines Schaltnetzteils

Besonders hohen Anforderungen mufBl der
Schalttransistor hinsichtlich seiner zuldssigen
Uce gerecht werden. In diesem Zusammenhang
wird vielfach zur genaueren Beschreibung der
Grenzwerte des Schalttransistors das SOAR-
Diagramm angegeben [safe operating area
(engl.) sicheres Arbeitsgebiet].

Die Ansteuerung des Schalttransistors erfolgt
heute meist fremdsynchronisiert iiber eine inte-
grierte Ansteuerschaltung, die dem Schalttran-
sistor — wie auch beim Schaltregler — Impulse
mit konstanter Frequenz und unterschiedlicher

31



Impulsdauer (PDM) oder Impulse mit konstan-
ter Impulsdauer und unterschiedlicher Fre-
quenz (PFM) zufiihrt. Damit ist ein Schaltnetz-
teil mit gleichzeitiger Schaltreglerfunktion mog-
lich.

Probleme treten bei der geforderten galvani-
schen Trennung zwischen Netz und erzeugter
Gleichspannung auf, da bei gleichzeitiger Reg-
lerfunktion die Spannung U, iiber eine Ansteu-
erschaltung mit dem netzseitig eingefligten
Schalttransistor verbunden werden muB. Durch
Zwischenschaltung eines Optokopplers oder ei-
nes Ubertragers ist dieses Problem Idsbar. Bild
1.63 zeigt das Prinzip einer entsprechenden
Schaltung. Die erforderliche Betriebsspannung
fiir die Ansteuerschaltung, den Differenzverstar-
ker und die Referenzspannungsquelle wird
zweckmiBig iiber einen kleinen Netztransfor-
mator mit nachfolgender Gleichrichtung und
Gldttung bereitgestellt.

H Y YN\
l = =’r UZ
¢
U, L=‘= Ansteuer- 1
schaltung| 1
T

Opto-
koppler

Bild 1.63. Prinzip eines Schaltnetzteils mit Schaltregler-
funktion

Zusammenfassung

Einen besonders hohen Wirkungsgrad bei
gleichzeitiger Einsparung des Netztransforma-
tors ermoglicht das Schaltnetzteil, das auch
gleichzeitig eine Schaltreglerfunktion haben
kann. Bei erforderlicher galvanischer Trennung
der Gleichspannung vom Netz sind Optokopp-
ler oder zusitzliche Ubertrager zur Realisierung
der Schaltreglerfunktion erforderlich.
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1.7.
Sonderprobleme bei

Stromversorgungsschaltungen im
Schaltbetrieb

AbschlieBend sollen einige wichtige Randpro-
bleme von im Schaltbetrieb arbeitenden Strom-
versorgungsschaltungen  betrachtet werden.
Beim Einsatz von Elektrolytkondensatoren zur
sekunddren Siebung entstehen hierbei beson-
dere Schwierigkeiten. Der Ersatzschaltplan des
Elektrolytkondensators (Bild 1.64) zeigt, daB
neben der bei hoheren Frequenzen stérenden
Eigeninduktivitdt auch ein Serienwiderstand zu
beachten ist. Dieser entsteht durch den Wider-
stand des Elektrqlyten und steigt mit sinkender
Temperatur. Als Folge tritt beim Laden und
Entladen ein Langsspannungsabfall auf, der die
Ladestromspitzen stark begrenzt, damit den
StromfluBwinkel erh6ht und eine scheinbare Er-
niedrigung der wirksamen Kapazitidt zur Folge
hat. Diese Erscheinung tritt bei niedrigen Ein-
satztemperaturen besonders stark auf. Eine un-
erwinschte Erwdrmung des Kondensators tritt
als weitere Folge auf. Da kiinftig die Schaltfre-
quenzen weiter steigen werden, sind spezielle
Kondensatoren fiir dieses Einsatzgebiet notwen-
dig. Man kann aber auch statt eines Kondensa-
tors mit hoher Kapazitit mehrere Kondensato-
ren mit niedriger Kapazitit parallelschalten.
Der dann wirksame Serienwiderstand ergibt
sich aus der Parallelschaltung der Serienwider-
stinde der einzelnen Kondensatoren und ist we-
sentlich niedriger. Zur Verbesserung des Hoch-
frequenzverhaltens des Siebkondensators sollte
zusidtzlich ein induktionsarmer Kondensator
(z. B. keramischer HDK-Kondensator) parallel-
geschaltet werden.

F

R

Re L

Bild 1.64. Ersatzschaltplan eines Elektrolytkondensators

Der mechanische Aufbau des Kondensators
mufl impulsfest sein, damit durch die impuls-
miBig in Abhidngigkeit von den Stromspitzen
auftretenden Krifte im Inneren des Wickels
keine Beschddigung eintritt. Mehrfachkontak-
tierungen innerhalb spezieller Kondensatoren
erhohen die Impulsfestigkeit und erniedrigen
die Serieninduktivitit.

Der Funkentstérung von im Schaltbetrieb arbei-



tenden Stromversorgungsteilen ist ebenfalls
groBe Aufmerksamkeit zu widmen. Neben der
Schaltfrequenz treten ganzzahlige Vielfache
derselben als Storfrequenzen auf, die weit in
das Hochfrequenzgebiet reichen (ndhere Erldu-
terungen zu Oberwellen im Abschn. 3.). Riick-
wirkungen auf das speisende Netz unterdriickt
man durch Einsatz von Netzfiltern in der Ein-
gangsleitung des Stromversorgungsteils. Diese
Netzfilter haben TiefpaBcharakter und werden
meist aus Lingsinduktivititen und Parallelka-
pazititen aufgebaut. Eine Abstrahlung von Stor-
spannungen muB durch einen geeigneten Auf-
bau der Schaltung und des Gehduses vermieden
werden. Besondere Bedeutung hat dabei auch
die Wahl eines geeigneten gemeinsamen Masse-
punktes in der Schaltung. In Ubertragern wer-
den zweckmiBig Schirmwicklungen zwischen
Primir- und Sekundarwicklung angeordnet.

1.8.
Aufgaben

1. Unter welchen Betriebsbedingungen wird man
die einzelnen Gleichrichterschaltungen sinnvoll
einsetzen?

2. Analysieren Sie verschiedene
Industrieschaltpldne (von Fernsehgeriten,
MeBgeriten usw.) nach der Art der verwendeten
Gleichrichterschaltung!

3. Welche Besonderheiten sind beim Einsatz von
Siliziumgleichrichtern zu beachten?

4. Konstruieren Sie das Liniendiagramm der
Gleichspannung nach
Drehstrom-Einweggleichrichtung!

5. Begriinden Sie, warum eine Anordnung der
Sicherung im Lastkreis bei Gegentakt- und
Briickenschaltung ungiinstig ist!

6. Warum sind Verdopplerschaltungen nur bei
geringen Laststromen sinnvoll einsetzbar?

7. Erkldren Sie die Wirkungsweise der Glittung
durch einen Ladekondensator!

8. Warum ist der Kapazitidtswert des
Ladekondensators nach oben begrenzt?

9. Welche Bedeutung hat der StromfluBwinkel?

10. Wie wirkt ein Siebglied?

11. Begriinden Sie die Bedingungen fur die
niherungsweise Berechnung des Siebfaktors!

12. Welche Vor- und Nachteile hat ein
RC-Siebglied?

13. Leiten Sie den Gesamtsiebfaktor einer
dreigliedrigen Siebkette aus den
Einzelsiebfaktoren ab!

14. Wie groB ist die Restwechselspannung hinter
einem Einweggleichrichter (U = 30 V) bei einer
Stromentnahme von 100 mA und einem
Ladekondensator von 1000 uF?

15.

16.

17.

18.

19.

20.

21.

22.

23.

24.

25.

26.

27.

28.

29.

30.

Ein Einweggleichrichter mit nachgeschaltetem
Ladekondensator und LC-Siebglied soll am
Ausgang des Siebglieds eine Gleichspannung von
30 V bei einer Stromentnahme von 250 mA
liefern. Folgende Werte sind gegeben: C, = Cs =
200 uF; L = 12 H mit R = 100 Q.

Berechnen Sie die erforderliche Gleichspannung
am Ladekondensator und die
Restwechselspannung am Siebkondensator!
Eine mehrgliedrige Siebkette hinter einer
Einweggleichrichtung besteht aus folgenden
Bauelementen:

L, = 15 H; Cs, = 20uF;
Cs; = Cs3 = 50 pF.
Berechnen Sie den Gesamtsiebfaktor!

Erkldren Sie grafisch und physikalisch die
Wirkungsweise der Spannungsstabilisierung
mittels Z-Diode!

Weisen Sie in der grafischen Darstellung nach,
daB fiir einen groBer werdenden Vorwiderstand
bei gleichzeitiger VergroBerung der
Betriebsspannung die stabilisierende Wirkung
besser wird!

Wie wird die resultierende Kennlinie einer
Parallelschaltung sowie einer Reihenschaltung
zweier Widerstinde bestimmt?

Wie wird aus einer Widerstandsgeraden fiir den
Vorwiderstand der Wert des Vorwiderstands
bestimmt?

Dimensionieren Sie fir ein Labornetzgerit eine
Stabilisierung fiir eine Spannung von 6 V bei
einem Laststrom zwischen 0 und 250 mA und
einer relativen Eingangsspannungsschwankung
von * 15 %! Priifen Sie, ob auch ein Widerstand
mit + 10 % eingesetzt werden kann!

Wodurch unterscheiden sich Reihen- und
Parallelregelung?

Weisen Sie nach, daB die Ersatzspannungsquelle
bei Spannungskonstanthaltung einen sehr
geringen und bei Stromkonstanthaltung einen
sehr hohen Innenwiderstand haben mu8!
Erkldren Sie an einer Grundschaltung die
Wirkungsweise der Spannungs- und
Stromkonstanthaltung!

Unter welchen Betriebsbedingungen tritt die
maximale Verlustleistung am Stelltransistor bei
der Reihenregelung und bei der Parallelregelung
auf?

Warum ist bei der Reihenregelung eine
elektronische Sicherung erforderlich?

Wie schiitzt die elektronische Sicherung den
Stelltransistor vor Uberlastung?

Welche Vor- und Nachteile haben
Festspannungsregler?

Erkldaren Sie die Wirkungsweise eines
Schaltreglers!

Wodurch wird die Verlustleistung am
Lingstransistor eines stetigen Reglers und am
Schalttransistor eines Schaltreglers bestimmt?

R, = R, = 680 Q;
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31.
32.
. Worin unterscheiden sich die verschiedenen
34.
35.
36.
37.

38.

34

Wie schiitzt man sich vor ausgangsseitiger
Uberspannung bei KurzschluB des
Lingstransistors?

Erkldren Sie das Grundprinzip eines Transverters!

Transverterarten?

Beschreiben Sie die Wirkungsweise des
Sperrwandlers!

Warum darf der Sperrwandler nicht im Leerlauf
betrieben werden? _

Begriinden Sie die im Bild 1.50 gezeigten Strom-
und Spannungsverlidufe!

Wie kann man den Sperrwandler bei Lastausfall
vor Uberspannungen schiitzen?

Worin besteht der Unterschied zwischen
Sperrwandler und Summierwandler?

39.
40.
41.
42.

43,
. Wie erreicht man die galvanische Trennung

Unter welchen Bedingungen wird der
StromfluBwandler eingesetzt?

Beschreiben Sie die Wirkungsweise des
Gegentaktwandlers!

Stellen Sie die Eigenschaften der drei
besprochenen Wandlerschaltungen gegeniiber!
Beschreiben Sie den prinzipiellen Aufbau eines
Schaltnetzteils!

Welche Vorteile hat ein Schaltnetzteil?

zwischen Netzwechselspannung und geregelter
Gleichspannung im Schaltnetzteil mit
Schaltreglerfunktion?



2.

Schaltungen zur Verminderung der Induktionsspannung bei
plotzlichen Stromdnderungen in Spulen

2.1.
Allgemeines

Im Abschn. 1.4.3. wurde im Bild 1.50 bereits
der Strom- und Spannungsverlauf beim Schal-
ten einer Spule an Gleichspannung wiederho-
lend betrachtet. Voraussetzung fiir diese Dar-
stellung war, daB unmittelbar nach dem Ab-
schalten die Spule iiber den Widerstand kurzge-
schlossen wird. Das ist in der Praxis beim Schal-
ten von Spulen selten der Fall. Meist wird nur
der Stromkreis gedffnet. Die im Magnetfeld ge-
speicherte Energie wird dann an den Spulen-
und Schaltkapazitdten in elektrische Feldener-
gie gewandelt. Nach

W= g—U’ 2.1)

folgt nach Auflosung

(2 w
C

Fiir eine kleine Kapazitit entsteht folglich eine
sehr hohe Selbstinduktionsspannung. Diese
fihrt an Schaltern zum Funkeniiberschlag zwi-
schen den Kontakten. Die Funkenbildung bean-
sprucht das Kontaktmaterial stark und verur-
sacht eine ungeniigende Kontaktgabe (Fein-
und Grobwanderung an den Kontakten) bis
zum volligen Ausfall der Kontakte. Unter un-
glinstigen Bedingungen kann beim Schalten ei-
ner Spule an Gleichspannung eine Lichtbogen-
bildung zwischen den Kontakten eintreten (Zer-
storung der Kontakte).
Auch ohne unmittelbare Funkenbildung kann
die Funktion elektronischer Gerite gestort wer-
den. So kann an als Schalter verwendeten Halb-
leiterbauelementen die hohe Selbstinduktions-
spannung zur Zerstorung flilhren (s. auch
Abschn. 5.2.).

U= 2.2)

2.2.
Schaltungsvarianten

Ursache fir die Induktionsspannung ist die
Umwandlung der magnetischen Feldenergie in
elektrische Feldenergie an den Wicklungs- und
Schaltkapazititen beim Unterbrechen des
Stromflusses. Erh6ht man die wirksame Kapazi-
tdt durch Parallelschalten eines Kondensators zur
Schaltstrecke nach Bild 2.1, so wird die Groe
der Selbstinduktionsspannung vermindert. Die
Gesamtenergie verbraucht sich in Form einer
gedimpften Schwingung oder einer aperiodi-
schen Entladung. Die Kapazitdt darf dabei
nicht zu groB sein, da sonst bei einem rasch er-
folgenden erneuten Einschalten die vom Kon-
densator aufgenommene Energie noch nicht
wieder abgebaut wire und vom Schalter kurzge-
schlossen wiirde. Die Wirkung dieses Kurz-
schlusses kann man durch die Reihenschaltung
eines Widerstands mit dem Kondensator nach
Bild 2.2 mindern.

Wird nach Bild 2.3 lediglich ein Widerstand zur
Schaltstrecke parallelgeschaltet, so erreicht man
ebenfalls eine Minderung der auftretenden

[~

o

Bild 2.1. Funkenmin-
derung durch Parallel-
kondensator

Bild 2.2. Funkenminde-
rung durch Kondensator
mit Widerstand

Bild 2.3. Funkenminde-
rung durch Parallelwi-
derstand
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Spannungsspitze. Da dieser Widerstand aus
Funktionsgriinden nicht zu niedrig sein darf, ist
seine induktionsspannungsbegrenzende Wir-
kung gering.

Eine besonders gute Verminderung der Induk-
tionsspannung wird durch Parallelschalten einer
Diode zur zu schaltenden Spule erreicht (Bild
2.4). Die Diode muB3 dabei so gepolt sein, daB
sie fiir die Betriebsspannung in Sperrichtung
liegt. Im Bild 2.5 a sind der StromfluB und die
Polaritit des Spannungsabfalls fiir den Ein-
schaltfall gekennzeichnet. Wird jetzt der Schalt-
kontakt geoffnet, so wird nach dem Lenzschen
Gesetz der durch die Selbstinduktionsspannung
angetriebene Strom die urspriingliche Richtung
beibehalten. Die Spule wirkt jetzt wie eine
Spannungsquelle mit der im Bild 2.5 b eingetra-
genen Polaritdt. (Innerhalb der Spannungs-
quelle flieBt der Strom von — nach +.) Die
Diode stellt fiir diese Selbstinduktionsspannung
einen KurzschluB dar. Der die Diode durchflie-
Bende Spitzenwert des Stromes ist dabei gleich
dem Strom, der im Abschaltmoment die Spule
durchflieBt.

+r—

Bild 2.4. Funkenminde-
- rung durch Diode

+ T
1 +
{
A
a)
Bild 2.5. Richtung
von Strom und Span-
— T nung
/) wiihrend der Ein-
L ZS schaltzeit:
-+ by im Abschaltmo-
> ment’
b)
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Die Schaltungen mit Kondensator und Diode
sind nur beim Schalten an Gleichspannung ein-
setzbar. Es tritt jedoch auch beim Schalten an
Wechselspannung je nach Phasenlage von
Strom und Spannung im Zeitpunkt des Schal-
tens eine Induktionsspannung auf. Durch Paral-
lelschalten eines Varistors zur Spule nach Bild
2.6 kann man auch hier Abhilfe schaffen. Vor-
aussetzung ist hierbei, daB die Sperrspannung
des Varistors groBler als der Spitzenwert der an-
gelegten Wechselspannung ist.

>

Bild 2.6. Funkenmin-
> derung durch Varistor

Zusammenfassung

Beim Unterbrechen des Stromflusses in Strom-
kreisen mit Spulen entsteht eine hohe Induk-
tionsspannung, die den Schalter stark bean-
sprucht. Die Induktionsspannung wird vermin-
dert, indem man die im magnetischen Feld ge-
speicherte Energie mehr oder weniger kurz-
schlieBt oder sie in einem Kondensator in elek-
trische Feldenergie wandelt.

2.3.
Aufgaben

1. Begriinden Sie, warum es bei einer Spule zu einer
hohen Induktionsspannung beim Abschalten
kommt!

2. Welche Folgen hat die Funkenbildung an
Kontakten?

(Welche Werkstoffe sind hiergegen besonders
empfindlich?)

3. Wie entsteht die induktionsspannungsbegrenzende
Wirkung der genannten Schaltungen?

4. Warum ist die Schaltung mit Kondensator und mit
Diode nur beim Schalten von Gleichspannung
einsetzbar?



3.

Verstarker mit elektronischen Bauelementen

3.1.
Verstirker als Vierpol

Ein Verstirker ist eine Schaltung von elektroni-
schen Bauelementen mit zwei Eingangsbuchsen
(1 und 1) und zwei Ausgangsbuchsen (2 und
2). Durch ihn wird durch Hinzufligen von
Energie aus einer duBeren Quelle eine am Ein-
gang angelegte elektrische WechselgroBe (Span-
nung, Strom, Leistung) oder sich langsam &n-
dernde GleichgroBe vergroBert (Bild 3.1).

Ry S S
7|>—— ——< 2

4. Yy > Uz~l o
7' >— —< 2'

Bild 3.1. Verstdrker, allgemein

Die Verstirker konnen nach verschiedenen Ge-
sichtspunkten eingeteilt werden, je nachdem, ob
man ihren Aufbau, ihre Wirkungsweise oder
ihre Verwendung besonders charakterisieren
will (Tafel 3.1).

Im Vorverstarker muB eine im allgemeinen sehr
kleine Steuerleistung P,. = U,.I,. auf eine
Wechselleistung P,. = U,. I, verstirkt wer-
den, die wesentlich groBer gegeniiber moglichen
Storleistungen ist und eine unproblematische
Signalverarbeitung bzw. Weiterverstarkung ge-
stattet.

Da die WechselgroBen noch relativ klein sind,
konnen die fiir den Verstirkervorgang maBge-
benden Transistorkennlinien im Aussteuerungs-
bereich als geradlinig betrachtet werden, und
man kann mit einer verzerrungsarmen Ubertra-
gung rechnen. Wegen der relativ geringen Aus-
gangsleistung interessiert bei diesen Verstiarkern
der Wirkungsgrad nicht. Er kann sehr klein
sein.

Im Endbverstirker wird die vom Vorverstéarker ab-
gegebene Leistung auf den erforderlichen End-
wert verstirkt, wobei im allgemeinen noch
keine Verzerrungen durch Ubersteuern auftre-
ten sollen. Dazu ist die maximal abzugebende

verzerrungsfreie Leistung eines Transistors zu
bestimmen. Der Verstirkungsgrad spielt eine
untergeordnete Rolle, da die Steuerleistung
durch den Vorverstiarker bereitgestellt wird. Die
Ausgangsleistung liegt zwischen der des Vor-
und der des Senderverstirkers. Der Wirkungs-
grad ist bei stationdren, netzbetriebenen Anla-
gen zweitrangig.

Beim Senderverstirker kann die Ausgangslei-
stung mehrere Kilowatt betragen; damit muB
der Wirkungsgrad, d. h. das Verhiltnis von ab-
gegebener Nutz- zu aufgewandter Gesamtlei-
stung, sehr groB sein. Der Verstirkungsgrad und
die Verzerrungsfreiheit sind diesem Problem
unterzuordnen. Ein hoher Wirkungsgrad ist
nicht nur wegen geringer Energiekosten anzu-
streben, sondern auch, weil die nicht in Wech-
selleistung umgesetzte Gleichleistung als Erwir-
mung des Verstdrkerelements auftritt und seine
Belastbarkeit begrenzt.

Tafel 3.1. Einteilyng der Verstirker

Einteilung nach  Verstirkerarten

Bauelement Rohrenverstirker, Transistorver-

starker

direktgekoppelter Verstirker, RC-
gekoppelter Verstirker, transfor-
matorgekoppelter Verstirker,
bandfiltergekoppelter Verstirker,
diodengekoppelter Verstarker,
optoelektronisch-gekoppelter
Verstirker

Kopplungsart

Arbeitsweise Eintaktverstirker, Gegentaktver-

starker
A-Verstdarker, B-Verstirker, AB-
Verstirker, C-Verstiarker

Betriebsart

Frequenzband Selektivverstiarker, Breitbandver-

starker

Gleichspannungsverstiarker, Im-
pulsverstarker, Niederfrequenz-

verstiarker, Hochfrequenzverstir-
ker

Vorverstirker, Endverstarker, Sen-
derverstirker

Arbeitsfrequenz

Leistung
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Kenndaten eines Verstirkers

Verstdrkungsgrad oder Verstirkung v

Leistungsverstarkung
P U L.
v, = P U_I. v,V 3.1)
. . U2~
mit Spannungsverstarkung v, = T 3.2)
1~
und Stromverstirkung v, = % 3.3)
l~

Das Verhiltnis der Eingangs- bzw. Ausgangs-
groBen liefert

Eingangswiderstand R, = % 3.9
1~
Ausgangswiderstand R, = y”‘ (3.5
‘ 2%~

U,,~ Leerlaufspannung (R, — «)

I~ KurzschluBstrom (R, = 0)

Arbeitswiderstand R, = Y- 3.6)
2~

(Lastwiderstand)

R _ Uil _Up- 1 _ W

R.. U_/1,- U L. "

Die WechselgroBen konnen dabei einen beliebi-
gen, also auch nichtsinusformigen Kurvenver-
lauf haben.

Oft gibt man Spannungs-, Strom- und Lei-
stungsverhiltnisse im logarithmischen MaB an,
weil es Rechenvorteile bringt.

P,
vp/dB =10 lg Fz—
1~
Vuw = 20 Ig P2
1~
I,
vigs = 20 Ig '1‘2—
1~

Frequenzbandbreite b

Frequenzbandbreite 3.7

b= fo_fu

f, obere Grenzfrequenz
f. untere Grenzfrequenz.

Die Grenzfrequenz ist im allgemeinen die Fre-
quenz, bei der die Verstirkung um 3 dB auf
1/42 gegeniiber der maximalen Verstirkung ab-
gesunken ist, also

w oL _ 0707

vu max
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Nichtlineare Verzerrungen

Nichtlineare Verzerrungen werden bei Verstir-
kern am héufigsten durch den Klirrfaktor k an-
gegeben.

Effektivwert aller Oberwellen
Effektivwert aller Harmonischen

\/U§§e"+ U§~e"+
k =
‘/Ui~eﬂ'+ U§~eff+U§ +

~eff

Klirrfaktor k =

3.8)

Der Klirrfaktor wird meist in % angegeben.
Die Entstehung des Klirrfaktors wird im
Abschn. 3.6.1. néher erldutert.

Storabstand

Der Storabstand by, ist das Verhiltnis von Nutz-
zu StorgroBe an derselben Stelle, meist am Ver-
stirkerausgang, und kann als"Spannungs- oder
Leistungsverhiltnis angegeben werden.

b = U2 ~ Nutz
sl UZ ~ Stér
Uberschwingen

Durch starke Impulse konnen die im Verstiarker
durch die Bauelemente und deren Aufbau un-
gewollt entstandenen Schwingkreise zur Ausbil-
dung einer gedimpften Schwingung angestoBen
werden. Man untersucht solche Uberschwing-
vorgdnge, indem man am Eingang eine Recht-
eckspannung anlegt und die Ausgangsspannung
oszilloskopiert.

Brummodulation

Die von ungeniigender Siebung der Netz-
brummspannung sowie von Einstreuungen (feh-
lerhafte Abschirmung, ungiinstige Anordnung
der Bauelemente) im Ausgangskreis der Endver-
stirker herriihrende Brummodulation my, ist
eine Stormodulation. Sie ist als Verhiltnis der
Amplitudendnderung zur mittleren Amplitude
bei konstanter Eingangsspannung definiert.

AU
—2— | U, =konst. (3.9)
UZminel

mg, =




3.2.
Grundschaltungen der Verstirker

3.2.1.
Allgemeines

Das Verstirkerbauelement Transistor kann auf
verschiedene Arten in den allgemeinen Vierpol
(s. Bild 3.1) eingesetzt werden.

Die Verstirkergrundschaltungen werden nach
der dem Ein- und Ausgang gemeinsamen Elek-
trode des Verstarkerbauelements benannt. Alle
Schaltungsarten haben voneinander abwei-
chende Eigenschaften, die man zum Losen der
vielfiltigen Aufgaben kennen muB.
Schaltungen mit bipolaren Transistoren k6nnen
zu den entsprechenden Schaltungen mit unipo-
laren Transistoren (Feldeffekttransistoren) ana-
log betrachtet werden. Wihrend bei letzteren im
allgemeinen nur drei GroBen (Steuerspannung,
Ausgangsspannung und Ausgangsstrom) eine
Rolle spielen, sind bei Verstirkern mit bipola-
ren Transistoren wegen der notwendigen Lei-
stungssteuerung jedoch vier GroBen, nidmlich
die Strome und Spannungen an Ein- und Aus-
gang, in Rechnung zu setzen. Die folgenden
Ausfihrungen beschrinken sich, bis auf die
Ausfiihrungen zur ,Kombination Unipolar- und
Bipolartransistor, auf Schaltungen mit bipola-
ren Transistoren.

Die im Abschn. 3.2.3. behandelten Schaltungen
mit mehreren Transistoren sind erweiterte
Grundschaltungen, um speziellere Forderungen
erfullen zu kénnen.

3.2.2.
Grundschaltungen mit einem Transistor

Emitterschaltung

Diese Grundschaltung findet in allen Bereichen
der Elektronik die vielfdltigsten Anwendungs-
moglichkeiten, da mit ihr eine groBe Leistungs-
verstarkung erzielt werden kann. Nachteilig ist,
daB im Vergleich zur Basisschaltung nur eine
kleinere obere Grenzfrequenz erreichbar ist.

Gemeinsame Bezugselektrode fiir Eingangs-
und Ausgangskreis ist der Emitter. Durch einen
kleinen Eingangsstrom I;. wird der Ausgangs-
strom I.. gesteuert. Bei Erhohung der Ein-
gangsspannung wird der Eingangs- und damit
der Ausgangsstrom vergrofert. Da dadurch der
Spannungsabfall iiber dem Arbeitswiderstand
steigt, sinkt bei konstanter Betriebsspannung
die Ausgangsspannung zwischen Kollektor und
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Bild 3.2. Emitterstufe
a) Prinzip; b) Schaltungsbeispiel

Emitter, ist also gegenphasig zur Eingangsspan-
nung (Bild 3.2).

Neben der Spannungsverstirkung findet auch
eine Strom- und Leistungsverstarkung statt.
Die Eingangs- und die Ausgangswiderstinde
liegen im mittleren Wertebereich, unterschei-
den sich untereinander wesentlich weniger als
bei den anderen Grundschaltungen und sind
von den AbschluBverhiltnissen nur gering ab-
hingig. Als Richtwerte gelten

R, =~ 20...100 kQ
Ry, =~ 500 Q...2 kQ.

Bei mehrstufigen Verstarkern mit groBem Ver-
starkungsgrad wendet man meistens diese
Schaltung an.

[

Basisschaltung

Die Basisschaltung wird angewendet, wenn ein
kleiner Eingangs- und ein groBer Ausgangswi-
derstand sowie eine hohe obere Grenzfrequenz
verlangt wird, z. B. bei UKW-Eingangsstufen.
Gemeinsame Bezugselektrode fiir Eingangs-
und Ausgangskreis ist die Basis. Da diese zwi-
schen Emitter und Kollektor liegt, wird die bei
hoheren Frequenzen schiddliche Riickwirkungs-
groBe zwischen Eingang und Ausgang vermin-
dert.

Die Steuerung erfolgt durch den Eingangs-
strom, der stets etwas groBer als der Ausgangs-
strom ist. Die Stromverstarkung liegt damit ge-
ringfliigig unter dem Wert 1; dagegen erzielt
man eine hohe Spannungsverstirkung
(Bild 3.3).

Eine positive Eingangsspannung hebt das Emit-
terpotential an, verringert den Ausgangsstrom
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und damit auch den Spannungsabfall iiber dem
Arbeitswiderstand. Die Ausgangswechselspan-
nung zwischen Kollektor und Basis steigt da-
durch bei konstanter Betriebsspannung an, ist
also gleichphasig zur Eingangsspannung.
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Bild 3.3. Basisstufe
a) Prinzip; b) Schaltungsbeispiel

Wegen des im Eingangskreis flieBenden hohen
Emitterstroms und der ohnehin niederohmigen
Basis-Emitter-Strecke ergibt die Basisschaltung
einen sehr kleinen Eingangswiderstand von
etwa

R.,=30Q...1kQ.
Dagegen liegt der Ausgangswiderstand bei
R, = 100kQ...1 MQ.

Kollektorschaltung

Die Kollektorschaltung hat einen hohen Ein-
gangs- und einen niedrigen Ausgangswider-
stand. Sie wird deshalb als Impedanzwandler
eingesetzt, wenn hochohmige Quellen an nie-
derohmige Verbraucher angepalit werden miis-
sen.

Gemeinsame Bezugselektrode fiir Eingangs-
und Ausgangskreis ist der Kollektor. Der Ar-
beitswiderstand liegt zwischen Emitter und Be-
zugspotential. Die Eingangsspannung wird zwi-
schen Basis und Kollektor gelegt und durch die
an R, abfallende Ausgangsspannung 100%ig ge-
gengekoppelt.

Liegt die positive Halbwelle am Eingang, dann
steigt der Ausgangsstrom und damit die Aus-
gangsspannung; sie ist also zur Eingangsspan-
nung gleichphasig. Gleichzeitig folgt aber die
Emitterspannung bis auf eine geringe Differenz
der Eingangsspannung. (Die Schaltung heiBt
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deshalb auch Emitterfolger.) Die Spannungsver-
stirkung liegt damit unter dem Wert 1; eine
Strom- und Leistungsverstirkung findet aber
statt.

Da zwischen Basis und Emitter nur die aus Ein-
gangs- und Ausgangsspannung gebildete Diffe-
renzspannung wirksam ist, miilte eine wesent-
lich hohere Eingangsspannung als bei der Emit-
terschaltung aufgebracht werden, um die glei-
che Steuerwirkung zu erreichen. Das ist gleich-
bedeutend einem groBen Eingangswiderstand.
Die Ausgangsspannung wird nahezu unabhén-
gig von der GroBe des Arbeitswiderstands nur
von der geringfligig groBeren Eingangsspannung
bestimmt. Quellen, deren Klemmenspannung
aber belastungsunabhingig sind, haben einen
kleinen Innenwiderstand. Da der Ausgangswi-
derstand vom Innenwiderstand bestimmt wird,
muB also R, der Kollektorschaltung klein sein
(Bild 3.4). Als Richtwerte gelten

R., ~3kQ...1MQ
~300,..1kQ.

R

aus

7

71
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Bild 3.4. Kollektor-
I———< 2
2 stufe
a -
f a) Prinzip; b) Schal-
r > _E<2 tungsbeispiel
b)

Bootstrap-Schaltung

Die Bootstrap-Schaltung arbeitet nach einem
Schaltungsprinzip, bei dem die Spannungen
zweier Punkte einer Schaltung , mitlaufen“. Da-
durch bleibt zwischen diesen beiden Punkten
die Spannungsdifferenz zeitlich konstant, und
es kann sich keine Wechselspannung ausbilden.
Das Bootstrap-Prinzip wird u. a. angewendet,
um einen Widerstand dynamisch zu vergroBern
(s. Abschn. 3.6.3.) oder um die von einem Ge-
nerator erzeugte Sidgezahnspannung zu lineari-
sieren (s. Abschn. 4.3.3)).



Im vorliegenden Fall wird das Bootstrap-Prinzip
in einer Kollektorschaltung angewendet, um de-
ren Eingangswiderstand zu erhohen.

Wird namlich entsprechend Bild 3.4 die Basis-
vorspannung liiber einen Basisspannungsteiler
gewonnen, dann kann der prinzipiell mégliche
Eingangswiderstand nicht erreicht werden. Auf
den Eingang bezogen, liegen die Teilerwider-
stinde parallel. Der Widerstand dieser Parallel-
schaltung ist meisp kleiner als der Transistorein-
gangswiderstand und damit bestimmend fur
den Gesamteingangswiderstand. Der EinfluB3
des Spannungsteilers 1Bt sich teilweise elimi-
nieren, indem die an ihm abgegriffene Vorspan-
nung iber den Widerstand R der Basis zuge-
fihrt wird. AuBerdem wird R kapazitiv iiber
den Kondensator C mit dem Ausgang verbun-
den (Bild 3.5). Da die Ausgangsspannung U,.
nur geringfiigig kleiner als die Eingangsspan-
nung U, und mit dieser gleichphasig ist, ist der

7>

Bild 3.5. Kollektor-
stufe mit Bootstrap-
schaltung
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Wechselspannungsabfall iiber R als Differenz
von U,. und U,. sehr klein. Ein sehr kleiner
Spannungsabfall 148t auf einen sehr kleinen
Strom schlieBen, d. h., der Widerstand R er-
scheint dynamisch vergroBert und damit auch
der Eingangswiderstand der Schaltung.
Zusammenfassend werden in Tafel 3.2 dié Ei-
genschaften der Emitter-, Basis- und Kollektor-
schaltung wiedergegeben. Die angefiihrten Ein-
gangs- und Ausgangswiderstinde liegen meist
innerhalb der angegebenen Bereiche. Sie sind
stark abhidngig vom Bauelementetyp und seinen
Parametern und der angeschlossenen Schal-
tung. So ist der Eingangswiderstand stark ab-
hdngig vom Arbeitswiderstand, der zwischen
Null (KurzschluB) und unendlich (Leerlauf) lie-
gen kann. Der Ausgangswiderstand ist dagegen
vom Innenwiderstand R, der Steuerspannungs-
quelle abhingig.

3.2.3.
Grundschaltungen mit mehreren
Transistoren

Kaskadenschaltung (Darlington-Schaltung)

Bei einer von Darlington angegebenen Kaska-
denschaltung werden zwei, hochstens drei Tran-
sistoren so zusammengeschaltet, daB der Emit-
ter- bzw. Kollektorstrom des vorhergehenden
gleich dem Basisstrom des néchstfolgenden
Transistors ist.

Tafel 3.2. Zusammenstellung der wichtigsten Eigenschaften der Emitter-, Basis- und Kollektorschaltung

Emitterschaltung Basisschaltung

Kollektorschaltung

Eingangswiderstand R.;,
500 Q...2kQ
Ausgangswiderstand R,
20...100 kQ
Spannungsverstirkung v,
max. 10*> 1
Stromverstirkung v;

max. 10251 <1
Leistungsverstirkung v,
max. 10¢

Phasenwinkel der Span-
nungsverstirkung bei
reellem Arbeitswiderstand
180° 0°
Bevorzugte Anwendung
bei mehrstufigen Verstir-
kern mit groBem Verstair-
kungsgrad

30 Q...1kQ
100 kQ...1 MQ

max. 104> 1

max. 104

bei riickwirkungsfreien Verstarkern in
UKW-Eingangsstufen; bei Verstirkern mit
einer sehr hohen oberen Grenzfrequenz;

3kQ...1MQ
30Q...1kQ
<1

max. 102> 1

max. 102

Oo

als Impedanzwandler zur Anpas-
sung hochohmiger Quellen an nie-
derohmige Verbraucher

bei Endstufen in UKW-Sendern
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Mit dieser Anordnung erhdlt man eine hohe
Stromverstiarkung, die sich etwa aus dem Pro-
dukt der Stromverstirkungen der Einzeltransi-
storen ergibt.

Da sich dabei auch der Eingangswiderstand we-
sentlich erhoht, ist die Kaskadenschaltung nicht
nur als hochverstirkende Einheit, sondern auch
als Trennstufe (Impedanzwandler) und hochoh-
mige Eingangsstufe einsetzbar.

Kaskadenschaltungen lassen sich realisieren als

@ Standard-Darlington-Schaltungen mit Tran-
sistoren gleichen Leitungstyps (Bild 3.6a)
und als

® Komplementir-Darlington-Schaltungen mit
Transistoren unterschiedlichen Leitungstyps
(Bild 3.6 b).
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Bild 3.6. Darlingtonschaltungen

a) Standard-Darlingtonschaltung; b) Komplementir-Darling-
tonschaltung

Jede Darlington-Schaltung kann durch einen
Ersatztransistor dargestellt werden. Bei der
Standard-Darlington-Schaltung ist die Zonen-
folge des Ersatztransistors die der Einzeltransi-
storen, bei der Komplementir-Darlington-
Schaltung die des ersten Einzeltransistors.

Darlington-Anordnungen sind einfach integrier-
bar. Mit ihnen konnen alle Transistorschaltun-
gen aufgebaut werden; ihre Eigenschaften wer-
den durch die des Ersatztransistors bestimmt.
Als Beispiel ist im Bild 3.7 eine Emitterstufe
wiedergegeben, sowohl mit einer Standard- als

auch mit einer Komplementér-Darlington-
Schaltung.
Kaskodeschaltung

Die Kaskodeschaltung ist eine 2stufige Ein-
gangsschaltung. Sie wird wegen ihrer geringen
dynamischen Eingangskapazitdt vorwiegend bei
hohen Frequenzen eingesetzt.
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Bild 3.7. Emitterstufe

@) mit Standard-Darling-
tonschaltung

b) mit Komplementar-
Darlingtonschaltung

Der Transistor V1 arbeitet in Emitter-, der
Transistor V2 in Basisschaltung.

Im Vergleich zu einer einfachen Emitterschal-
tung weist die Kaskodeschaltung bei tiefen und
mittleren Frequenzen etwa gleiches Verhalten
aus. Das betrifft sowohl den Eingangswider-
stand, der gleich dem der ersten Stufe ist, als
auch die Gesamtspannungsverstarkung, die von
der zweiten Stufe bestimmt wird. Der Vorteil
der wesentlich geringeren dynamischen Ein-
gangskapazitdt wird erst bei hohen Frequenzen
wirksam.

Die unerwiinschten Transistor- und Schaltkapa-
zitdten C, und C, (Bild 3.8) bestimmen die wirk-
same Eingangskapazitit C., nach der Bezie-
hung

Cen = C, + C(1-v).

Bei der einfachen Emitterschaltung ist |v,| > 1,
so daB die Eingangskapazitit vor allem von C,v,
bestimmt wird. Bei der Kaskodeschaltung dage-
gen wird die erste Stufe durch den kleinen Ein-
gangswiderstand der in Basisschaltung betriebe-
nen zweiten Stufe belastet. Dadurch ist die fiir
C.i, bestimmende Spannungsverstiarkung der er-
sten Stufe nur v, = —1 (Minus wegen Phasen-
drehung), und es folgt

Cein=cl+2C2.

Die Eingangskapazitit ist bei der Kaskodeschal-
tung also wesentlich geringer als bei einer einfa-
chen Emitterstufe mit groBem Verstirkungs-
grad.

Kaskodeschaltungen kdnnen sowohl mit Transi-
storen des gleichen als auch mit Transistoren
ungleichen Leitungstyps aufgebaut werden; sie
lassen sich integrieren. Bild 3.8 zeigt zwei einfa-
che Schaltungsbeispiele.



Bild 3.8. Kaskodeschaltung

a) mit Transistoren gleichen Leitungstyps
b) mit Transistoren unterschiedlichen Leitungstyps

Kombination Unipolar- und Bipolartransistor

Soll der Eingangswiderstand einer Schaltung
sehr groB sein, empfiehlt es sich, einen Unipo-
lartransistor (Feldeffekttransistor FET) einzu-
setzen.

Unipolartransistoren lassen sich nahezu lei-
stungslos steuern; den Nachteil ihrer relativ ge-
ringen Steilheit (Verhdltnis von Ausgangsstrom
zu Steuerspannung) kann man durch einen
nachgeschalteten Bipolartransistor beseitigen.
Bild 3.9 zeigt die prinzipielle Schaltung einer
Eingangsstufe mit sehr hohem Eingangswider-
stand. Der Transistor V1 ist ein MOS-Feldef-
fekttransistor mit p-Kanal vom Anreicherungs-
typ. Er arbeitet in Source-, der nachfolgende Bi-
polartransistor ¥2 in Kollektorschaltung. Der
Eingangswiderstand und die Gesamtverstiarkung
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Bild 3.9. Kombination
Unipolar- und Bipolar-
7 2! ransistor

werden von der ersten Stufe bestimmt, wobei
durch V2 die Steilheit des Transistors V1 mit
dem Faktor der KurzschluBstromverstirkung
vergroBert wird.

Die Transistorkombination weist auBerdem ein
glinstiges Rauschverhalten aus. Rauschen ist
eine unerwiinschte Stoérleistung und wird von
der Schaltung verursacht. Bei jeder mehrstufi-
gen Anordnung wird das Gesamtrauschen vor
allem von der ersten Stufe bestimmt. Unipolar-
transistoren haben aber im Vergleich zu Bipo-
lartransistoren bessere Rauschwerte (kleinere
Rauschzahl), so daB die beschriebene integrier-
bare Transistorkombination auch in dieser Be-
ziehung vorteilhaft ist.

Nachteilig ist, daB auf Grund der groBen resul-
tierenden Steilheit der Arbeitspunkt sehr sorg-
féltig stabilisiert werden muB (im Bild 3.9 nicht
dargestellt). Dadurch wird eine 5- bis 10mal so
hohe Betriebsspannung als sonst fiir Halbleiter-
schaltungen iiblich bendétigt.

Differenzverstirkerschaltung

Die Differenzverstirkerschaltung (DV) besteht
aus zwei parallelliegenden, datengleichen
Transistorverstirkern in  Emitterschaltung
(Bild 3.10). Der Strom fiir die beiden Transisto-
ren wird liber eine Konstantstromquelle einge-
speist. Die erforderlichen Basis-Gleichstréme
werden von den anzuschlieBenden Quellen ge-
liefert.

Eine Konstantstromquelle liefert wegen ihres
sehr groBen Innenwiderstands (> 10 MQ) einen
vom Auflenwiderstand fast unabhingigen, kon-
stanten Strom I,.

Ohne Aussteuerung flieBt durch den Transistor
V1 der gleiche Strom wie durch den Transistor

Y%
by d Y2
Ra Rﬂ
21 22
Uy Upp
]

Bild 3.10. Differenzverstirkerschaltung
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V2, so daB auch die beiden Ausgangsspannun-
gen gleich sind.

Im folgenden werden verschiedene Betriebsfille
fiir DV beschrieben.

® Beide Eingangsspannungen dndern sich genau
gegenphasig.

Nimmt man an, daB sich z. B. die Eingangs-
spannung u,; um + 5mV und die Eingangs-
spannung 4;; um — 5 mV idndert, dann erfolgt
wegen des konstanten Gesamtemitterstroms nur
eine Umsteuerung zwischen ic; und ic,. Im ge-
wihliten Beispiel wird ic; um den gleichen Be-
trag groBer, wie ic, kleiner wird. Damit sinkt die
Ausgangsspannung u,, im gleichen MaBe, wie
die Ausgangsspannung u,, steigt.

® Beide Eingangsspannungen dndern sich in glei-
cher Weise.

Dieser Betriebsfall heiBt Gleichtaktbetrieb. Er
148t sich leicht verstehen, wenn man sich vor-
stellt, daB beide Eingdnge miteinander verbun-
den wiren. Beide Transistoren sind dann paral-
lel geschaltet und werden durch eine Eingangs-
spannung in gleicher Weise gesteuert. Die
Stromaufteilung durch die Transistoren bleibt
dadurch unveridndert, so daB sich auch die Aus-
gangsspannungen nicht @ndern. Gleichtaktsi-
gnale werden also bei idealen Verhiltnissen
nicht iibertragen.

® Beide Eingangsspannungen dndern sich unab-
hdngig voneinander.

Dieser allgemeine Betriebsfall ergibt sich als
Uberlagerung der beiden oben beschriebenen
Fille. Die Aufteilung des konstanten Gesamt-
stroms auf die Transistoren V1 und V2 hingt
von der Differenz der beiden Eingangsspannun-
gen ab. Je groBer diese Differenz ist, desto un-
terschiedlicher sind die beiden Kollektorstrome
und damit die verstarkten Ausgangsspannun-
gen. Ist die Differenz Null (s. Gleichtaktbe-
trieb), dann sind die Kollektorstrome und beide
Ausgangsspannungen gleich groB. Die zu ver-
starkende Spannung wird der Schaltung als Dif-
ferenzspannung zugefiihrt. Das kann auch da-
durch geschehen, daB3 z. B. der Eingang /2 mit
Masse verbunden wird und am Eingang /1 nun
die Spannung u,, als Differenzspannung zwi-
schen /1 und 12 wirkt. Da aber u;;, = 0 (12 ist
mit Masse verbunden), ist up = uy; — u;; = uy;.
Im Bild 3.11 sind die Strom- und Spannungs-
verldufe fir willkiirlich gewdhlte Eingangsspan-
nungsverldufe prinzipiell dargestellt.
Differenzverstirkerschaltungen werden, von we-
nigen Sonderfillen abgesehen, in integrierter
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Bild 3.11. Strom- und Spannungsverldufe in der Diffe-

renzverstarkerschaltung

Technik #&usgefiihrt. Das hat den Vorteil, daB
auf dem gleichen Substrat alle Bauelemente un-
tergebracht sind und die paarigen Elemente in
ihren elektrischen Parametern weitgehend tiber-
einstimmen. AuBlerdem treten bei Betrieb nur
unbedeutende Temperaturdifferenzen zwischen
den Elementen auf, so daB durch Temperatur-
einfliisse die guten Symmetrieeigenschaften
kaum beeintriachtigt werden.

Kenndaten der Differenzverstirkerschaltung
Differenzverstirkung vy,

— Up _ — Uy
b = 2 1
Up Up

(3.10)

up Differenzspannung, up = uy, — u,.

Praktisch erreichbare Werte: 1vp1 = 10° 2

60 dB.

Gleichtaktverstirkung vg

yo = -2 - Un (3.11)

Ug Uug

ug Gleichtaktspannung, ug = u;, = u,,.
Ideal wire vg= 0; praktisch erreichbare Werte:
vg = 10-2 2 -40 dB.

Gleichtaktunterdriickung CMR (common mode
rejection)

CMR = }l@_‘
Vg

Ideal wdre CMR — o« ; praktisch erreichbare
Werte: CMR =~ 10%...10° 2 60...100 dB.

(3.12)




Konstantstromquellen und Stromspiegel

Konstantstromquellen liefern wegen ihres theo-
retisch unendlich groBen Innenwiderstands ei-
nen vom AuBenwiderstand unabhingigen kon-
stanten Strom. Neben der Realisierung hoher
dynamischer Widerstinde werden Konstant-
stromquellen auch in Schaltungen zur Pegelver-
schiebung eingesetzt. Prinzipiell ist eine Kon-
stantstromquelle eine stark stromgegengekop-
pelte Emitterschaltung, bei der im Klemmen-
spannungsbereich der als Laststrom auftretende
Kollektorstrom fast unabhingig von der GroBe
des Lastwiderstands konstant bleibt.

Bei der integrierten Technik erweist sich die im
Bild 3.12 angegebene Konstantstromquelle als
vorteilhaft. Dabei wird die Erscheinung, daB in
einem Halbleiter eng benachbarte Transistoren
bei gleichen Basis-Emitter-Spannungen auch
die gleiche Emitterdichte haben, ausgenutzt.

Bild 3.12.
Konstantstromquelle

Die Schaltung besteht aus zwei gleichstromge-
koppelten Transistoren, deren Basis-Emitter-
Ubergidnge parallelgeschaltet sind. Basis und
Kollektor des Transistors VI sind verbunden.
Nun ist das Stromverhiltnis 1,//, gleich dem
Querschnittsverhiltnis der Basis-Emitter-Strek-
ken der Transistoren VI und V2. I, ist also di-
rekt I, proportional, bzw. I, erscheint ,gespie-
gelt“ als I, im Transistor V2. Man bezeichnet
Stromquellen, deren Ausgangsstrom einem an-
deren Strom in der Schaltung direkt proportio-
nal ist, als Stromspiegel.

Fiir ein Querschnittsverhiltnis der Basis-Emit-
ter-Strecken von 1.: 1 gilt folgende Uberlegung:
Iy, steuert den Kollektorstrom I;. Mit der
Gleichstromverstiarkung B folgt

Ic, = Bly,
Iy = I¢; + Iy + Iy, = Blgy + Iy, + Iy,

Bei  gleichen Transistorkennwerten ist
IBI = 132 = IB, damit

I, = Iy(B + 2).
Fiir I, = I, folgt analog
12 = BIBZ = BIB

Als Verhiltnis I,/1, ergibt sich:

L Bly, B
I, Iz(B+2 B+2
B 1
12_B+211—1+i11

B

Fir B> list I, = I,.

Durch entsprechende Wahl des Querschnitts-
verhiltnisses bis 10:1 1aBt sich ein entspre-
chendes Stromverhidltnis erreichen. Damit las-
sen sich auch Mehrfachkonstantstromquellen,
sog. Stromquellenbinke, aufbauen. Bild 3.13
zeigt ein Schaltungsbeispiel. Die Stromiiberset-
zungsverhiltnisse I,/I, und Iy/I, werden durch
die entsprechenden Querschnittsverhiltnisse
der Basis-Emitter-Strecken der Transistoren V2
und VI bzw. V3 und VI bestimmt.

Bild 3.13.
Stromquellenbank

Referenzspannungsquellen

Referenzspannungsquellen liefern in einem be-
stimmten Arbeitsbereich wegen ihres sehr klei-
nen Innenwiderstands eine Spannung, die un-
abhidngig vom Arbeitswiderstand, der angeleg-
ten Betriebsspannung und der Umgebungstem-
peratur nahezu konstant ist. Man benoétigt diese
in der elektronischen Schaltungstechnik sehr
hdufig fir Vergleichs- und MeBzwecke, gele-
gentlich auch in Verstarkerschaltungen.

Fiir Referenzspannungsquellen verwendet man
Bauelemente mit ausgeprigtem Knick in der
Strom-Spannungs-Kennlinie (Bild 3.14). Diese

I
k’efm _______
Ipef p———————
|
I
S ! Bild 3.14. Strom-
Ref min I Spannungs-Kennlinie

Urer U des Referenzelements
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Bauelemente nennt man Referenzelemente. Bei
ihnen ist in einem bestimmten Bereich der
Spannungsabfall weitgehend unabhidngig von
dem sie durchflieBenden Strom, so daB sich die
im Bild 3.15 angegebene Grundsphaltung an-
bietet.

L RV Iz—b
>—4:|—T——< <
I/?efl I
U, Referenz-|
! element Urer Ij
|
|
|

<

Bild 3.15. Grundschaltung einer Referenzspannungs-
quelle

Als Referenzelemente konnen im einfachsten
Fall in FluBrichtung betriebene Si-Dioden oder
fir groBere Referenzspannungen Z-Dioden
(s. Abschn. 1.4.2:) verwendet werden. Bei hohe-
ren Anforderungen beziiglich des Temperatur-
verhaltens und eines niedrigen Ausgangswider-
stands werden Transistorschaltungen eingesetzt,
die sich auch problemlos in integrierter Technik
herstellen lassen.

Sehr verbreitet ist eine Anordnung nach
Bild 3.16. Dabei wird das Durchbruchverhalten
des Emitter-Basis-Ubergangs des Transistors V1
genutzt, das so wie das einer Z-Diode ist. Der
Basis-Emitter-Ubergang des Transistors V2
dient zur teilweisen Kompensation der Tempe-
ratureinfliisse. AuBerdem wirkt V2 als Parallel-
regler, da der Kollektor mit dem Ausgang ver-
bunden ist; der differentielle Widerstand rg.

h b

!

Bild 3.16. Referenzspannungsquelle mit Kompensation
der Temperatureinfliisse und niedrigem Ausgangswider-
stand
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wird dadurch vermindert. Als Referenzspan-

nung ergibt sich

Urer = Uz + Upo;

Uk FIuBspannung bei einsetzendem FluBstrom
(beim Si-pn-Ubergang ist Uy, = 0,7 V)

U, Durchbruchspannung des Basis-Emitter-Uber-
gangs (U, = 7V).

MufBl eine Referenzspannung mit sehr groBer
Temperaturstabilitiat bei geringer Betriebsspan-
nung bereitgestellt werden, dann verwendet
man Schaltungen, die nach dem Bandgap-Prin-
zip arbeiten. Bandgap ist die Breite des verbote-
nen Bandes eines Halbleiters nach dem Béinder-
modell.

Aus der Halbleiterphysik ist bekannt, daB die
Basis-Emitter-Spannung eines Transistors einen
negativen Temperaturkoeffizienten hat. Die Ba-
sis-Emitter-Spannungen  zweier integrierter
Transistoren gleicher Temperatur, die bei ver-
schiedenen Emitterstromdichten arbeiten, ha-
ben aber einen positiven Temperaturkoeffizien-
ten.

+{,

R1 R2

Up=Uyt+Uge,
Bild 3.17. Bandgap-Referenzspannungsquelle

Bild 3.17. zeigt das Bandgap-Prinzip. Durch
zwei Transistoren mit unterschiedlichen Emit-
terflichen flieBen gleichgroBe Kollektorstrome.
Wegen der unterschiedlichen Emitterflichen
treten unterschiedliche Emitterstromdichten
auf und es entstehen zwei verschiedene Basis-
Emitter-Spannungen der Transistoren VI und
V2. Die sich ergebende Spannungsdifferenz mit
positivem Temperaturkoeffizienten liegt tber
dem Widerstand R3 und wird mit dem Verhilt-
nis R,/ R; auf R4 transformiert. Dort kompen-
siert sich Ugg mit neg. Temperaturkoeffizienten
von V2 mit der auf R4 transformierten Span-



nungsdifferenz zu einer temperaturunabhingi-
gen Summenspannung, die Bandgap-Spannung
genannt wird. Die Bandgap-Spannung U, ist die
extrapolierte Spannung der Breite des verbote-
nen Bandes fir Silizium und Dbetrigt
U, = 1,23 V. Durch entsprechende Dimensio-
nierung der Widerstinde R5 und R6 wird die
gewiinschte Referenzspannung Uy, festgelegt.
Eine weitere, in integrierten Analogschaltkrei-
sen hidufig angewandte Referenzspannungs-
quelle, ist die Widlar-Diode. Das ist eine aus
drei Transistoren und drei Widerstinden beste-
hende Schaltung (Bild 3.18.).

Die Widlar-Diode liefert ebenfalls eine tempe-
raturkompensierte Bandgap-Referenzspannung
von U, =~ 1,23 V. Das Wirkprinzip dieser
Schaltung besteht in der Kompensation des
Temperaturdurchgriffs des Transistors V3 durch
die Transistoren V1 und V2.

| —

1%

V3
v1 V2 Ure
ldu&f
Bild 3.18.
Ve = Uz + % £3 Widlar-Diode

Koppelschaltungen

Gleichspannungsverstarker sind direktgekop-
pelt. Da die einzelnen Stufen voneinander ab-
weichende Ausgangs- und Eingangsruhepoten-
tiale haben, muB eine gleichstrommiBige An-
passung erfolgen. Bild 3.19 zeigt eine Gleich-
spannungskoppelschaltung.

Die aus VI und V2 bestehende Konstantstrom-
quelle verursacht an RI einen Gleichspan-

Up
V3

74 2

Bild 3.19. Gleich-
spannungskoppel-
schaltung

nungsabfall und verschiebt damit den Gleich-
spannungspegel auf den fiir die nachfolgende
Stufe erforderlichen Wert. Ist der Eingangswi-
derstand der Folgestufe groB gegeniiber RI,
wird das an I angelegte Eingangssignal nicht
gedampft.

Koppelschaltungen mit Transistoren unter-
schiedlichen Leitungstyps ermdglichen neben
der erwiinschten Potentialverschiebung gleich-
zeitig eine Spannungsverstirkung. Bild 3.20
zeigt eine entsprechende Schaltung.

Up

Bild 3.20. Koppelschal-
tung mit Komplementdr-
transistoren

Die beiden direktgekoppelten Komplementar-
transistoren V1 und V2 arbeiten in Emitter-
schaltung. Fiir die Potentialverschiebung
Uy = U, — Uy erhilt man Uy = Ucy — Upc.
Die Spannungsverstirkung ist v, = v,v,;. We-
gen des einfachen Aufbaus der Schaltung, der
erreichbaren Potentialverschiebung und Span-
nungsverstirkung werden Schaltungsstrukturen
entsprechend Bild 3.20 als Koppelschaltungen
in integrierten Verstarkern vorrangig eingesetzt.

Verstiirkerschaltungen im Gegentaktbetrieb

Fiir verzerrungsarme Verstarkungen bei hohe-
ren Ausgangsleistungen und niedrigem Ruhe-
strom werden Gegentaktschaltungen angewen-
det. Bild 3.21 zeigt eine komplementire Gegen-
taktverstirkerschaltung, wie sie hiufig als Aus-
gangsstufe in integrierten Schaltkreisen einge-
setzt wird.

Transistor V1 wird leitend, wenn die Eingangs-
spannung U, die Bezugsgleichspannung Uy/2
iiberschreitet; V2 wird leitend, wenn U, die
Spannung Upg/2 unterschreitet. Ist die Eingangs-

Bild 3.21. Komple-
mentdre Gegentaktend-
stufe
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spannung Null, bleiben beide Transistoren ge-
sperrt.

Diese als B-Betrieb bezeichnete Betriebsart hat
den Nachteil, da besonders bei kleinen Signa-
len Ubernahmeverzerrungen entstehen. Dieser
Nachteil 148t sich durch AB-Betrieb beseitigen,
indem die Ausgangstransistoren so vorgespannt
werden, daB3 auch bei fehlendem Eingangssignal
schon ein geringer Ruhestrom flie3t.

Diese Schaltung erfordert ein komplementires
Transistorpaar, d. h., VI und V2 miissen in ihrer
Stromverstarkung und in ihrer Strombelastbar-
keit iibereinstimmen. Da das aber technolo-
gisch kompliziert ist, werden gelegentlich End-
transistoren nur eines Leitfdhigkeitstyps einge-
setzt. Bild 3.22 zeigt eine entsprechende AB-
Ausgangsstufe.

Bild 3.22. Gegentakt-AB-Ausgangsstufe

Durch das Querschnittsverhdltnis der Basis-
Emitter-Strecken der Transistoren V3 und V2
ist der Ruhestrom bestimmt. Da der Span-
nungsabfall an R2 im Ruhezustand vernachlis-
sigbar klein bleibt, erscheint der durch V3 flie-
Bende Strom auch in V2 gespiegelt. Durch den
Widerstand R und den durch den Transistor
V3 flieBenden Strom wird das Ausgangsruhepo-
tential auf Ug/2 eingestellt. Wird die Eingangs-
spannung U, positiv, dann wird der Transistor
V2 leitend, und die Ausgangsspannung sinkt
unter den Bezugswert von Upg/2; wird dagegen
U, negativ, dann werden ¥3 und V2 zunehmend
gesperrt, und die Ausgangsspannung steigt iiber
den Bezugswert von Ug/2. Wenn bei einer gro-
Ben negativen Ansteuerung V3 und V2 véllig
gesperrt werden, wird iiber R1 der Transistor VI
voll durchgesteuert und liefert Strom in die
Last. Ubernahmeverzerrungen treten bei dieser
Schaltung nicht auf, da die Ausgangstransisto-
ren auch im Ruhezustand Strom flihren.
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Zusammenfassung

Ein Verstérker ist ein aktiver Vierpol mit zwei
Eingangs- und zwei Ausgangsbuchsen.

Beim Vorverstirker strebt man einen sehr hohen
Verstarkungsgrad an, widhrend der Wirkungs-
grad wegen der kleinen Leistungen uninteres-
sant und meist gering ist. Auf Grund der klei-
nen Steueramplitude arbeiten Vorverstirker in
erster Ndaherung verzerrungsfrei.

Beim Endbverstdrker strebt man die hochste ver-
zerrungsfreie Ausgangsleistung an. Hoher Ver-
starkungs- und Wirkungsgrad sind als zweitran-
gig zu betrachten.

Beim Senderverstirker muB auf einen hohen
Wirkungsgrad groSter Wert gelegt werden. We-
niger wichtig sind Verzerrungsfreiheit und
groBe Verstiarkung.

Zur Beurteilung von Verstirkern dienen meh-
rere KenngréBen. Die wichtigsten sind Verstir-
kungsgrad v, Frequenzbandbreite b und Klirr-
faktor k. Der Verstirkungsgrad gibt stets das
Verhiltnis von Ausgangs- zu EingangsgroBe an.
Die Frequenzbandbreite gibt an, welcher Fre-
quenzbereich anndhernd gleich groB verstiarkt
wird. Die Eckfrequenzen nennt man untere
bzw. obere Grenzfrequenz.

Der Klirrfaktor charakterisiert die nichtlinearen
Verzerrungen und ergibt sich aus dem Verhilt-
nis des Effektivwerts aller Oberwellen zu dem
aller Harmonischen.

Die Verstiarkergrundschaltungen mit einem
Transistor werden nach der Ein- und Ausgang
gemeinsamen Elektrode des Verstiarkerbauele-
ments benannt. Alle Grundschaltungen haben
voneinander abweichende Eigenschaften; sie
sind in Tafel 3.2. zusammengestelit.

Die Bootstrap-Schaltung arbeitet nach einem
Schaltungsprinzip, bei dem die Spannungen
zweier Punkte ,mitlaufen“. Damit kann u. a.
ein Widerstand dynamisch vergroBert werden.
Erweiterte Grundschaltungen bendétigen zwei
und mehr Transistoren. Mit ihnen lassen sich
speziellere Forderungen erfullen.

Die Kaskaden- oder Darlington-Schaltung kann
als Standard- oder Komplementirschaltung rea-
lisiert werden. Mit ihr ist eine groBe Stromver-
stirkung und ein hoher Eingangswiderstand er-
reichbar.

Die Kaskodeschaltung hat eine wesentlich ge-
ringere dynamische Eingangskapazitit als eine
einfache Emitterschaltung und kann deshalb
vorteilhaft als Eingangsstufe in Hochfrequenz-
verstirkern eingesetzt werden.



Die Kombination Unipolar- und Bipolgrtransi-
stor ermoglicht einen sehr hohen Eingangswi-
derstand und ein giinstiges Rauschverhalten ei-
nes Verstarkers.

Die Differenzverstirkerschaltung ist eine
Grundstruktur, die sehr hidufig insbesondere bei
integrierten Analogschaltkreisen angewendet
wird. Die Schaltung mit zwei Ein- und zwei
Ausgidngen verstirkt gegenphasig Eingangssi-
gnale hoch, dagegen gleichphasige nur sehr ge-
ring. Demzufolge unterscheidet man zwischen
einer Differenz- und einer Gleichtaktverstir-
kung. Wegen der geringen Gleichtaktverstar-
kung ist die Differenzverstirkerschaltung bei

Temperaturinderungen wesentlich  weniger
empfindlich als alle anderen Verstirkerschal-
tungen.

Referenzspannungsquellen haben in einem be-
stimmten Arbeitsbereich einen sehr kleinen In-
nenwiderstand. Sie liefern eine weitgehend kon-
stante Vergleichsspannung.
Konstantstromquellen sollen einen von der Be-
lastung unabhidngigen Strom liefern.
Koppelschaltungen werden in direktgekoppel-
ten Verstirkern zur Potentialverschiebung be-
nétigt. Besonders vorteilhaft lassen sich derar-
tige Schaltungen mit Komplementirtransisto-
ren aufbauen, da dabei neben der erwiinschten
Potentialverschiebung auch eine Spannungsver-
starkung erfolgt.

Verstarkerschaltungen im Gegentaktbetrieb er-
moglichen bei niedrigem Ruhestrom verzer-
rungsarme Verstirkungen und hohere Aus-
gangsleistungen. Ausgangsstufen integrierter
Schaltkreise sind sehr hdufig als Gegentaktver-
stirker aufgebaut.

3.3.
Gegenkopplung

3.3.1.
Allgemeines

Wird ein Teil der Ausgangsgrof3e eines Verstir-
kers auf dessen Eingang zuriickgefiihrt, dann
spricht man allgemein von einer Riickkopplung.
Ist diese riickgekoppelte Grofle dem Eingangssi-
gnal entgegengerichtet und tritt eine Verstar-
kungsminderung auf, handelt es sich um eine
Gegenkopplung (negative Riickkopplung), im
umgekehrten Fall um eine Mitkopplung.

GegenkopplungsmaBnahmen werden ihrer Vor-
teile wegen in Verstiarkern auBerordentlich oft

angewendet. Die wichtigsten Eigenschaften ei-
ner Gegenkopplung sind:

® Durch Gegenkopplung werden die nichtli-
nearen Verzerrungen eines Verstirkers ver-
mindert, da die Steuerkennlinie des aktiven
Verstirkerbauelements linearisiert wird. Die
neue Kennlinie hat gegeniiber der urspriing-
lichen einen ldngeren ,geradlinigen“ Teil; sie
knickt aber auch schirfer ab. Das ist bei End-
verstirkern besonders zu beachten, da sonst
bei schon geringfiigiger Ubersteuerung der
Klirrfaktor stark anwichst.

o Gegengekoppelte Verstirker weisen gegen-
iber nichtgegengekoppelten geringere Ver-
stirkungsschwankungen auf, die durch Al-
tern der Bauelemente, Einsatz von Bauele-
menten mit unterschiedlichen Verstarkungs-
faktoren, Betriebsspannungsschwankungen
und Temperaturinderungen hervorgerufen
werden.

® Durch Gegenkopplung lassen sich in starkem
MaBe die Ausgangs- und Eingangswider-
stinde der Verstéarker verdndern.

o Bedingt durch die obengenannte Eigenschaft
kann man einerseits bei gegengekoppelten
Verstirkern eine groBere Frequenzband-
breite und einen gleichmiBigeren Frequenz-
gang als bei nichtgegengekoppelten errei-
chen. Durch eine frequenzabhingige Gegen-
kopplung kann man andererseits einen belie-
bigen Frequenzverlauf erzielen, z. B. eine
stirkere Schwichung der mittleren Frequen-
zen gegeniiber den tiefen und hohen.

@ Nachteilig ist bei einem gegengekoppelten
gegeniiber einem nichtgegengekoppelten
Verstiarker der geringere Verstirkungsfaktor.
Benétigt man die gleiche Ausgangsspannung
oder -leistung, ist also ein groBeres Eingangs-
signal erforderlich.

3.3.2.
Ersatzschaltungen des
Verstidrkerbauelements

Das Wechselstromverhalten eines Verstirker-
bauelements 148t sich relativ einfach beschrei-
ben, wenn man es als einen aktiven Vierpol be-
trachtet (s. Bild 3. 1). Man untersucht dabei le-
diglich, wie es sich beziiglich der beiden Ein-
gangs- und AusgangsgréBen an den Anschluf3-
punkten verhilt, ohne zu beriicksichtigen, was
im einzelnen im Innern des Vierpols vorgeht
und wie er aufgebaut ist. Allerdings miissen li-
neare Verhiltnisse vorausgesetzt werden, die
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aber bei Vorverstirkern wegen der kleinen Aus-
steuerung mit guter Naherung zutreffen.

Zwei hidufig benutzte Ersatzschaltungen sind
die y- und die h-Ersatzschaltung.

Bei Transistoren in HF-Verstirkern benutzt
man meist die y-Ersatzschaltung, bei Transisto-
ren im NF-Gebiet am hiufigsten die h-Ersatz-
schaltung.

Zu beachten ist dabei, daB die Parameter nur in
niedrigem und mittlerem Frequenzbereich reell
sind. Die sich anschlieBenden Ausfiihrungen
gelten nur unter der einschrinkenden Voraus-
setzung reeller Parameter.

Die Betrachtungen beziehen sich auf die h-Er-
satzschaltung (Tafel 3. 3.). Fir den Eingangs-

Tafel 3.3. Die h-Ersatzschaltung des Transistors

Dieser Vierpol wird durch die beiden Gleichungen
(3.13)
(3.14)

uy = hyiy + hypu,
iy = hyiy + hyuy
beschrieben.

Die h-Parameter (h = hybrid, gemischt) stellen so-

wohl Widerstinde als auch Leitwerte und einheiten-
lose KenngroBen dar.

h,, ist der Eingangswiderstand bei
kurzgeschlossenem Ausgang (u, = 0)

3.15.
i luy=20 (3.15.2)

h,, ist der Ausgangsleitwert bei offenem Eingang
(h=0)

hy =21 (3.16.3)
u iy =20
h,, ist die Spannungsriickwirkung bei offenem Ein-
gang (i) = 0)
u

hyp ==t
up

3.16.b
=0 .

h,, ist die Stromverstirkung bei kurzgeschlossenem
Ausgang (u; = 0)

(3.15.b)
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und Ausgangskreis gelten folgende Beziehun-
gen:

u = Uom - il'RO

(3.17)

Uy~ Leerlaufspannung der Steuerspannungsquelle
R, Innenwiderstand der Steuerspannungsquelle.

U = —iz Ra (318)

Zu beachten ist dabei, daB die Beziehungen all-
gemeingiiltig sind und sich auf keine bestimmte
Grundschaltung beschrinken. Fiir die betreffen-
den Schaltungen sind lediglich die fiir sie giilti-
gen h-Parameter zu verwenden. Sie werden
durch Indizes benannt, und zwar fiir die

Emitterschaltung mit dem Index e
Basisschaltung mit dem Index b
Kollektorschaltung mit dem Index c.

Durch Gegenkopplung konnen die h-Parameter
des Verstirkerbauelements stark verdndert wer-
den. Es ergeben sich damit auch andere Be-
triebsgroBen als bei einem nichtgegengekoppel-
ten Verstirker. Durch geeignete Dimensionie-
rung des Gegenkopplungsnetzwerks lassen sich
damit Verstirkereigenschaften erreichen, die
den praktischen Erfordernissen entsprechen.
Die in Tafel 3.4 angegebenen Berechnungs-
grundlagen gelten auch fir gegengekoppelte
Verstirker, wenn die dafiir giiltigen h’-Parame-
ter eingesetzt werden. Im Abschn. 3.3.3. erfolgt
eine genauere Begriindung.

Tafel 3.4. Betriebsgriofien eines Transistorvierpols (h-Er-
satzschaltung)

Die Gleichungen sind Niherungen fir A, = 0

, 1
8 =,  —

Stréme I °“h, + R,
th

U, -
®"(hy + Rg) (1 + hyR)

l’zg

Ro
Spannungen u = Uy~ [1- T
11 0
hy, R
= -, _ 214%,
“ O~ hn + Ry (1 + hgRy
Widerstinde Ren = hy
1
R ..~_—
aus hzz
Verstarkungen v, = _hy
1+ hy;R,
- hllRl
Vv, & —
hyy (1 + hyR,)
h3 R,

v,

~—21" 8
® hy (1 + hyR)?



3.3.3.
Gegenkopplungsschaltungen

Im Bild 3.23 wird oben ein gegengekoppelter
Verstiarker mit der Verstirkung v wiedergege-
ben. Die EingangsgroBen sind U’,. und I, ., die
AusgangsgroBen U’,. und I',.. Dieser Verstir-
kervierpol besteht aus einem nichtgegengekop-
pelten Verstarker mit der Verstirkung v und ei-
nem Gegenkopplungsvierpol, der in vier Varian-
ten mit ersteren zusammengeschlossen werden
kann. In allen Fillen wird auf den Verstirker-
eingang der k-te Teil der AusgangsgroBe ge-
fuhrt. Ist die zuriickgefiihrte GroBe der Aus-
gangsspannung proportional, dann liegt eine
Spannungsgegenkopplung -vor. Das Gegenkopp-
lungsnetzwerk liegt dabei parallel zum Aus-
gang. Ist dagegen die zuriickgefiihrte GroBe
dem Ausgangsstrom proportional, dann ist das
eine Stromgegenkopplung. Das Gegenkopplungs-
netzwerk liegt dabei in Serie (Reihe) zum Aus-
gang.

Der Gegenkopplungsvierpol kann sowohl eine
als auch mehrere Verstiarkerstufen iiberbriicken.
Wichtig ist nur, daB die zuriickgefiihrte GroBe
dem Eingangssignal entgegenwirkt. Auch hier
kann durch den Einsatz von Blindschaltelemen-
ten eine freqenzabhingige Gegenkopplung auf-
gebaut und ein ungleichméBiger Frequenzgang
erreicht werden.

Die Gegenkopplungsschaltungen werden durch
zwei Worter gekennzeichnet, wobei sich das er-
ste auf den Eingang und das zweite auf den
Ausgang bezieht. Man erhilt dann die

® Serien-Parallel-Gegenkopplung (a)

o Parallel-Serien-Gegenkopplung (b)

@ Serien-Serien-Gegenkopplung (c)

@ Parallel-Parallel-Gegenkopplung (d).
Hauptbedeutung haben in der Verstirkerpraxis
die Varianten ¢ und d.

Die Riickkopplungsgrundgleichung (3.19) laBt
sich leicht aus Bild 3.23 a ableiten

U,-
U'l~
U',. = Uy — kU,-. (3.19b)

Gl. (3.19b) wird in Gl. (3.19 a) eingesetzt und
mit 1/U, . erweitert:

(3.19 a)

[ — | R—
vi =yl =

U,-
— — —
vl = vlu _ =

Ul* - kl}z~

Dav = v, = U,./U,- die Verstiarkung ohne Ge-
genkopplung ist, folgt sofort

v

y =

Zum gleichen Ergebnis kommt man, wenn man
die Parallel-Serien-Gegenkopplung nach Bild
3.23 b zugrunde legt, nur hat man dort fir
vi=v,=L./I'_undfirv =v; = I,./I,_ ein-
zusetzen.

In dieser wichtigen Grundgleichung (3.19) wird
das Produkt kv als Schleifenverstirkung bezeich-
net.

Der Ausdruck 1 — kv = v/v' heiBt Riickkopp-
lungsgrad. Fur den Fall, daB der Betrag des
Riickkopplungsgrads

|1 — kv|>1ist, liegt eine Gegen-
kopplung vor, dagegen

|1 - kv| <1 eine Mitkopplung,
die bei

|1 — kv| =0 zur Selbsterregung
der Schaltung fiihrt.

Die Gegenkopplung verdndert aber auch den
Ausgangs- und Eingangswiderstand eines Ver-
starkers, und zwar um so mehr, je groBer der
Riickkopplungsgrad ist. Bei einer Stromgegen-
kopplung nach Bild 3.23 c beispielsweise wiirde
bei abgetrenntem Arbeitswiderstand kein Aus-
gangsstrom mehr flieBen kdnnen. Damit wiirde
die am Gegenkopplungswiderstand R abfal-
lende Gegenkopplungsspannung verschwinden,
die innere Verstiarkung steigen und mit ihr bei
konstantem Eingangssignal die Ausgangsspan-
nung. Dicses Verhalten zeigen aber Spannungs-
quellen mit groBem Innenwiderstand, und man
kann verallgemeinernd feststellen, daB eine Se-
rien- oder Stromgegenkopplung den Ausgangs-
widerstand eines Verstdarkers vergroBert.

Der Eingangswiderstand der gleichen Schaltung
wird auch mit zunehmendem Riickkopplungs-
grad vergroBert; denn der Widerstand zwischen
Basis und Emitter liegt nicht allein, sondern in
Reihe mit R1 an der Eingangsspannung U’,.
und erscheint dadurch vergroBert.

Ein spannungsgegengekoppelter  Verstdrker
zeigt beziiglich des Ausgangs- und Eingangswi-
derstands ein anderes Verhalten. Beispielsweise
soll in der Schaltung nach Bild 3.23 d die Bela-
stung verringert werden, indem der Arbeitswi-
derstand R, vergroBert oder ganz abgetrennt
wird. Damit steigt auch die Ausgangsspannung.
Letztere ist aber der Gegenkopplungsspannung
proportional, so daB auch diese ansteigt und die

fur

51



2> - <

~nein}
r

—
ZWH edl

bunyddonuabag - 130404 - 13)) DBy

2 >— —< /
| — ——
~erendy M=y

bunyddoyuabiag - uariag- uaag

uaunjjoyospuni3sunjddoyuadan “€7°¢ piig

2 }
2r_~d,
~er~dy

M

Bun ddoyusbag-usjiag-faiosng

2
\N
1A Bunyapusizp
Y N BRIPIS SN
J2)eddoxabualig
—
Z .JN 74

~n
2 rﬁ
~ n?wh ?
2> A —
g T
Buryddoyuabag-fo/jpJod -uaises

o

52



Verstirkung mehr als vorher herabsetzt. Die
Folge davon ist ein nur geringer Ausgangsspan-
nungsanstieg.

Spannungsquellen mit einem kleinen Innenwi-
derstand zeigen eine ebensolche geringe Bela-
stungsabhéngigkeit der Ausgangsspannung, und
man kann feststellen, da eine Parallel- oder
Spannungsgegenkopplung den Ausgangswider-
stand des Verstidrkers verkleinert.

Der Eingangswiderstand der gleichen Schaltung
wird wegen der Stromteilung durch den Gegen-
kopplungswiderstand im Eingangskreis auch
vermindert. Auf Grund der Verstdarkung liegt
iiber R4 eine betrichtliche Spannung. Diese
treibt einen groBen Strom an und kann zu einer
starken Belastung der Steuerquelle fiihren.

Im Bild 3.24 wird das prinzipielle Verhalten ge-
gengekoppelter Verstiarker wiedergegeben und
die Spannungsverstirkung, Stromverstirkung,
der Ausgangs- und Eingangswiderstand als

Funktion des Riickkopplungsgrads der vier
Grundschaltungen dargestellt.
Yy Ran a,c
(Qﬂ
oc bd
7 T-kv 1 7-kv
W Rous be
(QC
bd a.d
1 h 1 Tkv

Bild 3.24. Verhalien gegengekoppelter Verstarker in Ab-
hdngigkeit vom Riickkopplungsgrad

a) Serien-Parallel-Gegenkopplung

b) Parallel-Serien-Gegenkopplung

c) Serien-Serien-Gegenkopplung

d) Parallel-Parallel-Gegenkopplung

Zusammenfassung

Gegenkopplung ist eine negative Riickkopp-
lung. Bei ihr wird ein Teil der Ausgangsgrof3e
eines Verstirkers so auf dessen Eingang zuriick-
gefiihrt, daB diese GréBe dem Eingangssignal
entgegenwirkt.

Neben dem Nachteil eines geringeren Verstir-
kungsfaktors haben gegengekoppelte gegeniiber
nichtgegengekoppelten Verstarkern die Vor-

teile, daB sie kleinere nichtlineare Verzerrungen
aufweisen, weniger empfindlich auf Bauelemen-
tealterung, Betriebsspannungsschwankungen
und Temperaturinderungen reagieren und eine
groBere Frequenzbandbreite bei gleichmaBige-
rem Frequenzgang haben.

AuBerdem 4Bt sich durch eine frequenzabhién-
gige Gegenkopplung ein beliebiger Frequenz-
verlauf erzielen. Die Ausgangs- und Eingangs-
widerstinde eines Verstirkers lassen sich durch
Gegenkopplung in starkem MaBe variieren. Ist
die riickgekoppelte Grofe der Ausgangsspan-
nung proportional, dann liegt eine Spannungs-
gegenkopplung vor. Ist sie dagegen dem Aus-
gangsstrom proportional, dann spricht man von
einer Stromgegenkopplung.

Es gibt vier Grundschaltungen, die nach der Art
der Anschaltung des Gegenkopplungsvierpols
an den Eingangs- und Ausgangskreis gekenn-
zeichnet werden. Sie lassen sich mathematisch
durch die Gleichung

_ v
1—-kv

beschreiben. Eine Gegenkopplung liegt dann

vor, wenn |1 — kv | > 1 ist; anderenfalls han-

delt es sich um eine Mitkopplung.

Hinsichtlich der Eingangs- und Ausgangswider-

stinde gilt der allgemeine Sachverhalt, daB sie

bei einer Seriengegenkopplung vergroBert, bei

einer Parallelgegenkopplung dagegen verklei-

nert werden.

Vv

3.4.
Operationsverstirker
34.1.

Allgemeines

Operationsverstirker (OPV) wurden fir die
Durchfiihrung mathematischer Operationen in
der Analogrechentechnik entwickelt und wer-
den deshalb auch als Rechenverstirker bezeich-
net. Es sind standardisierte Universalschaltun-
gen, um gewiinschte Eingangs- und Ausgangs-
beziehungen zu realisieren. Operationsverstir-
ker werden vor allem als integrierte Schaltkreise
ausgefiihrt, wobei der bipolare Funktionsblock
dominiert. Es handelt sich dabei um mehrstu-
fige Gleichstromverstirker. Sie werden als ein
Bauelement behandelt und mit starker duBerer
Gegenkopplung betrieben. Durch die zugeschal-
teten diskreten Bauelemente kann man sehr un-
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terschiedliche Eigenschaften der Gesamtanord-
nung erreichen.

Allen OPV ist eine sehr hohe Verstirkung,
groBe Bandbreite und ein charakteristischer
Frequenzgang gemeinsam. Technisch werden
Operationsverstirker in drei Arten ausgefiihrt:

® OPV mit nur einem stets invertierend wir-
kenden Eingang. Die Ausgangsspannung ist
dabei zur Eingangsspannung gegenphasig.

® OPV mit zwei Eingingen, wobei der eine in-
vertierend, der
wirkt.
Verstirkt wird nur die zwischen beiden Ein-
gingen liegende Differenzspannung.

® OPV mit Gegentaktausgang. Bei diesem rela-
tiv selten angewendeten OPV liefert eine zwi-
schen den Eingangsklemmen liegende Diffe-
renzspannung zwei entsprechend verstirkte
Ausgangsspannungen entgegengesetzter Po-
laritit.

Alle Eingangs- und Ausgangsspannungen wer-
den auf Massepotential bezogen. In zeichneri-
schen Darstellungen wird ein OPV durch ein
gleichseitiges Dreieck wiedergegeben; die Ein-
ginge werden an der vertikalen Seite gekenn-
zeichnet (Bild 3.25).

Da das Ausgangssignal des OPV sowohl positive
als auch negative Werte annehmen kann, sind
auch zwei entgegengerichtete Betriebsspannun-
gen notig. Diese haben in der Regel den glei-
chen Absolutwert.

Um eine unerwiinschte Selbsterregung iiber die
Betriebsspannungszufithrung zu vermeiden.
sind unmittelbar an den Betriebsspannungsan-
schliissen eines integrierten Operationsverstar-
kers HF-Kondensatoren (z. B. keramische Kon-
densatoren) mit einer Kapazitit von 10 bis
100 nF nach Masse zu schalten (Bild 3.26).
Neben der im Bild 3.26 angegebenen Schal-
tungsmaBnahme gibt es zahlreiche Schutzschal-
tungen fiir den Schaltkreis. Einige sind im Bild
3.27 angegeben. Sie kénnen im konkreten Fall
kombiniert oder modifiziert werden. Die Schal-
tung nach Bild 3.27 a schiitzt den Eingang eines
Spannungsfolgers gegen Uberspannungen. Bild
3.27 b zeigt eine Schutzschaltung gegen unzu-
lassig hohe Differenzeingangsspannungen fiir
invertierende Verstirker. Ein Widerstand am
Ausgang entspr. Bild 3.27 ¢ schiitzt den Schalt-
kreis vor zu hohen Laststromen. Bild 3.27 d
zeigt eine Schaltung, die den Ausgang vor Uber-
spannungen schiitzt, die von der Last eingekop-
pelt werden konnen.
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andere nichtinvertierend -

Dem Einsatz des OPV sind aber auch Grenzen
gesetzt. Diese sind technisch, vor allem aber
6konomisch bedingt. Ein universeller Opera-
tionsverstirker weist ndmlich viele Eigenschaf-
ten auf, die bei vielen Anwendungsfillen nur
zum Teil genutzt werden. Oft geniigt ein einfa-
cher, aber spezieller Schaltkreis den gestellten
Anforderungen. Ein solcher Schaltkreis ist billi-
ger, wenn er in groBen Stiickzahlen produziert
und eingesetzt werden kann.

Eine weitere Schwierigkeit ist, daB OPV bei ho-
heren Frequenzen nur bedingt verwendet wer-
den konnen. OPV-Schaltungen sind stark ge-
gengekoppelt. Damit die Gegenkopplung nicht

7n :& 21
% 2 Bild 3.25. Schaltzeichen fiir
)__—_h( Operationsverstdrker
'J':‘_
-1y

L Bild 3.26. Stromver-

sorgung des Opera-
l +4
a) —U

tionsverstdrkers
A
¢) d) T

L
i

b)

Bild 3.27. Schiitzschaltungen fiir Operationsverstdrker
a) gegen Ubgrspannungen; b.). gegen zu hohe Differgnzein-
gangsspannungen; c) gegen Uberlastung; d) gegen Uberspan-
nungen am Ausgang



in eine Mitkopplung umschligt, darf der bei h6-
heren Frequenzen einsetzende Verstirkungsab-
fall bis zur Verstirkung v = 1 nicht steiler als
proportional zu 1/f erfolgen, also 20 dB/De-
kade. Die bei v = 1 vorliegende Frequenz heifB3t
Transitfrequenz f;. Soll nun beispielsweise
durch duBere Beschaltung ein OPV mit
fr = 1 MHz auf eine Verstirkung von v = 100
gebracht werden, dann tritt wegen des 1/f-Fre-
quenzganges diese Verstirkung erst bei Fre-
quenzen < 10 kHz auf.

SchluBfolgernd ergibt sich damit, daB Schaltun-
gen mit Operationsverstirkern dann besonders
vorteilhaft sind, wenn bei kurzen Entwicklungs-
zeiten Baugruppen fir nicht zu hohe Frequen-
zen bei kleinen bis mittleren Stiickzahlen zu
fertigen sind.

3.4.2.
Idealer Operationsverstirker

Die Eingangsspannung u,y liegt am invertieren-
den, u,p, am nichtinvertierenden Eingang des
OPV. Zwischen den beiden Eingangsklemmen
wirkt damit die Differenzspannung
Up = u;p — Uy und tritt, um den Faktor v, ver-
starkt, als u, = vy (4;p — u;n) am Ausgang auf.
Die zwischen Ausgangs- und EingangsgroBe
herrschende Beziehung gibt die Ubertragungs-
funktion u, = f (u;p — u,y) wieder.

Der ideale OPV weist folgende Eigenschaften
auf:

® Die

Spannungsverstirkung in  offener

Schleife (offene Spannungsverstirkung) v, ist
unendlich.

® Die Bandbreite reicht von Null bis unend-
lich, d. h., die Verstirkung bleibt von der
Frequenz Null bis zu beliebig hohen Fre-
quenzen konstant.

U= vplp

Bild 3.28. Ersatzschaltung des idealen Operationsverstdr-
kers

® Der Eingangswiderstand r; ist unendlich, so
daB keine Steuerleistung aufgebracht werden
muB.

® Der Ausgangswiderstand r, ist Null, so daB
sich bei Anderung des Lastwiderstands die
‘Ausgangsspannung nicht dndert.

® Es gibt keine Nullpunktfehler, und die Ei-
genschaften des idealen OPV sind von Drift
unabhingig.

Die Ersatzschaltung des idealen OPV wird im

Bild 3.28 gezeigt.

34.3.
Realer Operationsverstirker

Der reale OPV kann die Eigenschaften des idea-
len OPV nur anndhernd erreichen. Fiir inte-
grierte bipolare Anordnungen ergeben sich je
nach OPV-Typ folgende Kennwerte:

Offene

Spannungsverstirkung v, =104 - 10°
Eingangswiderstand r =02-3MQ
Ausgangswiderstand r, = 75 -500Q
Eingangsfeklspannung Uy = 1-15mV
(Offsetspannung)

Mit diesen Werten und der Schaltung eines ge-
gengekoppelten OPV im invertierenden Betrieb
nach Bild 3.29 bei einem Ausgangsspannungs-
hub U, = * 10 V ergeben sich folgende Ver-
héltnisse:

= WUl 10V

Vo 104
Damit wird die Differenzspannung up bei
dieser groBen Verstarkung vernachlédssigbar
gering, d.h., solange keine Ubersteuerung
vorliegt, flieBt iiber r, kaum ein Strom, r, ist
daher unwirksam, also

® |un

rl—>oo

e Da wegen |u;,y — u;p| =0 auch der Ein-
gangsstrom i, vernachldssigbar klein ist, er-
hilt der invertierende Eingang scheinbar
Massepotential (virtuelle Masse). Der durch
R1 flieBende Strom I, muB entgegengesetzt
gleich dem durch R2 flieBenden Strom I,
sein, also

U U |, | _U_ R
R~ "R "™ "7 R,

Die Verstiarkung v ist also nur vom Wider-
standsverhiltnis R,/R, abhingig.
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Fiir den Eingangswiderstand R, folgt

Reo =0 = Tyr, = B

Der Ausgangswiderstand R, wird vom
Riickkopplungsgrad vy/v bestimmt. Da es
sich nach Bild 3.29 um eine Spannungsge-
genkopplung handelt, wird bei Belastungsén-
derung die Ausgangsspannung nur gering
verindert. Quellen mit einem kleinen Innen-
widerstand zeigen eine ebensolche geringe
Belastungsabhingigkeit der Ausgangsspan-
nung. Als Niherung ergibt sich

r
Ry = Vo/V
Bei einem Riickkopplungsgrad

vo/v = 10%...10% und einem mittleren Aus-
gangswiderstand r, = 100 Q wird

100 O
10? 10*

also vernachliissigbar klein.

Ry, ~ =10mQ...1Q,

-—t .74
L \1_[:—1

1; /7
{1} —

Ri r
‘ l 1 —

U +

%

i

Bild 3.29. Inverticrender Operationsverstdarker mit Gegen-
kopplung

Es gibt beim realen OPV weitere Abweichungen
vom idealen OPV, die aber schaltungstechnisch
kompensiert werden konnen. Sie sollen hier nur
kurz angedeutet werden; eine genauere Betrach-
tung erfolgt in den Abschnitten 3.4.5. und 3.4.6.

Frequenzgang

Wie bei jedem Verstirker nimmt auch beim
OPV mit zunehmender Frequenz die offene
Spannungsverstirkung v, ab, die mit einer
zusitzlichen Phasendrehung verbunden ist.
Da ein Zusatzphasenwinkel @ = —180° die
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Gegenkopplung zu einer Mitkopplung fiihrt,
muB durch eine duBere Beschaltung dafiir
gesorgt werden, daB die Schwingbedingung
nicht erfuillt wird.

Offset

Durch geringe Unsymmetrien im OPV und
unterschiedliche  Spannungsabfille, die
durch die Eingangsgleichstrome an den vor
den Eingidngen zugeschalteten Widerstinden
auftreten, ist die Ausgangsspannung u, * 0,
wenn die Differenzspannung up =
up — u;ny = 0. Diese Erscheinung nennt man
Offset. Der Offset muB3 fast immer beachtet
und durch Gegenschaltung einer kleinen
Spannung kompensiert werden.
Gleichtaktverhalten

Werden die an beiden Eingédngen liegenden
Spannungen u;y und u;, gemeinsam gein-
dert, also in Gleichtakt angesteuert, so bleibt
beim idealen OPV die Symmetrie erhalten
und die Ausgangsspannung ist v, = 0. Beim
realen OPV tritt aber eine kleine Storspan-
nung auf, die sich vor allem beim nichtinver-
tierenden Verstidrker nachteilig auswirkt.

SchluBfolgernd ergibt sich aus den obenstehen-
den Betrachtungen, daB ein realer OPV in Ni-
herung wie ein idealer OPV behandelt werden
kann. Voraussetzung ist, daB er nicht iiber-
steuert, Frequenzgang und Offset kompensiert
und bei nichtinvertierendem Betrieb ein OPV
mit gutem Gleichtaktverhalten ausgewéhlt wird.

3.4.4.
Grundschaltungen mit
Operationsverstirkern

Invertierender Verstirker

Der invertierende Verstdarker (Bild 3.30) wird in
der Elektronik eingesetzt, da mit ihm zahlreiche
Schaltungsprobleme gelost werden konnen.

Unter der Annahme vy — ®

Rz >r,
rn>R I (Ry+r)

z
<2 g

Bild 3.30. Inverticrender Verstarher



gilt i, =0 und up = 0; dann ist
I]+12=0 bzw. 11= —Iz,
. U U,
mit I, = R—:und I, = R—; folgt
U,

b R,

/ROR TR
= %h% (3.20)
R, 111 ynd I, = RQI
Ren= U,L/’;Q, =R, (3.21)

Fiir den Ausgangswiderstand gilt allgemein:
Un,

Iy,

U, Leerlaufspannung (R, — )

I, KurzschluBstrom (R, = 0).

Rl\l! =

-_R

UZI Rl Ul

—Volt
Iy = _v:; D
da U, = 0 (KurzschluB), ist I, = 0, d. h.,

R,
Up= UINT Ul m und
R,
I “YWR + R,V
2k — ’2
R, R, + R,
-—U —_—r
_ Uy R, ! R 7
Rnus___ =
I v R, U Vo
"R +R,
n
R
(1 ' 7%1) "
= "1/
Rnus_ Vo Vo r, (322)

Nichtinvertierender Verstéirker

Der nichtinvertierende Verstarker (Bild 3.31)
weist einen sehr hohen Eingangswiderstand auf
und wird deshalb auch als Elektrometerverstir-
ker bezeichnet. Er bietet auBerdem die Mog-

ﬁzr

L. T . <
m L_LMQ lj/’” -Llo'z

lichkeit, die Verstirkung in weiten Grenzen zu

Bild 3.31.
\ichtinvertierender
Verstdrker

variieren.

_ R+ R, R,
U, =10 R, ——U,(1+Rl

_ Uz'_ R,

v= U, - 1+ R, (3.23)
Fiir den Eingangswiderstand ergibt sich

- n_ %
R..= vol +& , n (3.24)
R,

(Beachte Hinweis im Abschn. 3.4.7.)

Der Eingangswiderstand des nichtinvertieren-
den Verstdrkers vergroBert sich also gegeniiber
dem Eingangswiderstand des OPV um den Fak-
tor

und erreicht fiir R, = 0 ein Maximum.
Der Ausgangswiderstand ist

(i R R\ v
R, = v (1 + R, + " >~ Ve r, | (3.25)
Fiir r; — o folgt aus Gl. (3.25)
R, =2. R+ Ry (3.25a)
Vo R,
Fiir vy — o folgt aus Gl. (3.25)
R, =0. (3.25b)
Spannungsfolger

Der Spannungsfolger (Bild 3.32) hat einen sehr
hohen Eingangs- und einen sehr niedrigen Aus-
gangswiderstand bei einer Spannungsverstir-
kung v = 1. Aus diesem Grund wird der Span-
nungsfolger u. a. als Impedanzwandler und zur
Entkopplung von Netzwerken eingesetzt.
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Der Spannungsfolger ist ein nichtinvertierender
Verstirker mit R, — < und R, = 0. Nach
Gl. (3.23) wird damit

U,
Uy=U, bzw. | v=—-=1 (3.23a)
U,
—
Uy
U,
i Bild 3.32.
>__L _L_< Spannungsfolger
Der Eingangswiderstand ergibt sich nach
Gl. (3.24)
Rein =nv (3243)

(Beachte Hinweis im Abschn. 3.4.7)
und der Ausgangswiderstand nach Gl. (3.25)

Ry, = % (3.25¢)
Vo

Die damit erreichbare Widerstandsiibersetzung

Rcin _ I Vo _i

RBI.IS - B

rz/VO ’2
ist also sehr hoch.

2
Vo

Differenzverstirker

Der Differenzverstiarker (Bild 3.33) ist die Kom-
bination eines invertierenden und eines nicht-
invertierenden Verstirkers, mit dem die Diffe-
renz zweier auf Masse bezogenen Spannungen
verstirkt wird.

A ok L g
)
t, R21
Uul Urh g, Iu”' le
171 r

Bild 3.33. Differenzverstirker
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Kenndaten eines Differenzverstirkers

Differenzverstirkung
U,
= 3.26
Yo U12 - Ul 1 ( )
Gleichtaktverstirkung
U,
Vg = 'U; 3.27)

Us Gleichtaktspannung.

Werden die beiden Eingénge des Differenzver-

stirkers miteinander verbunden und mit einer

gemeinsamen Spannung, der sog. Gleichtakt-
spannung Ug, angesteuert, dann miiBte die Aus-
gangsspannung U, = 0 sein. Das ist aus zwei

Griinden nicht der Fall.

® Die notwendige Voraussetzung R;;/Rj
R,,/R,; kann wegen der Widerstandstoleran-
zen praktisch nicht exakt erfuillt werden.

@ Beim realen OPV wirkt an beiden Eingidngen
je ein Widerstand r,; (Gleichtakteingangs-
widerstand) gegen Masse. Da rg> ry,
braucht dieser nur dann beriicksichtigt zu
werden, wenn die Gleichtaktspannung sehr
viel gréBer als die zwischen den Eingingen
des OPV wirksame Differenzspannung ist.
Ui darf einen von der Betriebsspannung ab-
hédngigen Hochstwert nicht liberschreiten.

Gleichtaktunterdriickung

CMR = Yo
Vg

(3.28)

Die Gleichtaktunterdriickung CMR ist ein MaB3
fir die Giite des Differenzverstirkers. Im Ideal-
fall ist CMR — ; in der Praxis werden Werte
von 10%...10° = 60...100 dB erreicht. CMR
ist wesentlich von den Toleranzen der dufleren
Schaltelemente abhingig. Die praktische Aus-
fiilhrung eines Differenzverstirkers mufBl sehr
sorgfiltig erfolgen, da sonst insbesondere bei
kleinen Eingangsspannungen gro8e Fehler auf-
treten konnen. Der auszuwidhlende OPV muB
gute Gleichtakteigenschaften haben, und die
Widerstinde miissen enge Toleranzen aufwei-
sen.



3.4.5.
Frequenzgang und seine Kompensation

Die hohe offene Spannungsverstirkung des
OPV tritt nur bei sehr niedrigen Frequenzen
auf. Mit hoher werdenden Frequenzen sinkt wie
bei jedem anderen Verstirker die Verstirkung
vo ab, da die Kapazitdt der Ausgangstransistoren
des OPV an EinfluB gewinnen.

Der Verstdrkungsabfall ist mit einer Phasendre-
hung verkniipft, die zur Instabilitit der Schal-
tung filhren kann.

Beim invertierenden Verstirker ist doch die
Ausgangsspannung gegenphasig zur Eingangs-
spannung.Wird nun der auf den Eingang zu-
riickgefiihrte Teil der Ausgangsspannung noch-
mals um @ = —180° gedreht und ist. der Betrag
der Schleifenverstirkung |kv,| = 1, dann wird
die Schwingbedingung erfiillt, und es kommt
zur Selbsterregung. Der Zusammenhang zwi-
schen Amplituden- und Phasengang soll zu-
néchst an einem RC-TiefpaB erldutert werden
(Bild 3.34).

1
}&Fw—c
U1 1
VR2+ o1

Fiir geniigend hohe Frequenzen gilt

Gl 1 1 1
U, wCR f 2mCR

R

-
—]

07‘ (=

1F
-—
NS

Bild 3.35. Amplituden- und Phasenfrequenzgang eines
RC-Tiefpasses

Bezieht man f auf die Grenzfrequenz

1
= Tmer P

A%

U

~L
7
s

Der zwischen U, und U, liegende Phasenwinkel
ergibt sich aus

tanp = -wWCR = -f- 21 CR = —I.
Sy

. f .
Bei ==0 ist =0

1. P

f . °
= =1 ist = -45
1. P
/e it o= 000
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Die Darstellung des normierten Amplituden-
und Phasenfrequenzgangs im doppelt logarith-
mischen MaBstab wird im Bild 3.35 gezeigt.
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Bei geniigend hohen Frequenzen fillt also
| Uy/U, | um 20 dB/dec, wihrend der Phasen-
winkel @ = —90° betrigt.
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Bei einem RC-Glied ist
—20 dB/dec und @ = -90°.
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. U, 1
Bei zwei RC-Gliedern ist |——| ~ =, d.h.
u| F
—40 dB/dec und ¢ =~ -180°.
Bei drei RC-Gliedern ist |22 ~1 4. n.

—60 dB/dec und ¢ =~ -270°.

Dieser Zusammenhang ist durch die Hilbert-
Transformation gegeben, wonach allgemein fiir
einen Abfall des Spannungsverhiltnisses mit
1/f™ der Phasenwinkel @ = -nn/2 = —n-90°
gilt.

Der prinzipielle Frequenzgang des Operations-
verstdarkers 148t sich damit leicht verstehen. In-
tegrierte OPV sind meist 3stufig aufgebaut. Jede
der drei Einzelstufen weist einen Frequenzgang
auf, der vom Kollektorarbeitswiderstand und
der Kollektorkapazitdt des Transistors bestimmt
ist.

Der gesamte Amplituden- und Phasengang er-
gibt sich nun als Uberlagerung der Amplituden-
und Phasenginge der Einzelstufen mit ihren ge-
genseitig nicht verkoppelten RC-Gliedern. Da-
mit keine ungiinstigen Verhiltnisse auftreten,
miissen die Grenzfrequenzen der drei RC-Glie-
der sehr unterschiedlich sein. Die im doppello-
garithmischen MaBstab dargestellte Verstir-
kung des OPV in Abhidngigkeit von der Fre-
quenz wird im Bild 3.36a und die Abhéngigkeit
des Phasenwinkels von der Frequenz im
Bild 3.36b gezeigt. Diese Darstellungsform
heift Bode-Diagramm.
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Bild 3.36. Bode-Diagramm des gegen- und nichtgegenge-
koppelten Operationsverstdrkers
a) Amplitudenfrequenzgang; b) Phasenfrequenzgang
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Mit steigender Frequenz sinkt die Verstirkung
ab. Die Stufe mit der h6chsten Kollektorzeit-
konstante hat eine Grenzfrequenz f|, bei der
| vo | um 3 dB abgefallen ist und der Phasenwin-
kel @n = —45° betridgt. Der weitere Verstir-
kungsabfall erfolgt mit 20 dB/dec bis zur Fre-
quenz f,, die die Grenzfrequenz der Stufe mit
der mittleren Kollektorzeitkonstante ist. Bei f,
hat der Phasenwinkel der zuvor betrachteten
Stufe einen Wert von @, =~ —90° erreicht, so daB
sich nun eine Phase von @, = @, + @ = -90°
—-45° = -135° ergibt. Gleichzeitig geht ab f, der
,Verstdarkungsabfall in 40 dB/dec tiber bis f;, der
Grenzfrequenz der Stufe mit der niedrigsten
Kollektorzeitkonstante. Bei f; ist der Phasen-
winkel der beiden zuvor behandelten Stufen ¢,
+ @, =~ -180°, so daB sich eine Phase @,; = @,
+ @ = —180° —45° = -225° ergibt. Die Ver-
starkung fillt ab f; dann mit 60 dB/dec.

Wenn nun der Zusatzphasenwinkel ¢ = —180°
betrdgt und der Betrag der Schleifenverstirkung
| kvg | = 1 ist, tritt Selbsterregung ein. Um unter
allen Umstinden eine Selbsterregung zu ver-
meiden, bleibt man mit einer Phasensicherheit
oder einem Phasenrand von 45° unter dem kriti-
schen Wert von —180°, also bei g, = —180° +
45° = -135°. Die gewiinschte Verstirkung v des
gegengekoppelten Verstirkers verlduft bis zum
Schnittpunkt mit der Frequenzkurve der offe-
nen Spannungsverstirkung frequenzunabhin-
gig, danach stimmt der Frequenzgang des ge-
gengekoppelten Verstirkers mit demjenigen der
offenen Spannungsverstirkung i{iberein. Im
Schnittpunkt ist v = vy bzw. vo/v = kv = 1.
Liegt nun der Schnittpunkt oberhalb der —135°-
Frequenz, dann muB der Frequenzgang der of-
fenen Spannungsverstirkung so korrigiert wer-
den, daB bei der —-135°-Frequenz der Verstir-
kungsabfall mit 20 dB/dec erfolgt. Je hoher die
Verstirkung v des gegengekoppelten Verstir-
kers, desto niedriger ist die Frequenz bei der |v|
= | vo|, desto schwécher kann also die Frequenz-
gangkorrektur sein.

Bild 3.36a zeigt die dargestellten Verhiltnjsse
fur |vo| = 90dB,|v| = 30dB, Bild 3.36b fiir
fisss = 1 MHz. Die Frequenzgangkompensation
ist in jedem Fall sehr sorgfdltig vorzunehmen.
Die Hersteller von OPV liefern dazu genaue
Angaben, wo die Kompensationsglieder einzu-
schalten und wie diese je nach Riickkopplungs-
grad bzw. Verstiarkungsfaktor zu dimensionie-
ren sind. Grundsitzlich unterscheidet man eine
Eingangs- und eine Ausgangsfrequenzkompen-
sation. Erstere ist fir das Aussteuerverhalten



des Verstirkers giinstig, bringt dafiir aber einen
Rauschanstieg. Vorteilhaft ist deshalb eine Ver-
teilung der Kompensation auf Ein- und Aus-
gang.

Der Operationsverstirker A 109 ist wegen der
hohen offenen Spannungsverstirkung und der
intern wirkenden Gegenkopplung stets mit zwei
Kompensationsgliedern zu beschalten, selbst
wenn die duBere Gegenkopplung sehr klein
oder Null wird.

Die Eingangskompensation erfolgt zwischen
den Anschlissen 3 und 12 durch ein
Ry Cx,-Glied, die Ausgangsfrequenzkompensa-
tion zwischen den Anschliissen 9 und 10 durch
einen Kondensator Cy,.

Beim Operationsverstarker A 109 wird vom Her-
steller empfohlen, daB in den Ausgang ein Wi-
derstand R, = 51 Q eingeschaltet wird, um eine
unerwiinschte Schwingung zu vermeiden
(Bild 3.37). Die Diode V dient als Schutz gegen
eine mogliche Blockierung (Latch up;
Abschn. 3.4.7)
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Rg | Bild 3.37. Frequenz-
| kompensation des A 109
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Die Frequenzkompensation bei den OPV-

Schaltkreisen der 2. Generation ist wesentlich
einfacher zu realisieren. Sie erfolgt bei einigen

Tafel 3.5. Kompensationsglieder des A 109

v Cxi Cx: Ry
dB pF pF kQ
0 4700 200 1,5
5 2700 100 1,5
10 1500 62 1,5
14 1000 39 1,5
20 470 20 1,5
25 270 10 1,5
30 150 6 1,5
40 100 3 1,5
50 27 3 1,5

= 60 10 3 0

Anmerkung: Bei hohen Verstirkungen miissen u. U.
etwas hohere Werte fir Cyx; gewidhlt werden, um die
Phasendrehung des Gegenkopplungszweiges auszu-
gleichen.

Typen intern, bei anderen durch einen einzigen
extern anzuschlieBenden Kondensator (Bil-
der 3.43 bis 3.48).

3.4.6.
Nullpunktfehler und seine Kompensation

Die Ausgangs-Eingangs-Kennlinie des OPV ver-
lauft im Idealfall durch den Nullpunkt mit ei-
nem linearen Anstieg von v (Bild 3.38).

Uy

Ausgangs-
offsetspannung :‘ ;

real

ideal

U

Bild 3.38. Ausgangs-Eingangs-Kennlinie des Operations-
verstdrkers

Real stellt sich aber immer eine positive oder
negative Ausgangsspannung ein, obwohl die
Eingangsspannung Null ist. Diese von Null ab-
weichende Ausgangsspannung hei3t Ausgangs-
offsetspannung. Sie wird durch folgende Gro-
Ben verursacht:

o Eingangsruhestrome Iy und I, (Biasstrom)

o Unsymmetrien innerhalb des OPV

@ Drift (Anderung) der genannten GroBen, die
durch Temperatur- und Betriebsspannungs-
schwankungen und Alterung der Bauele-
mente auftreten. \

Alle MaBlnahmen, die dazu dienen, den Null-
punktfehler zu beseitigen, werden unter dem
Begriff Offsetkompensation zusammengefaf3t.

Zur Kompensation der Wirkung der Eingangs-
ruhestrome eignen sich die Schaltungen nach
Bild 3.39. Da I\ und I, an den Widerstinden

R2
R | Iy ke I
+ B 1% +
R3 R7H]
+ Ry=illRy -

Bild 3.39. Kompensation der Wirkung der Eingangsruhe-
strome
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des Eingangskreises Spannungsabfille verursa-
chen, wird durch deren Differenz der OPV-in
unerwiinschter Weise ausgesteuert. Die Wir-
kung 148t sich durch einen Widerstand R3 kom-
pensieren, wenn R; = R, Il R, ist.

Der durch Unsymmetrien des OPV entstehende
Nullpunktfehler kann als innere Storspannungs-

R3

-Y @:}%+UE
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R3[| >R3
) - +Us
%—%

—Us»c:‘@m—d Up

c)
R3 _>_L_
—{ 1 +
Rﬁ >R
" - U +U

Bild 3.40. Schaltungen zur Offsetkompensation

a) und b) beim invertierenden Operationsverstiarker
¢) und d) beim nichtinvertierenden Operationsverstirker
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quelle im OPV aufgefaBt werden. Legt man eine
kleine, von der Betriebsspannung abgeleitete
Gegenspannung an den Eingang, dann kann der
Offset vollstindig kompensiert werden. Am
hiufigsten werden die im Bild 3.40 angegebe-
nen Kompensationsschaltungen angewandt.
Eine weitere Moglichkeit der Offsetkompensa-
tion ist bei bestimmten OPV-Typen durch ein
extern anzuschlieBendes Potentiometer mog-
lich, mit dem der Symmetriefehler des Strom-
spiegels der Eingangsstufe korrigiert werden
kann (z. B. bei den Typen B 061, B 066, B 081,
B 083, B 176, B 177).

Der durch Drift verursachte EinfluB wird durch
die angegebenen Schaltungen ebenfalls vermin-
dert, 148t sich aber durch einfachen Abgleich
nicht restlos beseitigen. Dafiir sind, wenn erfor-
derlich, spezielle MaBnahmen erforderlich.

3.4.7.
KenngroBen von Operationsverstirkern

Die KenngroBen von OPV werden unterteilt in

® Grenzwerte

® Betriebswerte

@ Statische Kennwerte

® Dynamische Kennwerte.

Grenzwerte sind Maximalwerte, die keinesfalls
(auch nicht kurzzeitig) iiberschritten werden
dirfen, weil sonst der Schaltkreis zerstort wird
oder seine Eigenschaften bleibgnd verschlech-
tert werden. Fiir den Anwender sind vor allem
die Grenzwerte folgender GroBen wichtig:

— Betriebsspannung

— Verlustleistung

- Umgebungstemperatur

— Ausgangsgleichstrom (Zerstorgrenze fur die
Ausgangsstufe)

— Gleichtakteingangsspannung (Zerstorgrenze
fur die Eingangsstufen)

- Differenzeingangsspannung (Zerstorgrenze,
hinter der der Durchbruch des in Sperrich-
tung betriebenen Eingangstransistors er-
folgt).

Betriebswerte sind die Werte, bei denen der-

Schaltkreis betrieben werden darf und funk-

tionsfahig ist. Oft werden Wertebereiche ange-

geben. Es gehoren dazu

Betriebsspannungsbereich

Betriebstemperaturbereich

Stromaufnahme (Ruhestromaufnahme) bzw.

Ruheverlustleistung

Eingangsspannungsbereich



— Aussteuerbereich der Ausgangsspannung; die
iiber den Endstufentransistoren entstehen-
den Spannungsabfille begrenzen die mini-
male und maximale Ausgangsspannung.
Diese Spannungen hidngen bei ausreichend
hoher Ubersteuerung nur von der Betriebs-
spannung und dem Belastungswiderstand ab
und werden unter diesen Randbedingungen
angegeben.

Statische Kennwerte. Diese gelten fiir bestimmte
festgelegte bzw. gewidhite Betriebswerte. Da sie
alle auch von der Umgebungstemperatur abhin-
gig sind, werden hiufig die Temperaturkoeffi-
zienten der Offsetspannung und des Offsetstro-
mes angegeben.

Spannungsverstirkung in offener Schleife (of-
fene  Spannungsverstirkung, Leerlaufspan-
nungsverstirkung) v,. Dieser Kennwert wird oft
als der wichtigste angesehen. Er gilt fir den
nicht riickgekoppelten OPV fiir tiefe JFrequen-
zen:

Vo = ﬁ mit Up = Up — Uin
Up
GroBenordnung: v, > 10* = 80 dB

Eingangswiderstand r,. Der Eingangswiderstand
setzt sich zusammen aus dem Differenzein-
gangswiderstand r,p, (Widerstand zwischen den
beiden Eingangsklemmen) und dem Gleichtakt-
eingangswiderstand r,; (Widerstand zwischen
beiden miteinander verbundenen Eingangs-
klemmen und Masse). Letzterer liegt in der
GroBenordnung r,g > 30 MQ, ist also viel gro-
Ber als r,p. Da beim nichtinvertierenden Betrieb
infolge der Seriengegenkopplung der Differenz-
eingangswiderstand um den Faktor vy/v vergro-
Bert wird, ist der parallel liegende Gleichtakt-
eingangswiderstand nicht mehr zu vernachléssi-
gen und begrenzt den fiir die Schaltung mogli-

chen Eingangswiderstand R, = Yo rpllrg.

v
Ausgangswiderstand r,. Das ist der Widerstand
zwischen der Ausgangsklemme und Masse,
wenn beide Einginge auf Masse liegen.

Eingangsbiasstrom Ig. Zur Arbeitspunkteinstel-
lung des realen OPV flieBen die statischen Ein-
gangsstrome Iy und 7. Bei bipolaren Eingangs-
stufen sind das die Basisstrome der Eingangs-
transistoren und haben eine GroBenordnung
von nA bis uA. Bei Eingangsstufen mit Sperr-
schichtfeldeffekttransistoren haben sie eine
GroBe von pA bis nA. Der Mittelwert beider

Eingangsruhestrome wird als Biasstrom Iy be-
zeichnet.

=IN+IP
2

Die Ruhestrome verursachen an den Widerstidn-
den des Eingangskreises Spannungsabfille, de-
ren Differenz eine unerwiinschte Aussteuerung
des OPV zur Folge hat. Diese Spannungsabfille
miissen deshalb mit einer Schaltung nach Bild
3.39 kompensiert werden.

Iy

Eingangsoffsetstrom I Da sich beim realen
OPV die Eingangsruhestrome Iy und I, nur we-
nig unterscheiden, ist es zweckmaiBig, ihre Dif-
ferenz zu erfassen. Diese wird als Offsetstrom
I xbezeichnet:

Ioﬂ'=|IN_1P'

Eingangsoffsetspannung U,;. Durch unvermeid-
liche Unsymmetrien innerhalb des OPV erhilt
man eine Ausgangsspannung, obwohl die Ein-
gangsdifferenzspannung Null ist. Man bezeich-
net nun die Spannung, die zwischen die Ein-
gangsklemmen gelegt werden muB, damit die
Ausgangsspannung Null wird, als Eingangsoff-
setspannung (Eingangsfehlerspannung) Uy
Die erforderliche Kompensation kann nach
den Schaltungen entsprechend Bild 3.40 erfol-
gen.

TK der Eingangsoffsetspannung
A Uy/AS (ca. 5 uV/K)

TK des Eingangsoffsetstromes
A I4/A9 (ca. 0,5 nA/K)

Gleichtaktunterdriickung CMR  (common-
mode-rejection). Erwiinscht ist, daB die Aus-
gangsspannung nur von der Differenzeingangs-
spannung beeinfluBt wird. Eine Gleichtaktein-
gangsspannungsinderung sollte also die Aus-
gangsspannung nicht verindern. Das ist real
nicht erreichbar, da die Gleichtaktverstirkung
zwar sehr klein, aber nicht Null ist.

CMR =~

Vg
Eine hohe Gleichtaktunterdriickung des OPV
ist immer erwlinscht. Typisch sind fiir
CMR > 60...100 dB.
Bei invertierenden Verstdrkern tritt praktisch
keine Anderung der Gleichtakteingangsspan-
nung auf, die endliche CMR ist also vor allem
bei nichtinvertierenden Verstdrkern zu beach-
ten.
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Betriebsspannungsunterdriickung SVR (supply-
voltage-rejection). Bei diesem Kennwert handelt
es sich um die Unterdriickung der Betriebsspan-
nungsdnderung. Da letztere auch eine Anderung
der Ausgangsspannung verursacht, muB dieser
EinfluB beseitigt werden, z. B. durch stabili-
sierte Betriebsspannungen und fiir Netzstorun-
gen (vor allem hoherfrequenter Anteile) durch
RC-Siebglieder in den Versorgungsleitungen.
SVR ist definiert als Verhiltnis der notwendi-
gen Differenzeingangsspannungsinderung zur
Betriebsspannungsinderung, damit die Aus-
gangsspannung konstant bleibt. Typisch sind
fur

SVR < 200 pV/V bzw. SVR > 74 dB.

Dynamische Kennwerte. Diese gelten ebenfalls
fir bestimmte festgelegte bzw. gewihlte Be-
triebswerte.

Anstiegszeit ¢, Bei Ubersteuerung einer oder
mehrerer Stufen des OPV z. B. mit einem Span-
nungssprung vergeht wegen der internen Kapa-
zitdten eine bestimmte Zeit, bis das Ausgangssi-
gnal den Endwert erreicht. Die Anstiegszeit ¢,
(genauer Flankenanstiegszeit) ist die Zeit, in
der das Ausgangssignal von 10 % auf 90 % des
Endwertes angestiegen ist.

Slew-rate SR ist die maximale Anderungsge-
schwindigkeit bzw. Flankensteilheit der Aus-
gangsspannung des OPV bei Ubersteuerung mit
groBen Rechteckimpulsen am Eingang. Die
Slew-rate ergibt sich durch die endliche Umla-
dezeit der internen Kapazititen und der exter-
nen Kompensationskondensatoren. SR liegt in
der GroBenordnung von 0,2 bis 100 V/us.

Die Slew-rate ist ein aussagekraftiger Kennwert
bezliglich der Aussteuerbarkeit und des nutzba-
ren Frequenzbereiches. Erfolgt beispielsweise
die Aussteuerung mit einer sinusférmigen
GroBe, dann muB zur Aufrechterhaltung einer
bestimmten Ausgangssignalamplitude mit zu-
nehmender Frequenz die Eingangssignalspan-
nung erhoht werden, da die offene Spannungs-
verstairkung des OPV bei hoheren Frequenzen
abfillt. Das fiihrt schlieBlich zur Ubersteuerung
und zu einer durch SR begrenzten Anstiegsge-
schwindigkeit der Ausgangsspannung. Das Aus-
gangssignal bleibt unverzerrt, solange die Be-
dingung U - 2nf = SR eingehalten wird.

Beispiel

Am Ausgang eines OPV soll eine unverzerrte sinus-
formige Spannung mit einer Amplitude U, = 5V und
einer Frequenz f = 50 kHz bereitgestellt werden.
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Die Anstiegsgeschwindigkeit dieser Spannung ist
dann

U-2nf=5V-2.314-50kHz ~ 1,571 V/ps.

Es ist also mindestens eine Slew-rate

SR = 1,571 V/us erforderlich.

Es gibt weitere statische und dynamische Kenn-
werte, die bei Bedarf den Bauelementenunterla-
gen zu entnehmen sind. Zu erwidhnen ist noch
der Latch-up-Effekt. Er ist kein Kennwert, fihrt
nicht zur Zerstorung des Schaltkreises, aber zur
Funktionsunfahigkeit. Latch-up bedeutet Blok-
kierung. Wird ndmlich der OPV-Ausgang von
der Eingangsspannung in den Séttigungsbereich
getrieben, dann kann er in diesem Zustand
auch bei Wegfall dieser Eingangsspannung
~hidngenbleiben“. Mehrere OPV sind mit einem
internen Latch-up-Schutz ausgeriistet (Latch-
up-frei). Ist das nicht der Fall, sind eventuell ex-
terne SchaltungsmaBnahmen notwendig. Fiir
den Typ A 109 kann das durch eine Diode zwi-
schen pin 10 und pin /2 entsprechend Bild 3.37
erfolgen.

3.4.8.
Eigenschaften und Schaltungstechnik
verschiedener Operationsverstirkertypen

Integrierte Operationsverstirker haben eine
eminente Bedeutung erlangt. Sie sind universell
einsetzbar, und es lassen sich damit zahlreiche
lineare und nichtlineare Schaltungsprobleme
16sen. Entsprechend der verschiedenen Aufga-
ben wurde international ein breites Typenspek-
trum der OPV entwickelt. )

Wihrend die universellen, fiir allgemeine An-
wendung geeigneten OPV der 1. Generation
vorwiegend npn-Strukturen und zahireiche Wi-
derstinde enthalten (Typ A 109), wird bei den
OPV-Schaltkreisen der 2. Generation ein kom-
plementidres Schaltungskonzept mit npn- und
pnp-Strukturen und Sperrschichtfeldeffekttran-
sistoren mit wenig integrierten Widerstinden
angewandt.

Bild 3.41 zeigt die Entwicklung und Einteilung
der integrierten OPV. Die OPV der 2. Genera-
tion weisen gegeniiber der 1. oft verbesserte Ei-
genschaften auf, wie beispielsweise hohere
Grenzwerte flir die Differenz- und Gleichtakt-
eingangsspannung, kein Blockieren (Latch-up-
frei), einfache Offsetkompensation, einfache ex-
terne, u. U. interne Frequenzkompensation, ge-
ringe Leistungsaufnahme, kurzschluBfeste End-
stufe, TTL-kompatibel. Bei programmierbaren
Typen lassen sich verschiedene Parameter des
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Bild 3.41. Einteilung der Operationsverstdrker

Schaltkreises von auBen steuern; Leistungs-
OPV haben eine Gesamtverlustleistung von
iiber 20 W und sind fiir Ausgangsspitzenstréme
von 3,5 A ausgelegt.

Im folgenden werden einige OPV-Schailtkreisfa-
milien vorgestellt, die der VEB Halbleiterwerk
Frankfurt (Oder) fertigt. Neben den wichtigsten
Eigenschaften und AnschluBbedingungen wer-
den auch einige Innenschaltungen bzw. deren
Ubersichtspline wiedergegeben, aus denen der
Anwender wichtige Erkenntnisse flir spezielle
Einsatzfdlle gewinnen kann.

Der Schal‘kreis A 109. Dieser universelle OPV-
Schaltkreis der 1. Generation besteht aus drei
Stufen (Bild 3.42). ‘

Die erste Stufe (Eingangsstufe) ist ein mit den
Transistoren VI und V2 gebildeter Differenz-
verstirker mit der Konstantstromquelle V10,
V11. Letztere spiegelt den Strom auf etwa
40 pA. Auf Grund der niedrigen Kollektor-
strome der Eingangstransistoren kommt es zu
einem relativ hohen Eingangswiderstand von
> 50 kQ des OPV. Die zweite Stufe ist ein in
Darlington-Schaltung ausgefiihrter Differenz-
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Bild 3.42. Innenschaltung —15v
des Operationsverstdrkers A 10Y 6
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verstarker mit den Transistoren V3, V5 und V4,
V6. Der Transistor V7 entlastet den Widerstand
RS5 vom Summenstrom der ersten Stufe, der in
Kollektorschaltung arbeitende Transistor V8
fiihrt die Ausgangsspannung der zweiten Stufe
an den Eingang der Endstufe. Durch eine Tem-
peraturkompensation mit R3, R4 und V15 wird
eine sehr geringe Temperaturabhingigkeit er-
reicht. Die zweite Stufe weist eine groBe Span-
nungsverstirkung auf und erméglicht den Uber-
gang vom symmetrischen Eingang zum unsym-
metrischen Ausgang.

Die dritte Stufe ist die Ausgangsstufe. Der pnp-
Transistor V9 dient der Pegelverschiebung, um
einen groBen Aussteuerbereich der Ausgangs-
spannung zu erreichen. Die Treiberstufe mit
V12 erbringt die erforderliche Spannungsver-
stirkung, um die komplementire Gegentakt-B-
Endstufe mit dem pnp-Transistor V13 und dem
npn-Transistor V14 auszusteuern. Im Interesse
geringer Verzerrungen und eines kleinen Aus-
gangswiderstands ist der Gegenkopplungswider-
stand R15 eingefligt.

Neben dem Vorteil des universellen Einsatzes
hat der A 109 u. a. folgende Nachteile

® nicht kurzschluBfest; die Dauer des Kurz-
schluBausgangsstromes darf maximal 5 s be-
tragen

® nicht latch-up-frei

o aufwendige externe Frequenzkompensation
durch eine Eingangs- und Ausgangskompen-
sation; es sind also stets zwei Kompensa-
tionsglieder entsprechend dem Bild 3.37 er-
forderlich.

Die Schaltkreisfamilien B 761 und B 861. Diese
OPV-Schaltkreise der 2. Generation sind uni-
versell einsetzbar und besonders kostengiinstig.
Die Schaltung zeigt Bild 3.43. Die Eingangs-
stufe ist als einfacher Differenzverstarker ausge-
fihrt. Das verstdrkte Signal wird an den beiden
Kollektorwiderstanden abgegriffen und gelangt
an eine zweite Verstdarkerstufe, in der die Funk-
tionen Invertieren und Nichtinvertieren reali-
siert werden. Der Endverstirker arbeitet als Dar-
lingtonschaltung. Eine Konstantspannungs-
quelle erzeugt eine stabile Spannung fir die
Konstantstromversorgung der Verstarkerstufen.
Dadurch wird eine niedrige untere Betriebs-
spannungsgrenze, eine gute Betriebsspannungs-
unterdriickung und ein geringer Betriebsspan-
nungseinfluB auf andere KenngréBen erreicht.

Der Ausgang ist als offener Kollektorausgang
(open-collector) realisiert, iiber dem der Aus-
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gangsstrom bis 70 mA eingestellt werden kann.
Der open-collector-Ausgang erméglicht im Ver-
gleich zu Gegentaktendstufen ein lineares
Ubertragungsverhalten.

Die Gleichtakteingangsspannung darf maximal
gleich der Betriebsspannung sein; ebenso die
Differenzeingangsspannung, letztere aber hich-
stens * 15V. Der Betriebsspannungsbereich
liegt bei B 761 zwischen + 1,5 bis + 18 V, bei
B 861 zwischen + 1,5 bis + 10 V. Die Ergin-
zungstypen B 765 und B 865 sind bei gleichen
Kennwerten flir den erweiterten Temperaturbe-
reich von — 25 bis + 85 °C geeignet.

Wegen des open-collector-Ausgangs mu8 in je-
dem Fall ein Lastwiderstand R, gegen die posi-
tive Betriebsspannung geschaltet werden. Dieser
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Bild 3.43. 0PV nut cinfachem Differenzyerstdarher-Lin-
gang, Darlington-Ausgang und externer (bzw. interner)
Frequenzgangkompensation

a) Innenschaltung; die integrierte Kapazitit C = 18 pF

ist nur bei den Doppel- und Vierfach-OPV enthalten

b) AnschiuBschema der Einfach-OPV

c) AnschluBschema der Doppel- und Vierfach-OPV mit inter-
ner Frequenzkompensation



ist so zu dimensionieren, daB der zuldssige Aus-
gangsstrom von 70 mA nicht iiberschritten wird.
Fiir einfache Anwendungen mit nicht zu gro-
Bem Ausgangsstrom und einer Betriebsspan-
nung von * 15V kann R, = 2 kQ betragen.
Die externe Frequenzkompensation erfolgt
durch einen Kondensator Cx entspr. der Schal-
tung nach Bild 3.43b. Je kleiner die Kapazitit
dieses Kondensators gewéhlt wird, desto groBer
wird die Bandbreite. Cg sollte aber stets = 3 pF
sein, da sonst die Schaltung schwingen kann.
Fiir die Offsetkompensation gibt es keine in-
terne Abgleichmoglichkeit. MuB eine Offset-
kompensation erfolgen, kann diese durch eine
im Bild 3.40 angegebene Schaltung erfolgen.

Die Schaltkreisfamilien B 2761 und B 4761. Der
OPV B 761 ist im Schaltkreis B 2761 zweimal in
einem 8poligen DIL-Gehduse (Doppel-OPV).
im Schaltkreis B 4761 viermal in einem 14poli-
gen DIL-Gehduse (Vierfach-OPV) enthalten.
Sowohl beim Doppel- wie beim Vierfach-OPV
erfolgt die Frequenzkompensation intern durch
eine Kapazitit C ~ 18 pF in jedem Kanal. Ein
auBerer AnschluB fehlt, so daB eine externc
Kompensation entfillt. Das Einsatzgebiet dieser
Schaltkreise ist damit eingeschrinkt; bevor-
zugte Anwendungen liegen in der NF-Technik
und als Gleichspannungsverstirker. Die Ergdn-
zungstypen B 2765 und B 4765 haben einen er-
weiterten Temperaturbereich von —25 bis
+ 85 °C.

Der Schaltkreis B 631. Dieser ist wie die OPV
B 761 und B 861 aufgebaut, nur daB anstelle der
einfachen Differenzverstirker-Eingdnge ein
Darlington-Differenzverstirker-Eingang vor-
liegt. Damit wird ein groBerer Eingangswider-
stand von r; > 3 MQ und ein entsprechend klei-
ner Eingangsbiasstrom Iz < 50 nA erreicht. Die
Eingangsdifferenzspannung darf aber + 13V
nicht tberschreiten. Der Ergdnzungstyp B 635
ist fur den erweiterten Temperaturbereich ein-
setzbar.

Innenschaltung und Anschluf3schema des B 631
und B 635 zeigt Bild 3.44.

Die Schaltkreise B 621 und B 611. Beide Schalt-
kreise (einschlieBlich die fiir erweiterten Tem-
peraturbereich  gefertigten Ergidnzungstypen
B 625 und B 615) haben einen TTL-kompati-
blen Ausgang. Dabei ist die Darlingtonendstufe
aufgetrennt und beide Kollektoren sind nach
auBen gefiihrt. Die Restspannung der OPV ist
dadurch sehr klein und entspricht einer Ucg-
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Bild 3.44. OPV mir Darlington-Difjcrenzverstdarker-Ein-
gang, Darlington-Ausgang und externer Frequenzkompen-
sation

a) Innenschaltung; b) AnschluBschema

Sittigungsspannung. Der Low-Pegel fiir TTL-
Schaltkreise wird damit auch bei niedrigen Be-
triebsspannungen erreicht. Eine direkte An-
steuerung der TTL-Schaltkreise ist somit mog-
lich.

Zu beachten ist, daB von dem zweiten nach au-
Ben gefiihrten Kollektor ebenfalls ein Wider-
stand zur positiven Betriebsspannung geschaltet
werden muf. Dieser sollte R = (3...20)R, be-
tragen. Der Strom darf aber 10 mA nicht uiber-
schreiten.

Fiir die Bemessung von R, gelten die gleichen
Bedingungen wie fiir die anderen OPV-Typen
mit Darlingtonendstufe.

Die fiir eine bestimmte Schaltung gewidhlten
Werte R, und R richten sich nach dem gefor-
derten Ausgangsstrom. Denn dieser beeinflu3t
auch die GroBe und den Verlauf der Restspan-
nung, d. h. den Aussteuerbereich.
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Der Schaltkreis B 621 (B 625) hat einen einfa-
chen Differenzverstiarker-Eingang, der B 611
(B 615) einen Darlington-Differenzverstirker-
Eingang. Innenschaltungen und Anschluische-
mata zeigen die Bilder 3.45 und 3.46.

Die OPV mit TTL-kompatiblem Ausgang haben
keine AnschluBmoglichkeit fiir eine Frequenz-
kompensation. Sie schwingen deshalb bei klei-
nen Verstirkungen und arbeiten erst bei
v = 60 dB stabil. Sie werden deswegen bevor-
zugt als Schwellwertschalter (Schmitt-Trigger)
und Komperatoren eingesetzt.

Die Schaltkreisfamilien B 080 und B 060 (BIFET-
Operationsverstdrker)

Diese Schaltkreise haben einen bipolaren Auf-
bau, ihre Eingangsdifferenzverstiarker sind aber
mit Sperrschichtfeldeffekttransistoren (SFET)
realisiert worden. Dadurch wird ein sehr hoher
Eingangswiderstand r, =~ 10'2Q) bei sehr kleinen

e |
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Bild 3.45. OPV nut cinfachem Differenzverstdarker-Ein-
gang, TTL-kompatiblem Ausgang, ohne Frequenzkompen-
sation

a) Innenschaltung; b) AnschluBschema
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Bias- und Offsetstromen erreicht. Weitere Ei-
genschaften sind geringe Leistungsaufnahme,
sie sind latch-up-frei, haben groBe Bereiche fuir
die Differenz- und Gleichtakteingangsspannun-
gen und sind kurzschluBfest bei Einhaltung der
maximalen Verlustleistung. Durch die interne
Frequenzkompensation ist nur eine geringe Au-
Benbeschaltung notwendig.

Die B 060er Typen unterscheiden sich von den
B 080er durch noch geringere Leistungsauf-
nahme (low power), eignen sich deshalb beson-
ders fur Gerdte mit Batteriebetrieb. Diesem
Vorteil stehen als Nachteil die etwas schlechte-
ren dynamischen Kennwerte (kleinere Slew-
rate, kleinere Bandbreite, groBeres Rauschen)
gegeniiber. Beide Schaltkreisfamilien haben
eine zwar im Detail abweichende, im Grund-
sdtzlichen aber dhnliche Schaltungskonfigura-
tion und sind (auBler dem B 066) pinkompati-
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Bild 3.46. OPV mit Darlington-Differenzverstirker-Ein-
gang, TTL-kompatiblem Ausgang, ohne Frequenzkompen-
sation;

a) Innenschaltung; b) AnschluBschema
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Bild 3.47. BIFET-Ope-
rationsverstdrker

a) Innenschaltung der
Schaltkreise B 080 bis

B 084

b) bis d) Frequenzgang-
und Offsetkompensation
der Schaltkreisfamilien
B 080 und B 060

Innerhalb der Schaltkreisfamilien gibt es fol-
gende OPV-Typen:

o Einfach-OPV (B 081, B 061)

e Doppel-OPV (B 082, B 062)

® Vierfach-OPV (B 084, B 064)

Ferner die Sondertypen

o Einfach-OPV mit externer Frequenzkompen-
sation (B 080, B 060)
® Doppel-OPV  mit
schliissen (B 083)
o Einfach-OPV mit der Moglichkeit einer ex-
ternen Leistungsaufnahmesteuerung (B 066).
Bild 3.47 zeigt die Innenschaltung der B 080er
Schaltkreise (a), und die Schaltungen zur Fre-
quenz- und Offsetkompensation der B 080er-
und B 060er Typen (b-d).

Offsetkompensationsan-

Der Prdzisionsoperationsverstirker B 087

Aufbau und Kennwerte dieses Schaltkreises
sind dhnlich dem des B 081. Der B 087 ist aber,
besonders rauscharm und weist eine sehr kleine
Drift der OffsetgroBen auf. Priazisions-OPV wer-
den dann eingesetzt, wenn spezielle, meistens
sehr hohe Anforderungen an eine Schaltung ge-
stellt werden. Das ist vor allem bei kommerziel-
len Gerédten der Fall.

Die Schaltkreise B 176 und B 177 sind program-
mierbare  Kleinleistungs-Operationsverstarker
und grundsitzlich fiir alle Schaltungen der typi-
schen Operationsverstirkertechnik geeignet.
Der Vorteil programmierbarer OPV gegeniiber
nicht programmierbaren besteht darin, daB bei
ihnen viele Parameter gedindert werden konnen.
Das geschieht durch einen als Setstrom be-
zeichneten Steuerstrom, der zwischen 1,5 und
200 pA liegen kann. Der eingespeiste Setstrom
ist der Basisstrom einer internen pnp-Strom-
bank, mit dem die Arbeitspunkte der einzelnen
OPV-Stufen eingestellt werden. Mit steigendem
Setstrom werden einige Parameter giinstiger,
andere ungiinstiger. Der Anwender muB8 also ei-
nen KompromiB8 eingehen und einen solchen
Arbeitspunkt wihlen, bei dem die Mehrzahl der
Parameter die fiir den konkreten Einsatzfall
zweckmaiBigsten Werte ergeben. Prinzipiell stei-
gen r ° groBer werdendem Setstrom auch der
Eingangsbiasstrom, die Ruhestromaufnahme,
die offene Spannungsverstirkung und die Slew-
rate. Fiir viele Fille werden optimale Werte bei
einem mittleren Setstrom von 15 pA erreicht.
Die Schaltkreise B 176 und B 177 konnen mit
einer Betriebsspannung von + 1,2 bis £ 15V
betrieben werden. Der Typ B 176 ist im Gegen-
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satz zum B 177 mit einer Kapazitit C = 30 pF
intern frequenzkompensiert.

Bild 3.48 zeigt den Ubersichtsplan der Innen-
schaltung der programmierbaren OPV (a) und
Schaltungsmoglichkeiten fir die Einspeisung
des Setstromes (b und c).

Der Schaltkreis B 165 ist ein Leistungsopera-
tionsverstiarker. Leistungsoperationsverstarker
werden bendétigt als Schaltverstirker fiir Lam-
pen, Motoren u. 4., als Leistungs-Interface, als
Strom- und Spannungsquellen und als Impuls-
und Signalgeneratoren groBer Leistung.

Der B 165 kann mit einer Betriebsspannung von
+ 6 bis + 18 V betrieben werden, 1dBt einen
Ausgangsspitzenstrom von 3,5 A und einen
Ausgangsgleichstrom von 2,5 A zu bei einer Ge-

li?ef
Y4 .
r 1 n
— Arobeifs-
Strom-
. punkt- "
spiegel einstellung
44| symme=
Irischer
58 Differenz-
V| verstarker
Phasen- ; Endstufe
Pofrential - .
umkehr- - . — mit Strom-1—070
Stufe verschiebung begrenzung —‘f
g c ‘
3 ! ,
| | Offsetkom- 6
pensation

2 B
C nur beim Typ B776

a)
+ Ug +85
lset Isef
Rs R
b) ~Yp

c)

Bild 3.48. Programmierbarer Kleinleistungs-OPV

a) Ubersichtsplan der Innenschaltung (Typ B 177)
b) und c) Einspeisung des Setstromes
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samtverlustleistung von 20 W. Bild 3.49 zeigt
den Ubersichtsplan der Innenschaltung.

Die oben genannten Schaltungen lassen sich
mit integrierten Leistungsoperationsverstirkern
viel einfacher realisieren als mit diskreten Bau-
elementen. Sie arbeiten auBerdem wesentlich
zuverldssiger, da die Schaltkreise vollstindig ge-
gen thermische Uberlastung und KurzschluB ge-
schiitzt sind.

Bild 3.49. Leistungsoperationsverstirker; Ubersichtsplan
der Innenschaltung (Typ B 165)

3.4.9.
Operationsverstirker mit
Stromdifferenzeingang
(Norton-Verstirker)

Ein anderer Operationsverstirkertyp weist an-
stelle des nichtinvertierenden Eingangs eine
Stromspiegelschaltung auf, die einen Differenz-
eingang vortduscht. Als steuernde GroBe wirkt
dabei die Differenz der beiden Eingangsstrome.
Auf Grund der einfachen Schaltung 1dB8t sich
dieser Verstirker problemlos in integrierter
Technik realisieren. Vorteilhaft ist, daB nur eine
Betriebsspannung bendétigt wird; trotzdem las-
sen sich mit ihm die meisten Operationsverstir-
kerschaltungen verwirklichen.

Bild 3.50 zeigt die vereinfachte Schaltung, ohne
die notwendigen Hilfsstufen fiir die Basisspan-
nungsversorgung fiir die Transistoren V5 und
V7.

Wesentliches Kennzeichen des Operationsver-
stirkers mit Stromdifferenzeingang ist die
Stromspiegelstufe mit den datengleichen Tran-
sistoren V1 und V2. Diese sichern den notwen-
digen Eingangsgleichtaktbereich. Mit i;p = B iy
+ 213 und icz = Bin folgt
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Da iy = ic; + igy = iyp + g, ergibt sich

igy = N — dpp.

Der Transistor V3 wird also von der Differenz
der Eingangsstréme in den invertierenden bzw.
nichtinvertierenden Eingang gesteuert.

Die Einginge sind im praktischen Betrieb
durch die Basis-Emitter-Spannungen fiir VI
und V3 vorgespannt. Zu verstarkende Spannun-
gen miissen deshalb mit Widerstinden in Ein-
gangsstrome umgewandelt werden. ’

Der invertierende Verstirker mit V3 arbeitet in
Emitterschaltung auf die Konstantstromquelle
mit V4 und V5, die als Kollektorwiderstand
wirkt. Die Ausgangsstufe mit dem Transistor V6
ist eine Kollektorschaltung; als Emitterwider-
stand dient die Konstantstromquelle mit V7.
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Bild 3.50. Operationsverstirker mit Stromdifferenzein-
gang
a) Innenschaltung (vereinfacht); b) Schaltzeichen

Zusammenfassung

Ein integrierter Operationsverstirker ist eine
standardisierte Universalschaltung fiir vielsei-
tige Anwendungen in der Elektronik. Mit ihm
werden in erster Linie erwiinschte Eingangs-
Ausgangs-Beziehungen realisiert.

Ein Operationsverstiarker soll folgende Eigen-
schaften aufweisen:

@ sehr hohe offene Spannungsverstirkung bis
zu beliebig hohen Frequenzen

@ sehr hohen Eingangswiderstand

sehr kleinen Ausgangswiderstand

geringe Nullpunktfehler und hohe Gleich-

taktunterdriickung.

Ein Operationsverstirker bendtigt zwei entge-
gengerichtete Betriebsspannungen mit dem
gleichen Absolutwert. In der Praxis kann ein
Operationsverstiarker in erster Ndherung ideal
betrachtet werden, wenn er nicht iibersteuert
wird und Frequenzgang und Offset kompensiert
werden.

Ein Operationsverstirker wird stets mit einer
duBeren Gegenkopplung betrieben. Diese be-
stimmt wesentlich die Eigenschaften der Ge-
samtanordnung.

Man unterscheidet invertierenden und nichtin-
vertierenden Betrieb. Beim invertierenden Ver-
stirker ist die Ausgangsspannung gegenphasig
zur Eingangsspannung, beim nichtinvertieren-
den dagegen gleichphasig.

Alle integrierten Operationsverstirker haben
prinzipiell gleichartige Schaltungskonzepte,
sind meist 3stufig ausgefiihrt und enthalten als
Grundschaltungen Differenzverstirker, Kon-
stantstromquelle, Darlington-Schaltung, Kop-
pelschaltungen zur Pegelanpassung und Aus-
gangsstufe.

Ein anderer Operationsverstirkertyp hat an-
stelle des nichtinvertierenden Eingangs eine
Stromspiegelschaltung. Als steuernde GroBe
wirkt dabei die Differenz der beiden Eingangs-
strome. Dieser OPV ist nicht so universell ein-
setzbar, hat aber den Vorteil, daB nur eine Be-
triebsspannung benotigt wird:

3.5.
Vorverstarker
3.5.1.

Einstellung des Arbeitspunktes

Wie bereits im Abschn. 3.1. erwidhnt, besteht
beim Vorverstirker das allgemeine Verstirker-
problem darin, einerseits die Steuerleistung P,
(P,~ = U, ~ I,.) moglichst klein zu halten, in-
dem man z. B. I, sehr klein hilt, und anderer-
seits aus dem Verstiarker eine moglichst groBe
Wechselleistung P, = U,~ I,~ herauszuholen.
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Bei Transistoren benotigt man stets eine Steuer-
leistung. Der Arbeitspunkt wird dabei so ge-
wihlt, daB eine verzerrungsarme Aussteuerung
erfolgen kann. Die Basis-Emitter-Spannung Uy
muB stets so gerichtet sein, daB der Eingangs-
kreis in DurchlaBrichtung gepolt ist (also nega-
tiv bei pnp- und positiv bei npn-Transistoren).
Durch folgende Schaltungen kann das realisiert
werden.

Einspeisung eines festen Basisstroms (Bild 3.51)

Ein zwischen der Betriebsspannungsquelle und
der Basis liegender Vorwiderstand R/ wird vom
Basisstrom ‘durchflossen. Der dabei auftretende
Spannungsabfall muB so groB sein, daB die ge-

wiinschte  Basis-Emitter-Spannung  erreicht
wird.
Bei gewdhltem Uy, Ugg und Iy ist
UB = IB Rl + UBE
Iy Ry = Ug — Ugg
Ug-U,
R, =—2 "B (3.29a)
Iy

Mit |Ug| » |Uge| folgt ndherungsweise aus
Gl. (3.29a)

Da der Spannungsabfall am Vorwiderstand R/
wesentlich groBer als Ugg ist, dndert sich der Ba-
sisstrom bei temperaturabhéngiger Verinderung
von Uy nur geringfligig. Der Eingangswider-
stand der Schaltung wird im wesentlichen vom
Eingangswiderstand des Transistors bestimmt.
Sehr nachteilig ist, daB der Arbeitspunkt in Ab-
hédngigkeit vom Stromverstarkungsfaktor einge-
stellt werden muB. Bei Streuung der Transistor-
parameter macht sich das besonders unange-
nehm bemerkbar.

Bild 3.51. Basisvorspan-
nungserzeugung durch ei-
nen Vorwiderstand zwi-
schen Basis und Betriebs-
spannungsquelle

Basisvorspannung mittels Vorwiderstands zwischen
Basis und Kollektor

Beziiglich der Arbeitspunktstabilitit ist die
Schaltung nach Bild 3.52 giinstiger als die nach
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Bild 3.51. Der Arbeitspunkt wird wieder iiber
den Basisstrom durch den Widerstand R! be-
stimmt, der zwischen Basis und Kollektor liegt.
Bei gewdhltem Ucg, U und Iy folgt fir den
Vorwiderstand R/

_ Uee-Us

(3.29b)

Mit |Ucg| > |Uge| folgt ndherungsweise aus
Gl. (3.29b)

Steigt beispielsweise durch Temperaturinde-
rung der Kollektorstrom an, dann wird der
Spannungsabfall an R, groBer, und die Kollek-
tor-Emitter-Spannung sinkt. Damit wird aber
nach Gl. (3.29b) der Basisstrom kleiner und ver-
mindert den ansteigenden Kollektorstrom, so
daB letzterer nahezu konstant bleibt. Fiir eine
gute Stabilisierung muBl R, groB sein.

Es handelt sich hierbei um eine Spannungsge-
genkopplung (Parallel-Parallel-Gegenkopp-
lung), die sowohl statisch als auch dynamisch
wirkt. Die dynamische Gegenkopplung ist nicht
immer erwiinscht, da durch sie die Verstiarkung
und der Eingangswiderstand der Stufe vermin-
dert werden (s. Abschn. 3.3)).

Bild 3.53. Basisvor-
spannungserzeugung
durch einen Span-
nungsteiler und Gleich-
stromgegenkopplung

Bild 3.52. Basisvorspan-
nungserzeugung durch ei-
nen Vorwiderstand zwi-
schen Basis und Kollektor

Basisvorspannung durch  Spannungsteiler und
Gleichstromgegenkopplung  (Serien-Serien-Gegen-
kopplung)

Eine besonders wichtige und wohl die in der
Praxis am hiufigsten angewendete Schaltung ist
die nach Bild 3.53. Sie zeichnet sich durch eine
gute Arbeitspunktstabilitdt aus.



Steigt beispielsweise durch ‘Temperaturerho-
hung der Basisstrom und mit ihm der Kollekior-
und Emitterstrom, dann wird auch der Span-
nungsabfall iiber Rg groBer. Das Emitterpoten-
tial wird angehoben und damit die Basis-Emit-
ter-Spannung vermindert. Das hat wiederum
eine Verkleinerung des Stromes zur Folge, so
daB unabhédngig von #duBeren Einfliissen die
Transistorgleichstrdome nahezu konstant blei-
ben. Nachteilig dabei ist, daB ein Teil der Be-
triebsspannung am Emitterwiderstand Rg verlo-
rengeht. Zur Verkleinerung einer Wechsel-
stromgegenkopplung wird Rg durch einen Kon-
densator Cg iiberbriickt.

Der Spannungsteiler wird wie folgt berechnet:

Upi _ U — (Ugg + Ugg)
1, 1, ‘

Mit I, =Iy + I, und Ugg = =Ig Rg = (I +
Io) R folgt

R, =

o _ Us=Use=Us + 10 Re
! Iy+ I,
_Upy  Upet+ Upe  Upe+ Uzt 1) Re
R2 - - -
A A A :

(3.30a) (3.30b)

Damit einerseits die Betriebsspannungsquelle
nicht zu stark belastet und sich andererseits die
Spannung an der Basis bei Basisstromidnderun-
gen nicht zu stark verdndert, ist der durch R2
flieBende Querstrom I, so zu wihlen, daB er die
2- bis Sfache Stirke des Basisstroms aufweist,
dhl=Q@Q..5I.

Der Emitterwiderstand R; soll so groB wie mog-
lich sein. Eine praktische Grenze ist aber gege-
ben durch die Betriebsspannung, von der ein
Teil Giber Ry abfalit.

Ug = IcR, + Ucg + (Iy + Ic) Rg

Der Arbeitspunkt im Ausgangskennlinienfeld
ist im allgemeinen so zu wihlen, daB ein mdog-
lichst groBer Aussteuerungsbereich vorliegt. Das
ist der Fall, wenn die Kollektor-Emitter-Span-
nung Ucg etwa so groB wie der Spannungsabfall
am ohmschen Arbeitswiderstand ist.

Beispiel

Ein npn-Transistor soll bei einer Betriebsspannung
von Uy = 12V auf einen Arbeitswiderstand R, =
1,2 kQ arbeiten. Als Kollektor-Emitter-Spannung sei
Uce = 5V, als Emitterwiderstand Rg = 560 Q ge-
wihlt. Dimensionieren Sie die Schaltung!

Gegeben: Gesucht:

Ug = 12 V R,

R, = 12k0 R,

UCE= 5V

Ry =560 Q

Losung:

De{ sich dafiir ergebende Kollektorstrom ist etwa
Ug - U (12-5)V 7

I ~ 2B CE - = — =4 .

T R+ R L76k0  17g AT 4mA

Nach dem Kennlinienfeld des verwendeten Transi-
stors flieBt dieser Strom bei I3 =~ 20 uA und U =
0,68 V.

Der Spannungsteiler R1/R2 fiir die Schaltung nach
Bild 3.53 errechnet sich folgendermaBen:
_ Ups + Uge
I
nach Gl (3.30b) mit I, = 3 Iy = 3-20 yA = 60 pA
und Upg = (g + Ic) R = 4,02mA - 560 Q = 2,25V
_ (0,68 +225V
60 pA
gewidhlt: R, = 47kQ
Us — Upe - (Ip + Ic) Rg
Iy + I,

nach Gl. (3.30a)

_(12-0,68-225V
(20 + 60) pA

gewdhlt: R, = 110 kQ.

Bei mehrstufigen Verstiarkern ist zu beachten,
daB die einzelnen Stufen durch in die Betriebs-
spannungsleitung einzuschaltenden RC-Glieder
entsprechend Bild 3.54 zu entkoppeln sind.

Das ist deshalb notwendig, damit der Wechsel-
stromkreis fir jede einzelne Stufe geschlossen
ist und iber die Versorgungsspannung keine
unerwiinschten Riickkopplungen auftreten.

R,

R, = 49 kQ;

R1=

R,

= 113,5 kQ;

3.5.2.
RC-gekoppelter Verstirker

Die Kopplung mehrerer Verstirkerstufen erfolgt
durch Kopplungsvierpole, deren Dimensionie-
rung sich praktisch ausschlieBlich nach dem zu
verstirkenden Frequenzband und der geforder-
ten Verstiarkung richtet.

Werden zwei Stufen mit ohmschem Arbeitswi-
derstand durch einen Kondensator gekoppelt,
dann nennt man den Verstirker Widerstands-
oder RC-Verstirker.

Obwohl eine réine C-Kopplung vorliegt, bezieht
man die Art des Arbeitswiderstands in die Be-
nennung mit ein.
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Bild 3.54. Entkopplung der Verstdarkerstufen von der Be-
triebsspannungsquelle

RC-Glied als Kopplungsvierpol

Die Aufgabe eines Kopplungsvierpols besteht
darin, einerseits den Eingang des folgenden
Verstiarkerbauelements gleichspannungsfrei zu
machen, andererseits die zu verstirkenden
WechselgroBen zu iibertragen. Der Kopplungs-
vierpol ist also eine elektrische Weiche und ent-
hilt stets Blindelemente, die seine Ubertra-
gungseigenschaften frequenzabhéngig gestalten.
Im folgenden wird diese Frequenzabhingigkeit
untersucht werden (Bild 3.55).

e
21| G 2
S AR AR <
Sture] q,_i R D L |yl o] Stute2
7 1! | LTl P
4 .
a | n
Kopplungsvierpol

Bild 3.55. Kopplung zweier Verstarkerstufen durch einen
RC-Kopplungsvierpol

Entscheidend fiir den Frequenzgang des Ver-

starkers ist der Kopplungsvierpol.

C, ist der Koppelkondensator.

C, ist die Summe aller Kapazititen, die als

Schaltkapazititen zwischen den Verbin-
dungsleitungen und als Kapazititen zwi-
schen den Elektroden der Verstiarkerbau-
elemente am Ausgang der ersten Stufe und
Eingang der zweiten Stufe auftreten. C, ist
kein von auBen zugeschalteter Kondensa-
tor, sondern eine zwischen Elektroden und
Leitungen unerwiinscht auftretende Schal-
tungsgroBe.
Die Kapazitidt C, wird gelegentlich durch
einen parallel geschalteten Kondensator
vergroBert. Das ist dann nétig, wenn fiir die
Eingangskapazitit der zweiten Stufe und
die obere Grenzfrequenz exakt reprodu-
zierbare Verhiltnisse gefordert werden.

Betrachtet man den Kopplungsvierpol bei sehr
tiefen Frequenzen, dann ist wegen wC, der
durch C, gebildete Parallelleitwert vernachlis-
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sigbar klein. Dagegen mufB8 der durch C, gebil-
dete, in Reihe mit R, liegende Blindwider-
stand beriicksichtigt werden. Es liegt damit ein
aus C, und R.;, bestehender HochpaB vor. Sein
Frequenzverlauf gilt strenggenommen nur fiir
eine konstante Eingangswechselspannung.

Bei hohen Frequenzen kann C, vernachlissigt
werden, da sein Blindwiderstand sehr klein ge-
geniiber R.;, ist. Der durch C, gebildete Blind-
leitwert muB aber beriicksichtigt werden, da er
bei hohen Frequenzen in der GroBenordnung
der Parallelschaltung von R, || R.;, liegt. Man er-
hilt damit einen aus C, und R, | R, gebildeten
TiefpaB. Sein Frequenzverlauf gilt strengge-
nommen nur fir einen konstanten Eingangs-
wechselstrom.

Bei mittleren Frequenzen wird weit oberhalb
der Grenzfrequenz des Tiefpasses und weit un-
terhalb der Grenzfrequenz des Hochpasses gear-
beitet, so daB man in erster Ndherung ein fre-
quenzunabhingiges Ubertragungsverhalten be-
kommt.

Im Bild.3.56 ist der Frequenzgang des Kopp-
lungsvierpols dargestelit.

Up.| tiefe Frequenzen  mifflere frequenzen  hohe Frequenzen

<

>
B A0 A0

54 5 7

0

5.
>
L]

Bild 3.56. Ubertragungsverhalten eines RC-Kopplungs-
vierpols

Bei der unteren und oberen Grenzfrequenz ist
der Blindwiderstand gleich dem Wirkwider-
stand und damit die Ausgangsspannung des
Kopplungsvierpols auf 1/y2 gegeniiber deren
Eingangsspannung abgefallen. Man erhilt da-
mit leicht die untere und obere Grenzfrequenz.

1

Rein =
("')UCE

mit w = 2nf
1
Ren = 5——
2nf,C,



(3.31)

f=7nRLC,

— 4 =
Rl Rzin o Cp

mitw = 2nf

(3.32)

Frequenzabhiingigkeit der Verstirkung

Frequenzabhdngigkeit der Emitterkombination

Der Frequenzgang eines Verstéirkers wird neben
den Ubertragungseigenschaften des Kopplungs-
vierpols auch vom Frequenzverhalten der Emit-
terkombination beeinfluBit.

Bei Transistoren wird zur Arbeitspunktstabili-
sierung ein Widerstand in die Emitterleitung
gelegt und nach Bild 3.53 durch einen Konden-
sator Cg iiberbriickt.

Dieser Uberbriickungskondensator erfiillt bei
hohen Frequenzen seine Aufgabe, indem er die
iiber Ry auftretenden Wechselanteile kurz-
schlieBt. Bei tiefen Frequenzen wird sein Blind-
leitwert wCg kleiner, und es kommt zu einer ge-
wissen Wechselstromgegenkopplung, die die
wirksame SteuerwechselgréB8e vermindert. Die-
ser Effekt tritt um so stiarker in Erscheinung, je
niedriger die Frequenz wird, d. h. also, daB die
Emitterkombination vor allem die untere
Grenzfrequenz beeinfluBt.

Bei einer geforderten Grenzfrequenz f, muBl Cg
um so groBer sein, je kleiner der Generatorwi-
derstand R, ist.

h2l

Cer—F——
E 2nf,(Ro + hyy0)

(3.33)

Nach Bild 3.58 ist R, die Parallelschaltung von
R1, R2 und dem Ausgangswiderstand der vor-
hergehenden Stufe.

Frequenzgang des RC-Verstirkers

Fiir den Frequenzgang des RC-Verstirkers sind
sowohl die Frequenzabhingigkeit der Kopp-
lungsvierpole als auch der Emitterkombinatio-
nen maBgebend. Beide Einfliisse iiberlagern

sich und ergeben den im Bild 3.57 angegebenen
Frequenzverlauf.
Die Frequenzbandbreite ist nach Gl. (3.7)

b=fo_fu'

_V_§ starkerer Abrfall durch die

Yimax| _Emitterkombination
X ,/ Fideal
—— e g M e e b
7,
74 ~
rea/
0 T b=f-f, VIRA

Bild 3.57. Frequenzverlauf eines RC-Verstdrkers

Bei Breitbandverstirkern ist aber f, < f,, so daB
fir diese Verstirker ndherungsweise b = f, gilt.
Mit diesem Ansatz erhidlt man die interessante
Beziehung, daB das Produkt aus Bandbreite mal
Verstarkung konstant ist.

Der Nachweis dafiir ist leicht zu erbringen. Aus
Tafel 3.4 erhilt man fir h;; = Ound R, <€ 1/h,,:

hy
Vy = —7= Ra)
hy
wobei R, der tatsichliche Arbeitswiderstand
bei mittleren Frequenzen ist:
Ra Rein .
Ra + Rein
Aus GI. (3.32) folgt fir R ; an der oberen Grenz-
frequenz

R; = Ra"Rein =

R [ Ra Rein — 1 R
* R,+t R, 2nf,C,
Mit b = f,und v, = —% R, erhilt man
11
~hn 1
vl =5 2w,
h 1
b = 2. — = konst.
27nb| v, | m G, onst.,

da hy,/hy, und C, gegeben sind.

Bandbreite mal Verstarkung = konst.

(3.34)

Diese fur die Verstarkertechnik wichtige Grund-
gleichung sagt aus, daB bei einem vorgegebenen
Verstiarkerbauelement jede VergroBerung der
Bandbreite ein Absinken der Verstarkung zur
Folge hat und umgekehrt.
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Beim Entwurf eines Verstirkers hat man davon
auszugehen, daB sich die Gesamtverstirkung
Vges aus dem Produkt der Verstarkungen der ein-
zelnen Stufen ergibt.

(3.35)

Damit ist aber der gesamte Frequenzgang eben-
falls das Produkt der einzelnen Stufenfrequenz-
ginge.

(e (52, G (R2),

Der Verstirkungsabfall bei tiefen und hohen
Frequenzen ist dadurch bei mehrstufigen Ver-
starkern viel steiler. Liegt beispielsweise ein
2stufiger Verstirker mit vollig gleichen Stufen
vor und der Verstarkungsabfall einer Stufe bei
der Frequenz f,,;, und f,, , betrigt vA,, = 1/{2
= 0,707, dann ergibt sich bei den gleichen Fre-
quenzen ein Gesamtabfall von

Vges = ViVaV3 . ..

v 1 1
=—.——=0,5.
( Vmax )ses JZ_ ﬁ
Wird dagegen bei den Grenzfrequenzen f, und
v 1
, ein Gesamtabfall von = — gefor-
f ( Vmax )ges JZ_ g

dert, dann darf jede Stufe bei diesen Frequen-
zen nur einen Abfall von

v 2 1 2
=41/—= =70,707 = 0,878 ~0.88
(vmax >l,2 \/—2—

aufweisen.

Schaltung des RC-Verstirkers

Im Bild 3.58 wird die praktische Schaltung ei-
nes 2stufigen RC-Vorverstiarkers wiedergegeben.

Bild 3.58. Zweistufiger RC-Vorverstdrker
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3.5.3.
Bandfiltergekoppelter Verstirker

Bei diesem Verstirker werden als Kopplungs-
vierpole Bandfilter eingesetzt. Diese sind stark
frequenzabhéngige Netzwerke und iibertragen
nur ein bestimmtes schmales Frequenzband.
Aus diesem Grund bezeichnet man bandfilter-
gekoppelte Verstirker auch als Schmalband- oder
Selektivverstdrker.

Sie werden hauptsdchlich in der Hochfrequenz-
technik benoétigt, z. B. als Zwischenfrequenzver-
starker (ZF-Verstirker) im Rundfunk- und
Fernsehempfianger. Bandfilter kénnen sehr ver-
schieden aufgebaut sein. Neben reinen RC-Fil-
tern gibt es LC-Filter, die sowohl aus einem als
auch aus mehreren Kreisen bestehen konnen,
und mechanische Bandfilter. Bei ZF-Verstir-
kern benutzt man meistens induktiv oder kapa-
zitiv gekoppelte zweikreisige LC-Bandfilter ent-
sprechend Bild 3.59 und in zunehmendem MaB
auch mechanische Bandfilter. Bei ersteren kann
die DurchlaBkurve durch die GroBe der Kreis-
kopplung variiert werden. Im Bild 3.60 gilt der
Verlauf a fiir sehr lose (,unterkritische“), b fiir
mittlere (,kritische“) und c fur feste (,iiberkriti-
sche“) Kopplung. Es kann damit ohne Vermin-
derung der ,Flankensteilheit der DurchlaB-
kurve die Bandbreite vergroBert werden.

Zu beachten ist bei diesen Verstirkern die
RiickwirkungsgroBe der Verstirkerbauelemente.

M

17 21 | — _l 2 _22

srumﬂ |€==L§ L==€| Stufe 2 B
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Bild 3.59. Kopplung zweier Verstdarkerstufen durch ein in-
duktiv gekoppeltes zweikreisiges LC-Bandfilter

\
\«%

Bild 3.60. Durchlafikurven eines bandfiltergekoppelten
Verstirkers bei verschieden fester Kopplung



Bild 3.61. Zweistufiger band-
filtergekoppelter Verstirker 7>

Da an den Ein- und Ausgingen Schwingkreise
mit der gleichen Resonanzfrequenz liegen,
kann es durch Mitkopplung zur Selbsterregung
der Schaltungsanordnung kommen. Diese Ge-
fahr wird um so groBer, je hoher die Frequenz
der zu verstirkenden WechselgroBe ist. Durch
entsprechend dimensionierte Neutralisierungs-
glieder muB diese unerwiinschte Erscheinung
beseitigt werden.

Als Beispiel wird im Bild 3.61 eine auf Feinhei-
ten verzichtende Schaltung eines Selektivver-
stirkers gezeigt. Die Bandfilter sind kapazitiv
gekoppelte Kleinfilter. Eine kleine Koppelspule
filhrt die AusgangsgroBe an die jeweils ndchste
Stufe. _
Dem verstimmenden EinfluB der Transistoren
bei Betriebsspannungs- oder Aussteuerungsin-
derungen wird durch die Kollektorwiderstinde
und Anzapfung der Schwingkreise entgegenge-
wirkt. Die in der Betriebsspannungszufilhrung
liegenden RC-Glieder verhindern eine uner-
wiinschte Verkopplung der einzelnen Stufen.

3.5.4.
Direktgekoppelter Verstirker

Alle bisher behandelten Verstirker versagen,
wenn es darauf ankommt, Gleichspannungen
oder besser Spannungsschwankungen sehr nied-
riger Frequenz oder niederfrequente Impulse zu
verstarken. Bei ihnen ist wegen der frequenzab-
hingigen Kopplungsvierpole eine in verschiede-
nen Fillen notwendige untere Grenzfrequenz f,
= 0 Hz (z.B. bei Verstirkern in der MeB- und
Regeluagstechnik) nicht erreichbar. Man mufB
dann eine direkte Kopplung anwenden, indem
man den Ausgang einer Verstirkerstufe mit
dem Eingang der folgenden galvanisch verbin-
det.

Einen derartig ausgefiihrten 2stufigen Verstir-
ker zeigt Bild 3.62.

/+ (/5
R R2
Vi V2
7> b—<2
R3

s kA

Bild 3.62, Zweistufiger direktgekoppelter Verstirker

Die beiden Transistoren VI und V2 arbeiten fiir
Wechselspannungen ohne Gegenkopplung in
Emitterschaltung. Durch den Widerstand Rg
wird das Emitterpotential des Transistors V2 an-
gehoben, so daB eine direkte Kopplung vom
Kollektor des Transistors V1 auf die Basis des
Transistors V2 moglich ist. Gleichzeitig erfolgt
durch R eine Gleichspannungsgegenkopplung,
die sich liber R3 auch voll auf den Transistor
V1 auswirkt. Die Arbeitspunkte sind damit sta-
bilisiert.

Bei direktgekoppelten Verstirkern ist auch eine
Wechselspannungsgegenkopplung iiber mehrere
Stufen leichter realisierbar als bei RC-gekoppel-
ten, weil dabei keine Verstarkungs- und Phasen-
beziehungen an der unteren Frequenzgrenze
realisiert werden miissen.

Bild 3.63 zeigt einen derartigen gegengekoppel-
ten Verstirker.

Dem 2stufigen Verstirker ist eine Kollektor-
schaltung durch direkte Kopplung angeschlos-
sen. Durch die Widerstdnde R5 und R6 erfolgt
eine Spannungsgegenkopplung. Die Arbeits-
punktstabilisierung erfolgt genauso wie in der
Schaltung nach Bild 3.62. Da RS sehr niederoh-
mig sein kann und R6 im Interesse der Verstar-
kung im allgemeinen groB gegeniiber RS ge-
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wiahlt wird, ist VI praktisch nicht stromgegenge-
koppelt.

Die Vorteile dieses gegengekoppelten gegen-
iiber dem nichtgegengekoppelten Verstirker lie-
gen darin, daB der Verstirkungsfaktor von den
Transistordaten weitgehend unabhingig ist,
Ausgangswiderstand und Klirrfaktor verkleinert,
Eingangswiderstand und Bandbreite vergroBert
werden.

Bei Verwendung von Komplementirtransisto-
ren lassen sich direktgekoppelte Verstirker
noch einfacher aufbauen, da das Aufstocken der
Betriebsspannung von Stufe zu Stufe entfallen
kann.

Bild 3.64 zeigt einen derartigen 2stufigen Ver-
stirker.

Beide Stufen sind durch R, bzw. Ry, stromge-
gengekoppelt. Da sich damit nur kleine Verstir-
kungen erreichen lassen, wird diese Schaltung
selten als Spannungsverstirker, sondern vor al-
lem als Impedanzwandler eingesetzt. Eine sehr
starke Vereinfachung ergibt sich, wenn der
Emitter des Transistors VI zum Kollektor des
Transistors V2 gefihrt und der Widerstand Rg,
Null gemacht wird (Bild 3.65).

Die so gewonnene Anordnung ist eine Komple-
mentédr-Darlington-Schaltung, die wie ein Emit-
terfolger mit einem npn-Transistor arbeitet,
eine Spannungsverstirkung v, = 1 aufweist und
einen sehr groBen Eingangs- und sehr kleinen
Ausgangswiderstand hat. :
Vorverstarker werden auch als integrierte
Schaltkreise gefertigt. Diese IS haben neben ei-
ner hohen Zuverlissigkeit sehr kleine Abmes-
sungen, geringe Masse und eine hohe mechani-
sche Stabilitidt. Bei diesen Schaltkreisen werden
die einzelnen Stufen stets direkt gekoppelt.
Durch duBere Beschaltung mit einigen wenigen
diskreten Bauelementen lassen sich damit kom-
plette Verstirker mit solchen Kenndaten auf-
bauen, die den jeweiligen praktischen Erforder-
nissen entsprechen. Als Beispiel sei im
Bild 3.66 die Schaltung eines NF-Vorverstir-
kers mit dem Schaltkreis MAA 145 des Werkes
Tesla Roznov (CSSR) wiedergegeben.
Direktgekoppelte Verstirker konnen auch als
Selektivverstirker aufgebaut werden, indem
man eine frequenzabhingige Gegenkopplung
einsetzt. Allerdings erhilt man dabei keine sol-
che rechteckige DurchlaBkurve wie bei einem
bandfiltergekoppelten Verstéirker.

Als Gegenkopplungsnetzwerk kann beispiels-
weise ein Doppel-T-Glied verwendet werden
(Bild 3.67). Dieses verhilt sich so, daB tiefe Fre-

78

R6 >czz
g B o

ks ——
1k

Bild 3.63. Dirckigekoppelier V erstarker mit Gegenkopp-
lung
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Bild 3.64. Dirckigekoppelter Verstdarker mit Komplemen-
tdrtransistoren

Rer

—<+U
7>—
<2
> <

Bild 3.65. Dircktgekoppelter Verstirker als Impedanz-
wandler
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Bild 3.66. Dreistufiger Verstirker mit dem integrierten
Schaltkreis MAA 145



quenzen iiber die beiden Widerstinde R, hohe
dagegen iiber die beiden Kondensatoren C voll
tibertragen werden. Bei der Frequenz

1
/= 7xRe

ist die Ausgangsspannung Null.

R R
I +—{H
C c
- -
R
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Bild 3.67. Selektivverstirker durch frequenzabhdngige
Gegenkopplung

Wird nun das Doppel-T-Glied als Gegenkopp-
lungsnetzwerk in einen Operationsverstiarker
eingesetzt, dann nimmt mit steigender Ein-
gangsfrequenz die an dem invertierenden Ein-
gang zuriickgekoppelte Spannung langsam ab.
Bei der Nullfrequenz f; wird die Gegenkopplung
unwirksam, und der OPV arbeitet nahezu im
Leerlauf. Wird die Eingangsfrequenz iiber f,
weiter vergroBert, dann erhoht sich die Gegen-
kopplung wieder und die Verstirkung sinkt ab.
Bild 3.68 zeigt die DurchlaBkurve dieses Selek-
tivverstiirkers.
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Bild 3.68. DurchlafBkurve des Selektivverstdrkers nach
Bild 3.67

3.5.5.
Optoelektronisch gekoppelter Verstirker

Zur galvanischen Trennung von Stromkreisen
mit sehr hohen Potentialdifferenzen verwendet
man als Kopplungsvierpol zwischen den Ver-
starkerstufen optoelektronische Koppler (Bild
3.69).

» 20 ———— 12 2
Stufe 7 V=A Stufe2
27— —. 72!
Kopplungsvierpol

Bild 3.69. Kopplung zweier Verstdrkerstufen durch einen
optoelektronischen Koppler

Ein optoelektronischer Koppler hat in einem
Gehiduse einen Lichtsender und einen Licht-
empfinger. Als Sender dient eine lichtemittie-
rende Diode, die bei Stromdurchgang infrarotes
oder sichtbares Licht abstrahlt. Als Empfinger
verwendet man Fotowiderstinde, Fototransisto-
ren, Fotodioden und Fotodioden mit integrier-
tem Verstirker. In analogen Schaltungen bevor-
zugt man Fotodiodenkoppler. Gegeniiber Kopp-
lern mit Fotowiderstand oder Fototransistor
weisen diese geringere Verzdgerungszeiten, gro-
Bere Bandbreiten und bessere Linearitit der
Ubertragungsfunktion auf.

Optoelektronisch gekoppelte Verstirker werden
vorwiegend in Anlagen der Steuerungs- und Re:
gelungstechnik eingesetzt, gelegentlich abe)
auch in Geriten der Unterhaltungselektronik.
Bild 3.70 zeigt die Schaltung eines Verstirker:
mit optoelektronischem Koppler. Der Transisto:
V1 sorgt fir die Aussteuerung und den Ruhe
strom der Lichtemitterdiode. Der nachfolgende
Verstdarker mit den Transistoren ¥2 und V3 ist
gegengekoppelt.

Ug> —< U
V=A
v va V3 2

100 [

Bild 3.70. Optoelektronisch gekoppelter Verstirker

79



Zusammenfassung

Vorverstirker haben im allgemeinen eine hohe
Spannungsverstirkung. Sie arbeiten verzer-
rungsarm.

Bei mehrstufigen Verstirkern werden die ein-
zelnen Stufen durch Kopplungsvierpole verbun-
den. Je nach Art der Koppelelemente unter-
scheidet man u. &. RC-Verstirker, bandfilterge-
koppelte, direktgekoppelte und optoelektronisch
gekoppelte Verstirker. Der Frequenzgang der
Kopplungsvierpole ist bestimmend fiir den Ge-
samtfrequenzgang des Verstirkers. Durch geeig-
nete Dimensionierung der Koppelelemente und
zusitzliche SchaltungsmaBnahmen (Gegen-
kopplung) kann der Frequenzgang den prakti-
schen Bediirfnissen entsprechend gestaltet wer-
den. Jedoch ist zu beachten, daB wegen der Be-
ziehung

Bandbreite mal Verstarkung = konst.

jede VergroBerung der Frequenzbandbreite ei-
nen Verstdarkungsriickgang zur Folge hat.

RC-, direktgekoppelte und optoelektronisch ge-
koppelte Verstirker sind meist Breitbandverstér-
ker. Durch eine frequenzabhingige Gegenkopp-
lung kOnnen sie aber auch selektiv wirken.
Bandfiltergekoppelte Verstirker sind immer Se-
lektivverstirker. Bei diesen ist die Gefahr einer
Mitkopplung iiber die RiickwirkungsgréBe der
Transistoren besonders bei héheren Frequenzen
groB und muB durch geeignete SchaltungsmaB-
nahmen neutralisiert werden.

Integrierte Vorverstirker sind direktgekoppelte
Verstdrker und haben infolge ihrer groBen Bau-
elementedichte sehr kleine Abmessungen. Wei-
tere Vorziige sind ihre hohe Zuverldssigkeit,
ihre geringe Masse und ihre groBe mechanische
Stabilitdt. Sie werden deshalb bevorzugt einge-
setzt. Mit optoelektronischen Kopplern lassen
sich Verstdarkerstufen mit unterschiedlichem
Bezugspotential verbinden, wobei zwischen den
Bezugspunkten ein sehr groBer Potentjalunter-
schied existieren kann.

3.6.
Endverstirker

3.6.1.
Allgemeines

Der Endverstirker soll eine moglichst groBe ver-
zerrungsarme Wechselleistung nach auBien ab-
geben. Aus diesem Grund konnen die bei den
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Vorverstirkern gemachten Uberlegungen nicht
einfach iibernommen werden, da der Verstar-
kungsgrad gegeniiber einer hohen Ausgangslei-
stung bei kleinem Klirrfaktor eine untergeord-
nete Rolle spielt.

Man unterscheidet die Endverstdarker nach der
Lage des Arbeitspunktes und definiert die Be-
triebsarten A, AB, B und C (Bild 3.71). Beim A4-
Betrieb wird symmetrisch um den Arbeitspunkt
ausgesteuert, der etwa auf der Mitte des ,gerad-
linigen“ Teiles der Steuerkennlinie liegt. A-Be-
trieb ist notwendig bei Eintaktendstufen.

yA

) 74

&Q

o~
o~

AB

p

% %

Bild 3.71. Lage des Arbeitspunktes bei den verschiedenen
Verstarkertypen

Beim B-Betrieb liegt der Arbeitspunkt bei sehr
kleinem Ausgangsruhestrom, so daB8 die Kollek-
torspannung im Arbeitspunkt etwa gleich der
Betriebsspannung ist.

Beim AB-Betrieb wird, abhéngig von der jeweili-
gen GroBe: des Eingangssignals, der Arbeits-
punkt zwischen A- und B-Betrieb verschoben.
Damit werden die Eigenschaften eines A- mit
denen eines B-Verstirkers vereinigt.

Beim C-Betrieb liegt der Arbeitspunkt so weit
im Sperrbereich des Verstirkerbauelements.
daB nur so lange ein Strom flieBt, wie die Ein-
gangswechselgroBe iiber den KennlinienfuB-
punkt hinausschwingt. Es entstehen also nur
kurze Stromspitzen mit ldngeren stromlosen
Pausen. C-Betrieb ist auf Resonanzverstirkung
beschrinkt und findet Anwendung im Sender-
verstirker. ) e

Da die Steuerkennlinien der Transistoren nicht-



linear sind, wird bei groBerer Aussteuerung die
AusgangsgroBe verzerrt. Ein MaB fiir die nicht-
lineare Verzerrung ist der nach Gl. (3.8) defi-
nierte Klirrfaktor. Steuert man beispielsweise
einen Transistor sinusformig bei einem im ge-
krimmten Kennlinienfeld liegenden Arbeits-
punkt aus, dann verlduft der Ausgangswechsel-
strom entsprechend Bild 3.72 nicht mehr sinus-
formig.

Diese verzerrte Sinuskurve kann man mathema-
tisch (Fourier-Analyse) in reine Sinuskurven
zerlegen, die die ein-, zwei- bzw. n-fache Fre-
quenz der angelegten Steuerwechselspannung
aufweisen.
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Bild 3.72. Entistehung nichtlinearer Verzerrungen

I

Bild'$.73. Verzerrte Sinusschwingung, bestehend aus er-
ster und zweiter Harmonischen

Man bezeichnet diese Frequenzen als Oberwel-
len bzw. Harmonische, wobei die Grundfre-
quenz die erste Harmonische, die erste Ober-
welle die zweite Harmonische usw. ist. Anderer-
seits lassen sich natiirlich auch reine Sinus-

!
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schwingungen zusammensetzen, indem man
deren Momentanwerte addiert. Im Bild 3.73
sind die ersten und zweiten Harmonischen zu
einer neuen, verzerrten Schwingung zusammen-
gesetzt.

Oft spielt aber nicht nur eine Oberwelle eine
Rolle, sondern theoretisch unendlich viele. Die
Zahl der zu beriicksichtigenden Oberwellen
hédngt von der gegebenen Kennlinienform und
dem Aussteuerungsgrad ab. Im dargestellten
Beispiel mit nur einer Oberwelle I,., deren Ef-

fektivwert I, = % I, gegeniiber dem der ersten

Harmonischen I,. betrigt, ist der Klirrfaktor k
entsprechend Gl. (3.8)

Bei Musikiibertragungen sollte der Klirrfaktor
5 % nicht iibersteigen. An hochwertige Anlagen
werden noch wesentlich strengere Anforderun-
gen gestellt. Liegen am Verstirkereingang
gleichzeitig Signale mit mehreren Frequenzen
an, so treten durch nichtlineare Verzerrungen
auBerdem Mischwellen auf. Diese Mischwellen
sind unharmonisch und beeinflussen das Klang-
bild noch mehr. Man nennt sie auch ,,Kombina-
tionstone“.

3.6.2.
Eintaktverstiarker

Im Bild 3.74 ist die grundsitzliche Schaltung ei-
nes Eintakt-A-Endverstdarkers in Emitterschal-
tung wiedergegeben. Der meist niederohmige
Lautsprecherwigerstand R, wird durch den Aus-
gangsiibertrager hochtransformiert auf den fir

+  Bild 3.74. Eintakt-A-
I Endstufe in Emitter-
schaltung
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den Transistor giinstigen Wert

R. = ﬁz R]_

wobei das Ubersetzungsverhiltnis

.. Nl
u=—>1.

N,
Bei der Dimensionierung der Schaltung geht
man zweckmiBigerweise vom Ausgangskennli-
nienfeld Bild 3.75 aus.

7
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Bild 3.75. Festlegung des Arbeitspunktes und des Arbeits-
widerstandes im Ausgangskennlinienfeld

Die Widerstandsgerade R, + Rg beginnt bei
der meist vorgegebenen Betriebsspannung. Auf
den Beriihrungspunkt dieser Geraden mit der
Verlustleistungshyperbel Ic = Py .../ Uce legt
man bei geforderter maximaler Ausgangslei-
stung den Arbeitspunkt mit den Werten I, und
Ucea. Die Arbeitswiderstandsgerade R, tangiert
nun die Hyperbel, wobei zu beachten ist, dal
die vom Transistorhersteller angegebenen Maxi-
malwerte fiir Kollektorstrom und -spannung
nicht Giberschritten werden, da anderenfalls der
Arbeitspunkt unterhalb der Verlustleistungs-
hyperbel gelegt werden mufBl. Auf der fir einen
phasenreinen Widerstand geltenden Arbeitsge-
raden R, erfolgt die Aussteuerung, die durch die
Restspannung und den Kollektorreststrom be-
grenzt wird. Fiir iiberschlagsmiBige Berechnun-
gen konnen die beiden letzten GroBen wegen
ihrer Kleinheit meist vernachléssigt werden. Da
die Arbeitswiderstandsgerade R, die Tangente
an der Verlustleistungshyperbel sein soll, wird
unter obenstehender Vernachlédssigung

U U?
R, = —CeA _ e

ICA PV max

(3.38)
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Die aus den Grundlagen bekannte Anpassungs-
beziehung R, = R, fiur maximale Leistungsab-
gabe kann nicht verwirklicht werden, da dann
eine hohe Betriebsspannung erforderlich wire
und der Transistor einen unreal hohen Grenz-
wert fir die maximale Kollektorspannung ha-
ben miiBte.

Ein Endverstirker 1d8t sich auch als Emitterfol-
ger entsprechend Bild 3.76 aufbauen.

+p

7>—{+

Bild 3.76. Eintakt-A-

Re ., Endstufe in Kollektor-
r<? schaltung

Maximale Leistung wird dann abgegeben, wenn
Leistungsanpassung vorliegt, also der anzu-
schlieBende Verbraucher R, = R wird.

Wegen der relativ niedrigen Leistungsverstir-
kung des Emitterfolgers ist aber der Wirkungs-
grad der Schaltung mit etwa 6 % sehr gering.
Diese Schaltung wird nur noch selten angewen-
det.

3.6.3.
Gegentaktverstérker

Wirkungsweise und Arten von Gegentaktverstirkern

Durch Gegentaktschaltung zweier Endtransisto-
ren 1dBt sich die Ausgangsleistung vergroBern,
und die nichtlinearen Verzerrungen gegeniiber
einer Eintaktschaltung werden erheblich ver-
mindert.

Es gibt vier prinzipielle Schaltungsmdoglichkei-
ten fiir Gegentaktverstirker (Bild 3.77):

o Parallel-Gegentaktschaltung
® Serien-Gegentaktschaltung

mit jeweils Transistoren gleichen oder unter-
schiedlichen Leitungstyps.

Bei den Parallel-Gegentaktschaltungen liegen
die Transistoren gleichstrommaiBig parallel, bei
den Serien-Gegentaktschaltungen in Rgihe.
Werden Transistoren gleichen Leitungstyps ein-
gesetzt, sind zwei um 180° phasenverschobene
Steuersignale erforderlich; Schaltungen mit
Transistoren unterschiedlichen Leitungstyps
miissen gleichphasig, also unmittelbar it ein
und demselben Signal angesteuert werden.

Bei Parallel-Gegentaktschaltungen miissen die
beiden Arbeitswiderstandshilften verkettet wer-



Parallel-Gegentakt

Serien- Gegentakt

Bild 3.77. Parallel- und Serien-Gegentahischaltungen mit
Transistoren gleichen und unterschiedlichen Leitungstyps

den. Man benétigt dazu einen Transformator,
dessen Primédrwicklung eine Mittelanzapfung
hat. Uber diese wird den Transistoren die Be-
triebsspannung zugefiihrt. An der Sekundir-
wicklung ist der Arbeitswiderstand angeschaltet.
Da derartige Transformatoren im Vergleich zu

Tafel 3.6. Endverstirker

anderen Bauelementen der Schaltung teuer
sind, ein groBes Volumen haben, die Bandbreite
des Verstidrkers begrenzen und nicht integrier-
bar sind, werden Parallel-Gegentaktverstarker
nur noch in wenigen Sonderféllen aufgebaut.
Bei Serien-Gegentaktschaltungen ist keine
transformatorische Ankopplung des Arbeitswi-
derstands erforderlich. Das ist der entschei-
dende Grund, warum in der modernen Schal-
tungstechnik dieses Schaltungsprinzip domi-
niert. Die folgenden Ausfilhrungen beschrinken
sich deshalb auf Serien-Gegentaktverstarker.
Beziiglich der Betriebsart ergeben sich folgende
Verhiltnisse (s. auch Tafel 3.6).

Beim A-Betrieb ist die von der Schaltung aufge-
nommene Gesamtleistung unabhingig von der
Aussteuerung konstant; der Wirkungsgrad ist
maximal 50 %. Vorteilhaft ist ‘auch, daB sich
alle geradzahligen Harmonischen gegenseitig
aufheben. Das bedeutet eine sehr erhebliche
Verminderung der Verzerrungen, da die zweite
Harmonische (erste Oberwelle) im allgemeinen
den Hauptanteil an den Verzerrungen bildet.
Beim B-Betrieb ist die aufgenommene Gesamt-
leistung aussteuerungsabhingig; der Wirkungs-
grad ist mit etwa 78 % sehr hoch. Wegen des
niedrigen Ruhestroms eignet sich der B-Betrieb
vor allem fur batteriebetriebene Transistorge-
rite. Nachteilig ist, daB bei kleinen Aussteue-
rungen relativ groBe Ubernahmeverzerrungen
auftreten.

Verstirkertyp Arbeitspunkt Bevorzugte Anwendung
Eintaktverstdrker
A-Betrieb liegt etwa auf der Mitte des ,,geradlini- als Endverstarker geringerer Leistung
gen“ Teiles der Steuerkennlinie
Gegentaktverstirker
A-Betrieb liegt auf etwa der Mitte des ,geradlini- als Endverstirker mittlerer Leistung und
gen“ Teiles der Steuerkennlinie beider kleinem Klirrfaktor bei geringer Aussteue-
aktiven Verstirkerbauelemente rung
AB-Betrieb liegt zwischen A- und B-Betrieb und ist als Endverstirker relativ groBer Leistung
stark aussteuerungsabhingig und kleinem Klirrfaktor bei geringer und
groBBer Aussteuerung
B-Betrieb liegt im FuBpunkt der Steuerkennlinie als Endverstérker relativ groBer Leistung
beider aktiven Verstirkerbauelemente und kleinem Klirrfaktor bei relativ groBer
(etwa S % des Maximalstroms) Aussteueryng.
Wegen des geringen Ruhestrombedarfs An-
wendung in portablen, batteriebetriebenen
Geridten
C-Betrieb liegt weit im Sperrbereich der aktiven als Resonanzverstarker hoher Leistung und

Verstirkerbauelemente

groBen Wirkungsgrads im Senderbetrieb
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Der Gegentakt-AB-Verstirker nimmt hinsichtlich
erreichbarer Ausgangsleistung und Klirrfaktor
eine Mittelstellung ein, da sein Arbeitspunkt
zwischen A- und B-Betrieb liegt. Bei kleinen
Aussteuerungen arbeitet der Gegentakt-AB-
Verstirker nahezu im A-Betrieb; bei groBen da-
gegen wirkt er mehr und mehr als B-Verstarker.
Endverstirker sind Schaltungen, bei denen eine
hohe Ausgangsleistung im Vordergrund steht.
Die Spannungsverstirkung spielt dabei eine un-
tergeordnete Rolle und liegt in der GroBenord-
nung v, = 1. Da zur Aussteuerung der Endver-
stirker aber eine Steuerleistung erforderlich ist,
die vom Vorverstirker nicht immer aufgebracht
werden kann, muf3 diese durch eine als Treiber-
stufe bezeichnete Vorstufe geliefert werden. Die
Treiberstufe nimmt eine Mittelstellung zwi-
schen Vor- und Endverstirker ein. Ihre Dimen-
sionierung richtet sich nach der aufzubringen-
den Steuerleistung fiir die Endstufe.

Gegentaktverstirker mit Transistoren gleichen
Leitungstyps

Bei Verwendung von Transistoren gleichen Lei-
tungstyps sind die im Bild 3.78 dargestellten
Varianten am einfachsten zu iibersehen.

Von den beiden Endstufentransistoren wird V1
in Kollektor- und ¥2 in Emitterschaltung be-
trieben.

V1 und V2 werden mit zwei gleich groBen, aber
gegenphasigen Spannungen angesteuert und da-
her abwechselnd leitend. Ist beispielsweise die

b)

Bild 3.78. Prinzip des Serien-Gegentaktverstdrkers mit
npn-Transistoren

a) mit zwei Betriebsspannungen; b) mit einer Betriebsspan-
nung

84

Basis des oberen Transistors positiv, gleichzeitig
die des unteren negativ, dann liefert nur der
obere Transistor VI Strom. Bei Polarititswech-
sel sperrt V1, und der untere Transistor V2 wird
leitend. Im Arbeitswiderstand R, werden die
beiden iibertragenen Halbwellen also wieder zu
einer vollen Schwingung zusammengesetzt.
Schaltungsvariante a bendétigt eine Betriebs-
spannungsquelle mit Mittelanzapfung. An je-
dem Transistor liegt dann die Spannung Ujg/2.
Steht keine Spannungsquelle mit Mittelanzap-
fung zur Verfiigung, muB die Schaltungsvari-
ante b gewidhlt werden. An jedem Transistor
liegt dann ebenfalls die Spannung Uy/2. Nach-
teilig ist allerdings, daB in Reihe mit dem Ar-
beitswiderstand (z. B. Lautsprecher) im Inter-
esse einer tiefen unteren Grenzfrequenz ein
sehr groBer Kondensator von 500...2000 p F
vorzusehen ist.

Gegentaktverstirker .mit Transistoren des glei-
chen Leitungstyps miissen mit zwei gleich gro-
Ben, aber gegenphasigen Wechselspannungen
angesteuert werden. Diese werden von einer
Phasenumkehrstufe bei anliegendem Eingangssi-
gnal zur Verfligung gestellt.

Sehr einfach 1dBt sich eine Phasenumkehr
durch einen Transformator mit zwei Sekundir-
wicklungen (bzw. Sekunddrwicklung mit Mittel-
abgriff) erreichen. Anstelle des komplizierten
Gegentakt-Eingangstransformators mit den be-
kannten Nachteilen wendet man bevorzugt
Transistorschaltungen zur Phasenumkehr an.
Eine prinzipielle Losung wird im Bild 3.79 ge-
zeigt.
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Ra Bild 3.79
Ve Phasenumkehrstufe

Im Ausgangskreis des Transistors liegen zwei
gleich groBe Arbeitswiderstinde R,/2, iiber die
bei Aussteuerung auch zwei gleich groBe, aber
gegenphasige Spannungen abfallen miissen. Die
Eingangsspannung zwischen Basis und Masse
ist um Upgg groBer als die iliber den unteren Ar-
beitswiderstand auftretende Ausgangsspannung.
Es erfolgt also keine Verstirkung. Da Uyg sehr
klein ist, sind die beiden gegenphasigen Aus-



gangsspannungen nur unwesentlich geringer als
die Eingangsspannung.

Bei der praktischen Realisierung sind allerdings
einige Besonderheiten zu beriicksichtigen, vor
allem dann, wenn mit dieser Phasenumkehr-
stufe Gegentakt-B-Verstirker angesteuert wer-
den. Zum Beispiel muB verhindert werden, daB
sich bei Aussteuerung die vor den Endtransisto-
ren liegenden Koppelkondensatoren aufladen,
deren Ladespannung dann im Rhythmus der Si-
gnalfrequenz schwankt und den Arbeitspunkt
der Endstufe verschiebt. AuBerdem ist zu be-
denken, daB die Widerstandsverhdltnisse im
Kollektor- und Emitterkreis des Transistors der
Phasenumkehrstufe sehr unterschiedlich sind.
Um diese Einfliisse auszugleichen, sind deshalb
noch einige Schaltelemente erforderlich.

Gegentaktverstirker mit Transistoren
unterschiedlichen Leitungstyps

In der modernen Schaltungstechnik kommen
fiir Gegentaktverstirker Transistoren unter-
schiedlichen Leitungstyps zum Einsatz. Diese
Schaltungen haben u. a. den Vorteil, daBl die
Phasenumkehrstufe entfallen kann.

Bevor auf Einzelheiten eingegangen wird, sollen
die fur die Praxis wichtigsten Grundprinzipien
entwickelt werden.

Der im Bild 3.76 dargestellte Leistungsverstar-
ker in Kollektorschaltung 148t {iber den Wider-
stand Rg nur einen begrenzten Ausgangsstrom
zu. Man erhilt wesentlich gréBere Ausgangslei-
stung und einen besseren Wirkungsgrad, wenn
R entsprechend Bild 3.80 durch einen weiteren
Emitterfolger ersetzt wird.

+
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Bild 3.80. Prinzip des Serien-Ge-
ventaktverstdrkers mit Transistoren
unterschiedlichen Leitungstyps

1 |

Beide Endstufentransistoren werden in Kollek-
torschaltung betrieben.

Bei positiver Eingangsspannung leitet Transi-
stor V1, und V2 sperrt; bei negativer Eingangs-
spannung ist es umgekehrt. Beide Transistoren
sind also abwechselnd je eine Halbperiode lei-
tend. Das ist charakteristisch flir Gegentaktbe-
trieb.

Fiir hohere Ausgangsstrome bendtigt man Tran-
sistoren mit groBerer Stromverstiarkung. Solche
Transistoren lassen sich aus zwei oder mehr
Einzeltransistoren realisieren, wenn sie in Stan-
dard-Darlington- oder Komplementér-Darling-
ton-Schaltung  zusammengefiigt ' sind  (s.
Abschn. 3.2.3)).

Werden nun die Transistoren VI und V2 im
Bild 3.80 durch Standard-Darlington-Schaltun-
gen entsprechend Bild 3.6 a ersetzt, dann erhilt
man die im Bild 3.81 wiedergegebene Schal-
tung.

Bild 3.81. Prinzip des
Serien-Gegentaktverstdr-
| 2" kers mit Standard-Dar-
_E< lington-Schaltungen

Es wurde schon mehrfach auf die Vor- und
Nachteile des B-Betriebs hingewiesen. In der
Praxis strebt man deshalb meistens AB-Betrieb
an. Man erreicht AB-Betrieb, indem man bei
der Schaltung nach Bild 3.80 zwischen die Ba-
sisanschliisse von VI und V2 jeweils eine
Gleichspannung legt, damit ein gewiinschter
Ruhestrom durch VI und V2 fliet. Diese Span-
nungen kann man durch Spannungsabfille tiber
in DurchlaBrichtung betriebene Dioden V3 und
V4 erhalten. Der Wirkungsgrad des Verstirkers
sinkt damit unvermeidlich um mehr als 15 %
gegeniiber B-Betrieb ab.

Ein weiteres Problem ist die Ruhestromstabili-
sierung. Sie 14Bt sich durch je einen Widerstand
R1 und R2 in die Emitterleitung der Endtransi-
storen erreichen; die eine Stromgegenkopplung
bewirken. Da diese jedoch in Reihe mit dem
Verbraucher liegen, wird die Ausgangsleistung
weiter herabgesetzt. R1 und R2 sind daher sehr
niederohmig zu dimensionieren. Bei hoheren
Anspriichen konnen sie durch in DurchlaBrich-
tung betriebene Dioden iiberbriickt werden.
Bild 3.82 zeigt einen AB-Verstdrker mit den be-
sprochenen Schaltungseinzelheiten.

Der Strom durch die Dioden V3 und V4 sollte
unabhingig von der Aussteuerung konstant
bleiben, damit auch der an ihnen auftretende
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Bild 3.82. Gegentuktverstirker im AB-Betrieb

Spannungsabfall konstant bleibt. Um diese For-
derung zu erfiillen, ersetzt man die Widerstinde
R3 und R4 durch Konstantstromquellen, die ei-
nen von der Eingangsspannung unabhingig
konstanten Strom bei sehr hohem Innenwider-
stand liefern. Damit muB der Vorverstirker nur
den zur Ansteuerung von VI und V2 bendtigten
Basisstrom liefern; der Eingangswiderstand der
Schaltung wird also wesentlich erhoht.

Bild 3.83 zeigt diese Schaltungsverbesserung.

Bild 3.83. AB-Gegentaktversiirker mit Konstantstrom-
quellen
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Der im Bild 3.83 entwickelte Endverstirker
bringt keine Spannungsverstirkung. Es konnen
sich damit Schwierigkeiten bei der Dimensio-
nierung der Vorstufe ergeben, da diese die ge-
samte fiir die Aussteuerung benétigte Spannung
liefern muB. Vorteilhaft ist, wenn der Endver-
stirker selbst eine Spannungsverstirkung v, > 1
aufweist. Realisiert werden kann das dadurch,
daB eine der Konstantstromquellen durch einen
Transistor in Emitterschaltung ersetzt wird, der
damit als Treiberstufe arbeitet. Bild 3.84 zeigt
die entsprechende Schaltung.

Bild 3.84. AB-Gegen-
2! taktverstdarker mit An-
< steuerschaltung

Die an / angelegte Eingangsspannung wird
durch V6 verstirkt und tritt vergroBert zwischen
den beiden Dioden auf. Das Eingangspotential
liegt in der Nidhe der negativen Betriebsspan-
nung. Hat man nur Wechselspannungen zu ver-
stirken und wiinscht man eine besonders gro8e
Ausgangsaussteuerbarkeit, dann 1dB8t sich die
Konstantstromquelle V5 durch einen ohmschen
Widerstand ersetzen, der dynamisch durch das
Bootstrap-Schaltungsprinzip (s. Abschn. 3.2.2.)
vergroBert wird. Man bendtigt dazu einen Kon-
densator CI.

Bild 3.85 zeigt die entsprechende Schaltung.

Wirkungsweise der Bootstrap-Schaltung

Steigt beispielsweise durch die Aussteuerung
das Kollektorpotential von V6, dann steigt auch
die Ausgangsspannung um den gleichen Betrag.
Diese Spannungsinderung wird durch CI iiber-
tragen, so daB auch die Spannung zwischen
R31 und R32 um den gleichen Wert ansteigt.
Damit bleibt die Gleichspannung an R3] weit-



Bild 3.85. AB-Gegentaktverstirker mit Wechselspan-
nungs-Bootstrap

gehend konstant. Diese schon einmal begriin-
dete Forderung wird damit erfuillt, und man er-
reicht so eine groBe Ausgangsaussteuerbarkeit
fiir Wechselspannungen. Steht keine Betriebs-
spannungsquelle mit Mittelanzapfung zur Ver-
figung, dann hat man die negative Betriebs-
spannung in der Schaltung nach Bild 3.85 Null
zu machen und das Ausgangsruhepotential auf
Ug/2 einzustellen. Der Verbraucher muB3 dann
iiber den moglichst groBen Koppelkondensator
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Bild 3.86. Gegentakverstdarker fiir eine Betriebsspan?mng

C2 angeschlossen werden. Eine Gleichstromver-
stirkung ist natiirlich nicht mehr moglich. Bild
3.86 zeigt die ausgefiihrte Schaltung.
Endstufen mit hoheren Ausgangsstromen wer-
den mit Darlington-Schaltungen realisiert. Er-
setzt man die Transistoren VI und V2 in der
Schaltung nach Bild 3.83 durch die Standard-
Darlington-Schaltungen V',/V"; und V'y)/V",,
dann ergibt sich die im Bild 3.87 angegebene
Schaltung.

Da in jedem Darlington-Zweig zwei Basis-Emit-
ter-Strecken in Reihe liegen, miissen fiir die
Vorspannungserzeugung auch jeweils zwei Dio-
den V31/V32 bzw. V41/V42 eingefiigt werden.
Zwischen den Emittern der Transistoren V',
und V', ist ein Widerstand RS erforderlich und
so zu dimensionieren, daB durch V', und V',
ein kleiner Ruhestrom flieBt, weil der Basisru-
hestrom der Endtransistoren V", und V", im all-
gemeinen zu klein ist. Da die Kollektorstrome
der Transistoren V', und V', um die Stromver-
stirkung der Endtransistoren geringer sind, sind
auch die Verlustleistungen um den gleichen
Faktor geringer. V', und V', sind also im Gegen-
satz zu V', und V", keine Leistungstransistoren.
Alle in Gegentakt geschalteten Transistoren
sollten gut in ihren Parametern iibereinstim-
men.

+

Bild 3.87. Komplementdrer Gegentaktverstirker mit
Standard-Darlington-Schaltungen
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Quasikomplementire Gegentaktverstirker

Die in Gegentakt geschalteten Transistoren sol-
len gut in' ihren Daten iibereinstimmen. Bei
Leistungstransistoren unterschiedlichen Lei-
tungstyps ergeben sich dabei technologisch ei-
nige Schwierigkeiten. Es ist deshalb oft vorteil-
haft, Endtransistoren des gleichen Leitungstyps
zu verwenden.

Ersetzt man -im Bild 3.80 VI durch eine als
npn-Transistor wirkende ‘- Standard-Darlington-
Schaltung und V2 durch eine als pnp-Transistor
wirkende Komplementér-Darlington-Schaltung,
dann erhdlt man das im Bild 3.88 wiedergege-
bene Prinzip des quasikomplementiren Gegen-
taktverstirkers. Der Vorteil dieses Schaltungs-
prinzips besteht darin, daB die Endtransistoren
den gleichen Leitungstyp haben.

+v

Bild 3.88. Prinzip des
, quasikomplementdren
<2 Gegentaknerstarkers

Ersetzt man die untere Standard-Darlington-
Schaltung V',/V", in der Schaltung nach Bild
3.87 durch eine Komplementir-Darlington-
Schaltung, dann ergibt sich die im Bild 3.89
wiedergegebene quasikomplementire Gegen-
taktendstufe.

Die Vorspannung der Komplementér-Darling-
ton-Schaltung braucht dann nur mit einer
Diode V4 bereitgestellt zu werden, da nur eine
Basis-Emitter-Strecke vorliegt. Die Widerstdnde
R51 und R52 ermdglichen einen definierten
Ruhestrom durch V', und V',. Es gibt nun viele
Schaltungsmodifikationen, um speziellen An-
forderungen gerecht zu werden. Sie lassen sich
praktisch alle auf die dargestellten Grundprinzi-
pien zuriickfithren.

Schutzschaltungen in Gegentaktverstirkern

Bei zusitzlichen SchaltungsmaBnahmen ist be-
sonders hidufig die elektronische Ausgangs-
strombegrenzung anzutreffen. Sie dient zum
Schutz der teuren Leistungstransistoren bei
Uberlastung bzw. KurzschluB. Eine mégliche
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Schaltungsvariante wird dazu im Bild 3.90 dar-
gestellt.

Die iiber R6 abfallende Spannung ist dem Aus-
gangsstrom proportional, Uberschreitet dieser
einen zuldssigen Hochstwert, werden die Strom-
begrenzungstransistoren V7 und V8 leitend,
und die Basisstrome von V1 und V2 werden
kleiner. Der Ausgangsstrom kann damit nicht
weiter ansteigen. Die Dioden V9 und V10 sind
notwendig, damit bei gesperrtem Endtransistor
die Kollektor-Basis-Dioden von V7 und V8
nicht leitend werden konnen. Der Widerstand
R7 soll die Strombegrenzungstransistoren vor
zu hohen Basisstromspitzen schiitzen.

3.6.4.
Endverstirker mit integrierten
Schaltkreisen

Endverstirker werden auch als

Schaltkreise ausgefiihrt.

Die Innenschaltungen dieser Schaltkreise sind

zwar unterschiedlich, haben aber alle stark ver-

einfacht folgende Grundstrukturen:

® Eingangsstufe
oft als Differenzverstirkerstufe ausgefiihrt,
mit Konstantstromquelle als Arbeitswider-
stand der ersten Stufe

® Treiberstufe
zur Aussteuerung der Endstufe

® Gegentaktendstufe,
die entweder als komplementirer oder quasi-
komplementidrer Gegentaktverstdarker ausge-
flihrt ist

® Stromversorgungsteil und Regelungsnetzwerk,
letzteres zur Stabilisierung der Mittenspan-
nung auf etwa die halbe Betriebsspannung

® Schutzschaltungen
zur Temperatur-, Strom- und Leistungsbe-
grenzung sowie gegen Uberspannungen bei
Endverstirkern mit  Ausgangsleistungen
>5W

integrierte

Typische integrierte Endverstirker sind bei-
spielsweise die vom VEB Halbleiterwerk Frank-
furt (Oder) gefertigten 1 W-NF-Verstirker A
211, 6 W-NF-Verstiarker A 210, 16 W-NF-Ver-
starker A 2030 und die 2 X 5§ W sowie2 X 10 W
Doppel-NF-Verstirker A 2000 und A 2005.
Die Innenschaltung der Schaltkreise interessiert
den Anwender erst in zweiter Linie; fir ihn sind
vor allem die von den Herstellern angegebenen
Grenzwerte, elektrischen Kennwerte und allge-
meinen Applikationshinweise wichtig.

Mit diesen Angaben ist man in der Lage, den
praktischen Bediirfnissen entsprechende Schal-
tungen zu realisieren.

Als Beispiel sei im Bild 3.91 ein mit dem
Schaltkreis A 211 konzipierter 1 W-NF-Verstir-
ker wiedergegeben. Die vom Hersteller angege-
benen AnschluBbelegungen sind

1 Bootstrap 8 Eingang
2 Betriebs- 9 Gegenkopp-
spannung - lung
3,45 Masse 10,11,12 Masse
6 Ausgang 13,14 Frequenz-
7 Masse kompensa-
tion
Z +Up
+
P T
+
{
[
1/
1 T

Bild 3.91. NF-Verstdrker mit dem integrierten Schaltkreis
A2ll

Maximale Betriebsspannung, maximale Ein-
gangsspannung, Standardbeschaltung der Fre-
quenzkompensation u.a. sind ebenfalls den
Herstellerangaben zu entnehmen. Im Interesse
eines hohen Ausgangsspannungshubs und klei-
nen Klirranteils des oberen Teiles des Aus-
gangssignals wird Wechselspannungs-Bootstrap
durch Belegung des Anschlusses / angewandt.
Miissen bei groBeren Ausgangsleistungen an-
dere spezielle Parameter erreicht werden, dann
14Bt sich wie folgt verfahren. Es wird eine Lei-
stungsendstufe mit diskreten Transistoren auf-
gebaut, die von einem integrierten Schaltkreis
geringerer Ausgangsleistung angesteuert wird.
Bild 3.92 zeigt eine derartige Schaltung mit
dem NF-Verstdrker A 211, der als Vorverstirker
und Treiber arbeitet und die komplementére
Endstufe aussteuert.

Weil dabei mehr Schaltelemente erforderlich
sind, ist der Aufwand groBer und die Zuverlis-
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Bild 3.92. Integrierter NF-Verstdarker mit aus diskreten
Elementen aufgebauter Endstufe hoherer Leistung

sigkeit kleiner als beim Einsatz eines geeigne-
ten IS. Derartige Schaltungen sind also nur
dann gerechtfertigt, wenn fiir spezielle Anforde-
rungen keine entsprechenden integrierten
Schaltkreise zur Verfligung stehen.

Die Fortschritte in der Halbleitertechnik haben
die Entwicklung integrierter Endverstdarker er-
moglicht, die mehr als 25 W Ausgangsleistung
liefern konnen. Diese Schaltkreise werden vor

allem in Gerdten der Unterhaltungselektronik
(Rundfunk-, Fernseh- und Fonogeriten) einge-
setzt, sind aber auch fiir Motorsteuerungen, als
Leistungsspannungswandler u. a. geeignet.

Den typischen Aufbau derartiger IS zeigt der
Ubersichtsplan des integrierten Doppel-NF-
Endverstirkers A 2000 (A 2005) im Bild 3.93.
Der Schaltkreis hat einen invertierenden und

-einen nichtinvertierenden Eingang. Der Vorver-

stirker wird durch die integrierte Kapazitit C
im oberen Frequenzbereich gegengekoppelt; es
kann dadurch eine duBere Frequenzkompensa-
tion entfallen. Die Treiberstufe hat einen Boots-
trapanschluB. Damit kann durch externe Kon-
densatoren die Spannung der Treiberstufe auf-
gestockt und eine niedrige Sittigungsspannung
von unter 2V der Endstufentransistoren er-
reicht werden. Die Gegentakt-B-Endstufen kon-
nen Ausgangsspitzenstrome von 2,5A (A 2000)
bzw. 3,5A (A 2005, A 2030) liefern. Bedingt
durch den geregelten Endstufenruhestrom tre-
ten auch im unteren Aussteuerbereich keine
Ubernahmeverzerrungen auf.

Die Gehduse dieser IS haben eine sehr hohe
Wirmeleitfahigkeit. Bei sachgerechter Montage
brauchen die externen Kiihlkorper nur fiir die
iiblichen Betriebstemperaturen dimensioniert
zu werden.

oS
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Die zahlreichen Schutzschaltungen dienen aus-
schlieBlich dem Schutz des Schaltkreises, nicht
etwa dem anderer Schaltungsteile. Sie sorgen
fiir eine hohe Betriebszuverldssigkeit und sollen
etwas ndher betrachtet werden:

® Temperaturschutz. Ein als Temperatursensor
arbeitender Transistor ist auf dem Chip di-
rekt am Ausgangstransistor positioniert. Er-
hoht sich die Temperatur, dann dndert sich
die Basis-Emitterspannung des Sensors, um
bei etwa 150 °C die Ansteuerung der End-
stufe zu vermindern.

o Uberspannungsschutz. Spannungsspitzen auf
den Betriebsspannungsleitungen in Kraft-
fahrzeugen gefihrden die dort eingesetzten
Bauelemente. Durch die Schutzschaltung
wird bei kurzzeitigen Uberspannungen die
"Treiberstufe abgeschaltet und die Endstufe
geschiitzt.

® Lautsprecherkurzschlufschutz. Ein Uberstrom
bzw. KurzschluB der Ausginge gegen Masse
verursacht an den betreffenden Bonddrihten
zwischen dem Chip und den Gehdusean-
schliissen einen dem Uberstrom proportiona-
len Spannungsabfall. Dieser wird in der
Schutzschaltung verstirkt und die Ansteue-
rung des betr. Endstufenzweiges reduziert.
Wenn der KurzschluB beseitigt ist, ist die
Schaltung wieder betriebsbereit.

® SOAR-Schutz. SOAR (safe operating area)
bedeutet sicherer Arbeitsbereich (fiir Lei-
stungstransistoren). Diese Schutzschaltung
reduziert die Ansteuerung der Endstufen,
wenn deren Aussteuerung oberhalb der Ver-
lustleistungshyperbel erfolgt. Es wird dabei
stindig die Spannung iiber den Ausgangs-
transistoren kontrolliert; je hoher diese Span-
nung ist, desto niedriger muB der Kollektor-
strom werden.

Die Funktionsgruppe Netzteil besitzt eine Band-
gap-Referenzspannungsquelle (s.  Abschn.
3.2.3). Dadurch 148t sich der Schaltkreis noch
bis zu einer sehr kleinen Betriebsspannung von
etwa 4 V betreiben.

Der Mittenspannungsteiler ist so bemessen, daf3
die Ausgangsmittenspannung symmetrisches
Aussteuern zuldBt, wenn keine Bootstrapkon-
densatoren angeschaltet sind. Bei Bootstrap-Be-
trieb muB die Ausgangsmittenspannung durch
R4 geringfligig angehoben werden.

Wird der herausgefiihrte AnschluB des Mitten-
spannungsteilers auf Masse gelegt, dann folgt
dem auch die Ausgangsmittenspannung. Der

Schaltkreis wird dadurch stummgeschaltet bei
gleichzeitig starker Reduzierung der Ruhe-
stromaufnahme.

Die externe Beschaltung dieser integrierten
Schaltkreise ist problemlos; es sind aber die von
den Herstellern angegebenen Applikationshin-
weise zu beachten. Prinzipiell gilt, da8 die Be-
triebsspannung direkt an den Schaltkreisan-
schliissen abzublocken und in jedem Fall paral-
lel zum Lastwiderstand ein Boucherot-Glied zu
schalten ist. Das Boucherot-Glied ist eine Rei-
henschaltung aus Kondensator mit
C=100-220nF und Widerstand mit
R =1Q. Durch dieses Glied werden Eigen-
schwingungen der Schaltung bei hohen Fre-
quenzen verhindert.

Bild 3.94 zeigt eine typische Grundschaltung,
die mit dem IS A 2030 realisierbar ist. Die vom
Hersteller angegebenen AnschluBbelegungen
sind

1 nichtinvertierender Eingang

2 invertierender Eingang

3 negative Betriebsspannung

4 Ausgang

5 positive Betriebsspannung.

Da im Beispiel mit nur einer Betriebsspannung
+ Uy gearbeitet werden soll, muf3 der nichtin-
vertierende Eingang iiber den Spannungsteiler
R3 — R4 und den Widerstand RS auf Ug/2 ge-
legt werden. Die Anschaltung des Lastwider-
standes R, (Lautsprecher) erfolgt iiber den Kop-
pelkondensator C7, dessen Kapazitit bei
2200 pF liegt. Die untere Grenzfrequenz wird
von den GroBen C, und R, bestimmt; bei groBe-
rem R, kann deshalb C, bis auf 1000 uF verrin-

+

C1 C6
) L]rTJ
Gegenkopp-  Boucherof -

lungsnerzwerk Glied

Bild 3.94. NF-Endverstarker mit dem integricrten Schalt-
kreis A 2030
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gert werden. Das Boucherot-Glied R6/C6 ver-
hindert das Eigenschwingen der Schaltung.

Mit dem Gegenkopplungsnetzwerk R/, R2 und
C1 wird die gewiinschte Verstirkung eingestellt;

sie ergibt sich aus v\, =1+ 53 V1 und V2

1

sind sehr schnelle Dioden (z. B. SAY 12) und
schiitzen den Schaltkreisausgang vor induktiven
Spannungsspitzen. Mit C2 und C3 werden uner-
wiinschte Riickwirkungen iiber die Betriebs-
spannung abgeblockt. C4 ist ein Siebkondensa-
tor fir den Mittenspannungsteiler. C5 dient zur
Gleichspannungstrennung zwischen dem Vor-
stufenausgang und dem Eingang des A 2030.
Die erreichbare Ausgangsleistung fur sinusfor-
mige Signale 1aBt sich iiberschlagsmaBig durch
P, = 0,5 U?3/R, bestimmen. Im Interesse eines
niedrigen Klirrfaktors wird die Leistung aber
stets unter 70 % des mit obiger Gleichung ermit-
telten Wertes P!, liegen.

Beispiel

Welche Ausgangsleistung kann ein Endverstérker lie-
fern, der mit einer Spannung von 14 V betrieben wird
und auf einen Lastwiderstand mit 4 Q arbeitet?
Gegeben: Gesucht:

Ug=14V P,

R,= 4Q

Losung:

P,=0,7 P,

P, =05 U%/R,=05-14V/4Q =245W
P,=17TW

Die maximal erreichbare Ausgangsleistung bei sinus-
formiger Aussteuerung liegt bei 17 W.

Um hohere Ausgangsleistungen bei niedriger
Betriebsspannung zu erreichen, wendet man die
Briickenschaltung mit zwei gleichen Verstir-
kern an. Unter gleichen Betriebsbedingungen
erreicht man mit Briickenverstirkern gegeniiber
Einzelverstirkern .etwa die vierfache Ausgangs-
leistung. Zu beachten ist aber, daB der Maxi-
malwert des vom Lastwiderstand begrenzten
Ausgangsstroms nicht iiberschritten wird. Der
untere Grenzwert des Lastwiderstandes ist

UB -2 UCEsat
I 2max

Bei Ug = £ 9V, Ucgsey = 2V bei I,y = 3,5A
muB also der Lastwiderstand R, mindestens 4 Q
betragen.

Da die Einzelverstdarker jeweils einen invertie-
renden und einen nichtinvertierenden Eingang
haben, sind fiir den Briickenverstirker keine zu-

R =

amin
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sdtzlichen Phasenumkehrstufen erforderlich,
und der Aufbau wird sehr einfach.

Bild 3.95 zeigt die Schaltung eines Briickenver-
stiarkers mit zwei IS A 2030. Die gegenphasige
Ansteuerung erfolgt so, daB der rechte Verstir-
ker sein Eingangssignal auf den invertierenden
Eingang vom Ausgang des linken Verstédrkers
iber den Widerstand R7 erhilt.
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Bild 3.95. Briickenverstdrker mit zwei IS des Typs A 2030

Die im Bild 3.95 wiedergegebene Schaltung ar-
beitet mit positiver und negativer Betriebsspan-
nung. Die fehlenden Auskoppelkondensatoren
an den Ausgingen entfallen aber auch dann,
wenn nur mit einer Betriebsspannung gearbeitet
wird. Das erfordert aber, daB die Ausgangsmit-
tenspannung der beiden Schaltkreise iiberein-
stimmen, weil sonst ein Gleichstrom durch den
als Lastwiderstand wirkenden Lautsprecher flie-
Ben wiirde. Die Differenz der Ausgangsmitten-
spannung darf hochstens 100 mV betragen,;
diese geringe Spannung darf an einen 4 Q-Laut-
sprecher ohne dessen Gefihrdung dauerhaft an-
liegen.

Die Schaltungsdetails im Bild 3.94 treten hier
auch wieder auf und haben die gleichen Aufga-
ben. Das sind die Boucherot-Glieder, Gegen-
kopplungsnetzwerke, Schutzdioden, Kondensa-
toren an den Betriebsspannungsanschliissen
und ein Eingangskondensator zur Gleichspan-
nungstrennung der Vorstufe.



Bild 3.96 zeigt die Schaltung eines Stereo-End-
verstarkers. Als Schaltkreis wird der Typ A 2000
oder A 2004 eingesetzt, dessen Ubersichtsplan
im Bild 3.93 angegeben ist.

Beide Kanile sind vollig gleich aufgebaut; die
zum rechten Kanal gehdrenden Bauelemente
werden durch einen hochgestellten Strich ge-
kennzeichnet.
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Bild 3.96. Sterev-Endverstirker mit dem Schaltkreis
A 2000

Die schon weiter vorn beschriebenen Schal-
tungsdetails treten hier auch wieder auf. Mit
dem Gegenkopplungsnetzwerk RI, R2 und C!
wird die Spannungsverstirkung auf das ge-
wiinschte MaB gesenkt. Sie ergibt sich aus

=1+ R,/R, und 14aBt sich zwischen 24 — 52
dB einstellen. Um ausreichende Stabilitiit zu er-
reichen, muB3 der Spannungsteiler RI, R2 nie-
derohmig sein. Die Anschaltung des Lastwider-
standes R, (Lautsprecher) erfolgt iiber den Aus-
koppelkondensator C7. Parallel zum Ausgang
liegt das Boucherot-Glied R6 — C6. Durch den
Bootstrap-Kondensator C4 erfolgt eine Span-
nungsaufstockung; bei Bootstrapbetrieb muB
mit R4 die Ausgangsmittenspannung geringfii-
gig angehoben werden. Mit C2 und C3 werden
unerwiinschte Riickwirkungen iiber die Be-
triebsspannung abgeblockt. Durch C8 werden
Stérspannungen unterdriickt. Der Kondensator

C5 dient zur Gleichspannungstrennung zwi-
schen dem Vorstufenausgang und dem Eingang
des A 2000.

Uber den Einstellwiderstand R3 liBt sich die
Stereobasisbreite verringern oder verbreitern.
Die Basisbreite ist der Lautsprecherabstand ei-
ner Stereoanlage und sollte in Wohnrdumen
etwa 3 m betragen. Ist dieser Abstand geringer,
so wird auch der Stereo-Horeindruck zusam-
mengedrangt. Um diesen Mangel auszuglei-
chen, wird jedem Kanal ein Anteil des jeweils
anderen, der in der Phase um 180° gedreht
wurde, zugefiigt. Damit verschiebt sich die Ba-
sisbreite scheinbar iiber die Lautsprecher hin-
aus. Mit dem Schalter S! wird die Basisbrei-
tensteuerung (BBS) wahlweise zu- oder abge-
schaltet. )

Mit dem Schalter S2 148t sich die Mittenspan-
nung gegen Masse kurzschlieBen; damit wird
der Schaltkreis stummgeschaltet und es ist eine
Stand-by-Beschaltung moglich. Allgemein be-
zeichnet man mit Stand-by eine Anzeigeein-
richtung, die die Betriebsbereitschaft elektroni-
scher Gerite und Einrichtungen signalisiert.
Die Schaltung arbeitet mit nur einer Betriebs-
spannung im Bereich von +4 bis +18V,

Bei entsprechender Dimensionierung wird eine
Bandbreite von 20 Hz bis > 20 kHz erreicht.
Die fiir Stereoverstirker gestellten Forderungen
an die Kanaltrennung werden problemlos er-
fulit.

3.6.5.
Endverstidrker mit sehr hohem
Wirkungsgrad (D-Verstirker)

Endverstirker fiir sehr hohe Ausgangsleistungen
sollen einen wesentlich groBeren Wirkungsgrad
haben als den mit Gegentakt-B-Schaltungen er-
reichbaren. Daflir ist vor der Verstirkung eine
Analog-Digital-Signalwandlung mit abschlie-
Bender Riickwandlung erforderlich.

Das zu verstirkende analoge Signal wird nach
Vorverstiarkung in einem Modulator in eine ent-
sprechende dauermodulierte Impulsfolge umge-
wandelt (s. Abschn. 6.1.2.). Im anschlieBenden
Verstarker konnnen- diese Impulse mit sehr ho-
hem Wirkungsgrad verstirkt werden, da die
Transistoren im Schalterbetrieb arbeiten. Die
abschlieBende Riickwandlung in ein analoges
Signal erfolgt durch einen einfachen TiefpaB,
indem der Mittelwert der Impulsfolge gebildet
wird.
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Bild 3.97 zeigt den Ubersichtsschaltplan des D-
Verstirkers.”

Der Vorverstirker wird als Differenzverstirker
aufgebaut. Pulsdauermodulator und Impulsge-
nerator werden zusammengefaBt durch einen
astabilen Multivibrator (s. Abschn. 4.3.2.) reali-
siert, dessen Impulsdauer durch den Vorverstir-
ker gesteuert wird. Als Impulsfrequenz wihlit
man das 5- bis 7fache der hochsten Signalfre-

quenz, bei Tonfrequenzverstirkern meist
100 kHz.

Vor- Pulsdauer- Impuls-

verstarker modulator verstarker Tiefpall
/ ~v T4 2
- > nN\HDHRXK

[

G Impuls -
L | generator

Bild 3.97. Ubersichisschaliplan eines D-Verstdrkers

Als Impulsverstirker eignet sich eine komple-
mentéire Gegentaktschaltung; ihre obere Grenz-
frequenz muB 200- bis 400mal hoher als die
hochste Signalfrequenz sein.

Im abschlieBenden TiefpaB werden alle Schwin-
gungen, die oberhalb der hochsten Signalfre-
quenz liegen, gesperrt und der Mittelwert der
Impulse gebildet. Am Ausgang steht dann wie-
der ein analoges, aber mit sehr hohem Wir-
kungsgrad verstirktes Signal zur Verflugung.
Gegeniiber dem Gegentakt-B-Verstarker hat der
D-Verstirker folgende Vor- und Nachteile:

Vorteile

® groBerer Wirkungsgrad

@ einfachere Arbeitspunkteinstellung und -sta-
bilisierung

@ geringere Anforderungen an Bauelementeto-
leranzen und Linearitdt der Endstufe.

Nachteile

@ groBerer Schaltungsaufwand

@ groBe Bandbreite des Impulsverstérkers

® Gefahr einer Storstrahlung wegen der ener-
giereichen steilen Impulse

® im Modulator sind Kondensatoren, im Tief-
paB Spule und Kondensator erforderlich.
Diese Blindschaltelemente konnen in der in-
tegrierten Technik nur mit Schwierigkeiten
realisiert werden.
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Wegen dieser Nachteile kann der D-Verstirker
nicht universell als Endverstirker eingesetzt
werden.

Zusammenfassung

Endverstidrker sind Verstarker, bei denen eine
hohe Ausgangsleistung angestrebt wird, wih-
rend die Spannungsverstirkung eine zweitran-
gige Rolle spielt. Man unterscheidet je nach
Lage des Arbeitspunktes A-, AB-, B- und C-Be-
trieb.

Eintaktverstirker arbeiten stets im A-Betrieb.
Der Arbeitspunkt liegt dabei etwa auf der Mitte
des ,geradlinigen“ Teiles der Steuerkennlinie.
Zur Dimensionierung der Schaltung legt man
das Ausgangskennlinienfeld zugrunde und trégt
die Aussteuerungsgrenzen ein; diese sind gege-
ben durch die maximale Kollektorverlustlei-
stung, die Grenzwerte fiir Strom und Spannung
sowie Restspannung und Kollektorreststrom.
Gegentaktverstirker konnen in allen Betriebsar-
ten arbeiten. Gegeniiber Eintaktverstirkern lie-
fern sie bei kleinen nichtlinearen Verzerrungen
groBere Ausgangsleistungen.
Gegentaktverstirker konnen als Parallel- und
Serien-Gegentaktschaltung mit Transistoren
gleichen oder unterschiedlichen Leitungstyps
aufgebaut werden. In der modernen Schaltungs-
technik dominieren Serien-Gegentaktverstir-
ker. Bei diesen sind die beiden Endtransistoren
gleichstrommaBig in Reihe, dagegen wechsel-
strommaiBig parallelgeschaltet. Bevorzugt wer-
den Transistoren unterschiedlichen Leitungs-
typs eingesetzt. Als Grundstrukturen ergeben
sich damit komplementire Gegentaktverstirker,
komplementdre Gegentaktverstirker mit Stan-
dard-Darlington-Schaltungen und quasikomple-
mentire Gegentaktverstirker. Derartige Verstir-
ker brauchen nur gleichphasig angesteuert zu
werden, so daBl eine Phasenumkehrstufe iiber-
fliissig ist.

Endverstirker werden auch als integrierte
Schaltkreise ausgefiihrt. Fiir hohere Ausgangs-
leistungen werden z.Z. hdufig aus diskreten Ele-
menten aufgebaute Endstufen realisiert, die
durch einen als Vorverstiarker und Treiberstufe
arbeitenden integrierten Schaltkreis ausgesteu-
ert werden.

Endverstirker mit sehr hohem Wirkungsgrad
sind D-Verstiarker. Bei diesen wird nach einer
Vorverstiarkung das analoge Signal in eine dau-
ermodulierte Impulsfolge umgewandelt, ver-
stirkt und in einem abschlieBenden Tiefpal
wieder in ein analoges Signal riickgewandelt.



Neben groBer Vorteile haben D-Verstédrker ei-
nige nicht zu iibersehende Nachteile, so daB ei-
nem universellen Einsatz Grenzen gesetzt sind.

3.7.
Einstellglieder im
Niederfrequenzverstirker

3.7.1.
Verstiirkungseinsteller

Die Verstirkung eines NF-Verstirkers ist bei
gegebener GroBe des Eingangssignals bestim-
mend fir die Lautstirke der Sprach- und Mu-
sikwiedergabe.

Im einfachsten Fall 148t sich die Lautstirke da-
durch verindern, daB entsprechend Bild 3.98 in
den Verstirkereingang ein verstellbarer Wider-
stand (Potentiometer) eingeschaltet wird. Die
Gesamtverstarkung wird dabei stets verringert.

- 7%“/*%@

Bild 3.98: Verstirkungscinstellung

Das menschliche Ohr hat eine nichtlineare
Empfindlichkeitskurve. Die von ihm empfun-
dene Lautstirkeinderung macht bei groBen
Lautstirken eine wesentlich groBere Anderung
der Schalleistung erforderlich als bei kleinen.
Aus diesem Grund muB das zur Verwendung
kommende Potentiometer eine entsprechende
Widerstandsinderung aufweisen, wobei der Wi-
derstand in Abhingigkeit vom Drehwinkel zu-

erst langsam und dann schnell zunimmt, d. h..

einen logarithmischen Verlauf hat.

Die Empfindlichkeitskurve des Ohres ist auBer-
dem frequenzabhingig, was sich darin aus-
driickt, daB Schwingungen mit tiefen und ho-
hen Frequenzen bei kleiner Lautstdrke mehr als
die mit mittleren zuriicktreten. Man verwendet
deshalb oft eine frequenzabhingige oder gehor-
richtige Lautstirkeneinstellung nach Bild 3.99.
Das Potentiometer ist mit einem Abgriff verse-
hen, der an eine RC-Reihenschaltung fiihrt.
Kommt der Schleifer in" die Nidhe des Abgriffs
oder darunter (kleinere Lautstirke), werden
durch das RC-Glied die EingangsgroBen mit

mittleren Frequenzen stirker geschwicht als
jene mit tiefen.

7 —
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Bild 3.99. Gehdrrichtige oder physiologische Lautstdrke-
einstellung

3.7.2.
Klangeinsteller

Oft ist es wiinschenswert, das Klangbild in ge-
wissen Grenzen verindern zu konnen, indem
man beispielsweise Signale mit tiefen oder
(und) hohen Frequenzen gegeniiber den mit
mittleren bevorzugt wiedergibt. Aus der Viel-
zahl der entwickelten Schaltungen wird im
Bild 3.100 ein bewihrtes Klangeinstellnetzwerk
mit getrennten Hohen- und Tiefeneinstellern
angegeben, das zwischen zwei Verstirkerstufen
gelegt wird.

Anhand der dariibergezeichneten Teilschaltun-
gen wird die Wirkungsweise des Netzwerks ver-
stindlich. Mit dem Potentiometer R2 kann man
die Signale mit hohen, mit dem R4 die mit tie-
fen Frequenzen einstellen.

Steht beispielsweise der Schleifer des Hohen-
einstellers R2 oben, ergibt sich der nach
Bild 3.100 (I) gezeichnete HochpaB3, der héher-
frequente Eingangssignale bevorzugt zur niach-
sten Verstiarkerstufe {ibertrigt.

Steht der Schleifer von R2 unten, dann erhilt
man einen TiefpaB nach Bild 3.100 (II), der die
Schwingungen mit hohen Frequenzen kurz-
schlieBt.

Der Tiefeneinsteller R4 liefert bei obenstehen-
dem Schleifer zusammen mit den anderen
Schaltelementen einen TiefpaB nach Bild 3.100
(III) und bewirkt damit eine BaBinhebung. Bei
untenstehendem Schleifer von R4 erhilt man
einen HochpaB entsprechend Bild 3.100 (IV),
der die Signale mit tiefen.Frequenzen benach-
teiligt.
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Bild 3.100. Klangeinstellnetzwerk

3.7.3.
Elektronische Einstellglieder

In vielen Fillen sollen die notwendigen Einstel-
lungen in Verstdarkern elektronisch mittels einer
variablen Gleichspannung erfolgen. Das bringt
nicht nur einen hoheren Bedienungskomfort
der Gerite, sondern hat vor allem die folgend
genannten konstruktiven Vorteile:
@ Statt mechanisch gekoppelter Potentiometer
kénnen Einfachpotentiometer verwendet
werden. )
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® Die Leitungen brauchen nicht abgeschirmt
zu werden, da sie nur eine unkritische
Gleichspannung iibertragen. Damit k6nnen
die Einstellorgane an der bedienungsgiinstig-
sten Stelle angeordnet werden.
Eine Fernbedienung, drahtlos oder iiber unab-
geschirmte Leitungen, ist somit problemlos rea-
lisierbar.
Der VEB Halbleiterwerk Frankfurt (Oder) fer-
tigt fur elektronisch einstellbare Verstarker zwei
integrierte Schaltkreise unter der Typenbezeich-
nung A 273 und A 274. Diese sind flir NF-Ste-
reoverstiarker konzipiert, lassen sich aber selbst-
verstindlich auch fiir Monoverstirker verwen-
den.
Die Schaltkreise miissen im Verstirker an der
elektrisch glinstigsten Stelle angeordnet werden,
um den Vorteil nichtabgeschirmter Leitungen
nutzen zu konnen.
Der A 273 dient zur Verstirkungs-(Lautstdarke-)-
Einstellung. Dafiir sind am integrierten Schalt-
kreis zwei Moglichkeiten vorgesehen. Ein Stell-
eingang wirkt als Lautstarkeeinsteller gleichsin-
nig auf die beiden Stereokanile, entspricht also
der Wirkung eines Tandempotentiometers. Der
zweite Stelleingang bewirkt eine gegensinnige
Verstarkungsdnderung der beiden Kanile, ent-
spricht also der Wirkung des Stereobalanceein-
stellers. AuBerdem enthilt der A 273 eine wahl-
weise abschaltbare gehorrichtige (physiologi-
sche) Lautstdarkeeinstellung.
Der A 274 dient zur Klangeinstellung in Stereo-
verstirkern. Der Schaltkreis enthilt elektroni-
sche Potentiometer und Verstérker fiir je einen
Tiefen- und Hoheneinsteller in jedem Kanal.
Der Frequenzgang wird dabei durch eine veran-
derbare frequenzabhingige Gegenkopplung be-
einfluft.
Bei elektronischen Einstellgliedern 148t sich die
Stromverteilungssteuerung im Differenzverstir-
ker vorteilhaft nutzen. Wie schon im
Abschn. 3.2.3. erldutert, wird der von einer Kon-
stantstromquelle gelieferte Gesamtstrom je
nach GroBe der Eingangsspannungen auf die
beiden Zweige des Differenzverstiarkers aufge-
teilt. Bild 3.101 zeigt das Prinzip.
Die zu verstirkende Spannung wird an den Ein-
gang I3 gelegt. Damit iiberlagert man den von
der Stromquelle mit V3 gelieferten Strom I; mit
dem Eingangssignal. Die zwischen I/ und 12
liegende Steuergleichspannung Us, verteilt den
Strom I, auf den linkef und rechten Zweig des
Differenzverstirkers. Uber VI wird die Aus-
gangsspannung ausgekoppelt. Da je nach Gro3e
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Bild 3.101. Prinzip der Stromverteilungssteuerung im Dif-
ferenzverstdrker

der Steuergleichspannung der Strom I, zwi-
schen Null und 7, liegen kann, 148t sich die Ver-
stirkung v = U,~/U,~ im Bereich v, = 0 bis
Vmax = Ri/R; verdndern.

Um auftretende Verzerrungen klein zu halten,
verwendet man in der Praxis keinen einfachen,
sondern einen kreuzgekoppelten Differenzver-
starker, auf dem die Stromquelle und ein Ein-
gangstransistor wirken (vgl. Bild 6.21).

Fiir die beiden funktionell aufeinander abge-
stimmten Schaltkreise A 273 und A 274 hat der
Hersteller ausfiihrliche Applikationshinweise
veroffentlicht. Diese sind genau zu beachten,
um optimale Ergebnisse zu erreichen. Trotz der
notwendigen umfangreichen AuBBenbeschaltung
dieser Schaltkreise mit diskreten Bauelementen
sind die eingangs erwdhnten Vorteile so groB,
daB bei hochwertigen Verstirkeranlagen auf
elektronische Einstellglieder nur noch selten
verzichtet wird.

Fiir die Einstellungen der Verstirkung (Laut-
starke), der Balance, der Héhen und der Tiefen
beim A 273 bzw. A 274 sind 10-kQ-Einfachpo-
tentiometer mit linearer Stellcharakteristik vor-
gesehen.

AufBlerdem sind mehrere, z.T. relativ umfangrei-
che RC-Netzwerke erforderlich. Mit diesen wer-
den die Frequenzginge beeinfluBt, die Ein- und
Ausginge gleichspannungsfrei gemacht und
eine unerwiinschte Selbsterregung iiber die Be-
triebsspannungszufiihrung verhindert.

Zusammenfassung

In Niederfrequenzverstirkern miissen héaufig
die Verstirkung (Lautstirke und Balance) und
der Frequenzverlauf {Klangbild) einstellbar
sein. Man benétigt dazu verschiedene Einstell-
glieder.

Als Verstirkungseinsteller ist vor dem Verstir-
kereingang ein stetig verdnderbarer Spannungs-
teiler vorgesehen, der zur Anpassung an die
Empfindlichkeitskurve des Ohres sein Teilerver-
hiltnis logarithmisch mit dem Drehwinkel ver-
indern muB.

Um eine gehorrichtige (physiologische) Laut-
stirkeeinstellung zu realisieren, muB3 das ver-
wendete Potentiometer einen Abgriff haben und
mit einer RC-Schaltung kombiniert werden.
Zur Klangeinstellung mufl ein umfangreicheres
Netzwerk zwischen zwei Vorverstirkerstufen ge-
legt werden. Durch zwei Potentiometer, die als
Hohen- und als Tiefeneinsteller dienen, 1aBt
sich eine mehr oder weniger starke Bevorzu-
gung der hohen und tiefen Frequenzen errei-
chen.

Elektronische Einstellglieder sind aufwendiger;
sie haben aber die Vorteile, daB keine abge-
schirmten Leitungen zu den Einstellorganen ge-
fiihrt werden miissen, keine mechanisch gekop-
pelten Potentiometer benstigt werden und daB
der Bedienungskomfort der Gerdte erhoht wer-
den kann. Elektronische Einstellglieder werden
meistens mit speziellen integrierten Schaltkrei-
sen realisiert, die kreuzgekoppelte Differenzver-
stirker enthalten. Bei diesen 4Bt sich die
Stromverteilung in den einzelnen Zweigen steu-
ern und damit die Verstdrkung und der Fre-
quenzgang.

3.8.
Aufgaben

1. Erldutern Sie die grundsitzlichen
Verstarkerprobleme beim Vor-, End- und
Senderverstarker!

2. Geben Sie die Verstiarkungen v, = 1000; v, = 100;
v; = 10 in dB an!

3. Erldutern Sie die physikalische Wirkungsweise
der Verstidrkergrundschaltungen mit einem
Transistor!

4. Erldutern Sie, warum bei der Emitterschaltung
eine Gegenphasigkeit von Ausgangs- zu
Eingangsspannung auftritt!

5. Begriinden Sie das*bsinken des
Eingangswiderstands bei der Basisschaltung und
das Ansteigen desselben bei der
Kollektorschaltung gegeniiber der
Emitterschaltung!

6. Fiihren Sie eine zu Aufgabe 5 analoge
Betrachtung fir den Ausgangswiderstand durch!

7. Erldutern Sie, warum durch das Bootstrap-Prinzip
der Eingangswiderstand eines Verstirkers
dynamisch vergroBert werden kann!
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10.

11.

12.

13.

14.

15.

16.

17.

18.

19.

20.
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. Begriinden Sie die Zonenfolge des

Ersatztransistors der
a) Standard-Darlington-Schaltung
b) Komplementir-Darlington-Schaltung!

. Stellen Sie die Vor- und Nachteile gegeniiber, die

sich bei der Kombination eines Unipolar- mit
einem Bipolartransistor ergeben!

Erldutern Sie, warum bei der
Differenzverstirkerschaltung die
Ausgangsspannungsidnderung proportional der
Differenz der beiden Eingangsspannungen ist!
Erldutern Sie die Wirkungsweise der
Stromquellenschaltung nach Bild 3.12!

Nennen Sie die Vorteile einer mit
Komplementirtransistoren aufgebauten
Koppelschaltung gegeniiber einer mit
Transistoren gleichen Leitungstyps aufgebauten
Koppelschaltung!

Nennen Sie die Vor- und Nachteile, die ein
gegengekoppelter Verstirker gegeniiber einem
nichtgegengekoppelten hat!

Begriinden Sie, warum der Betrag des
Riickkopplungsgrads groBer als 1 sein muB, damit
eine Gegenkopplung auftritt!

Erldutern Sie, wie sich bei den vier
Gegenkopplungsgrundschaltungen die Eingangs-
und Ausgangswiderstinde mit zunehmendem
Riickkopplungsgrad verindern!

Nennen und erldutern Sie die verschiedenen
KenngroBen von Operationsverstirkern!
Erldutern Sie, wie beim integrierten
Operationsverstarker durch eine duBere
Beschaltung eine Frequenzkompensation,
Offsetkompensation und Driftminderung erreicht
werden kann!

Entwerfen Sie die komplette Schaltung eines
invertierenden Verstirkers mit einem OPV fur
|v| = 40 dB und R, = 10 kQ!

Erldutern Sie die Wirkungsweise des
Operationsverstirkers mit Stromdifferenzeingang!
Erldutern Sie den typischen Frequenzverlauf
eines RC-Verstirkers!

21.

22.

23.

24.

25.

26.

27.

28.

29.

30.

31

32

33.

34.

Geben Sie an, durch welche MaBnahmen man
beim RC-Verstirker die Bandbreite vergroBern
kann!

Erldutern Sie anhand des Stromlaufplans die
physikalische Wirkungsweise des ZF-Verstirkers
eines industriell gefertigten
Rundfunkempfingers!

Begriinden Sie, warum bei direktgekoppelten
Verstirkern eine
Wechselspannungsgegenkopplung tiber mehrere
Stufen leichter realisierbar ist als bei
RC-gekoppelten!

Erldutern Sie die Wirkungsweise des
direktgekoppelten Verstirkers nach Bild 3.63!
Erldutern Sie die Vorteile eines
Gegentaktverstirkers gegeniiber einem
Eintaktverstarker!

Stellen Sie die Vor- und Nachteile des
Gegentakt-AB- und Gegentakt-B-Verstirkers
gegeniiber!

Entwerfen Sie die Schaltung eines
quasikomplementiren Gegentaktverstarkers!
Entwerfen Sie die Schaltung eines mit einem
integrierten NF-Verstiarker angesteuerten
komplementiren Gegentaktverstirkers!
Erldutern Sie das Prinzip einer elektronischen
Ausgangsstrombegrenzung! .
Erliutern Sie anhand des Ubersichtsschaltplans
die prinzipielle Wirkungsweise des D-Verstarkers!
Erldutern Sie den Zweck und die Wirkungsweise
der gehorrichtigen (physiologischen)
Lautstirkeeinstellung!

Erldutern Sie die Wirkungsweise des
Klangeinstellnetzwerkes nach Bild 3.100!
Nennen Sie die Vor- und Nachteile
elektronischer gegeniiber nichtelektronischer
Einstellglieder!

Erldutern Sie das Prinzip der
Stromverteilungssteuerung bei einem
Differenzverstirker!



4,
Sinus- und Kippgeneratoren

4.1.
Allgemeines

Unter Generatoren werden hier solche Schal-
tungen verstanden, die aus einer Gleichspan-
nung eine Wechselspannung erzeugen. Diese
Wechselspannung kann sinusformig oder nicht-
sinusformig sein. Fiir diese Generatoren ist auch
die Bezeichnung ,Oszillator“ gebrdauchlich.

Zur Anregung einer Schwingung wird ein ver-
stdrkendes Bauelement oder eins mit negativem
Widerstand benotigt. Hier sollen nur die Ver-
hiltnisse an einem verstirkenden Vierpol mit
Riickkopplung untersucht werden (s.
Abschn. 3.3.). Bild 4.1 zeigt eine entsprechende
Darstellung. Besteht zwischen dem Teil der zu-
riickgefiihrten Ausgangsspannung und der fir

] D> [
l: Bild 4.1. Vierpoldar-
P %4 stellung der Mitkopp-
lung

diese Ausgangsspannung erforderlichen Ein-
gangsspannung Gleichphasigkeit, so liegt eine
Mittkopplung vor. Die fiir die Ausgangsspan-
nung U,. benétigte Eingangsspannung U, .
wird nach

U~

U =
V,

4.1)

u

berechnet. Wird dabei
kU, = U,

so ist keine duBere Eingangsspannung mehr er-
forderlich. Die Schaltung erregt sich selbst. Aus
obiger Gleichung folgt

oder kv,=1 4.2)

Der Ausdruck kv, = 1 wird deshalb als Selbster-
regungsbedingung bezeichnet. Ist sie nur fur eine

Frequenz erfiillt, so werden Sinusschwingungen
entstehen (s. Abschn. 4.2.); ist sie hingegen fre-
qenzunabhingig erfiillt, so entstehen nicht-
sinusformige Ausgangsspannungen (s. Abschn.
4.3)).

Tritt am Verstirkervierpol eine Phasendrehung
von 180° auf (v, < 0), so muB der Mitkopplungs-
vierpol ebenfalls phasendrehend wirken (k < 0).
Dieser Fall liegt beispielsweise bei Verwendung
eines Transistors in Emitterschaltung vor. Wirkt
der Verstirkervierpol nicht phasendrehend, darf
auch der Mitkopplungsvierpol keine Phasendre-
hung aufweisen (z. B. Transistor in Basisschal-
tung). Fir kv, <1 ist keine Selbsterregung
moglich. Bei kv, > 1 wird die Amplitude der
angeregten Schwingung bis zur Selbstbegren-
zung steigen.

Da kv, = 1 einen labilen Grenzfall darstellt,
wihlt man in der Praxis kv, > 1. Um trotzdem
eine stabile Amplitude zu erhalten, ist eine Am-
plitudenbegrenzung erforderlich.

Eine Moglichkeit der Begrenzung ist die Satti-
gungsbegrenzung. Sie wird vielfach bei einfachen
Transistoroszillatoren angewendet. Bild 4.2

T
| VRV

lg /S

S

Bild 4.2. Stromver-
ldufe bei Sdttigungsbe-
grenzung am Transi-
wt stor

zeigt die dynamische Stromverstarkungskennli-
nie eines npn-Transistors. Der Arbeitspunkt ist
in iblicher Form festgelegt. Der obere Knick
der Kennlinie entsteht durch die Begrenzung
des Kollektorwechselstroms auf einen Maximal-
wert durch den Arbeitswiderstand. Bild 4.2 ver-
deutlicht, wie der Kollektorwechselstrom und
damit auch der Basiswechselstrom begrenzt
sind.
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Nach dem beschriebenen Vorgang beeinflufit
auch der nichtlineare Eingangswiderstand des
Transistors die Begrenzung. Beim npn-Transi-
stor wird stets die positive Halbwelle der Aus-
gangsspannung stirker durch den Transistorein-
gang belastet als die negative Halbwelle. In eini-
gen Schaltungen umgeht man diesen EinfluB
durch Anwendung der im Abschn. 4.2.1. be-
schriebenen Stromsteuerung.

Fiir hochwertige Oszillatoren gibt ‘es verschie-
dene Moglichkeiten der dufBeren Amplitudenbe-
grenzung. Eine der Formen wird im Bild 4.3 ge-
zeigt. Die Antiparallelschaltung der Dioden be-
grenzt beide Halbwellen der Wechselspannung
am Transistoreingang. Bild 4.4 zeigt die resul-
tierende Kennlinie der antiparallelgeschalteten
Dioden mit eingetragener begrenzter Wechsel-
spannung.

+4

Bild 4.3. Amplituden-
begrenzung durch Anti-
parallelschaltung von
zwei Dioden

v

Bild 4.4. Darstellung der Be-
grenzung an der resultierenden
Kennlinie der beiden Dioden
im Bild 4.3

S

wt

Vielfach werden an Oszillatoren hohe Anforde-
rungen an die Frequenzkonstanz gestellt. Sie
hingt sowohl von der Konstanz der Werte der
frequenzbestimmenden passiven Bauelemente
(beeinfluBt durch Temperaturschwankungen
und Alterungserscheinungen) als auch von Pa-
rameterinderungen der aktiven Bauelemente ab
(hervorgerufen durch Betriebsspannungs-
schwankungen, Temperaturinderungen und Al-
terungserscheinungen). Bei geforderter hoher
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Frequenzkonstanz sind folglich die genannten
EinfluBgroBen nach Moglichkeit unwirksam zu
machen. Als MaBnahmen kommen u. a. eine
Kompensation der TK-Werte, eine eventuelle
Unterbringung der Schaltung in einem Ther-
mostat, eine Regelung der Betriebsspannung,
spezielle SchaltungsmaBnahmen zur Verringe-
rung der EinfluBgré6B8en und eine Voralterung
(kiinstliche Alterung) der Bauelemente in Be-
tracht.

4.2,
Sinusgeneratoren

4.2.1.
MeiBner-Oszillatoren

Einige spezielle Oszillatorschaltungen werden
im folgenden auf die Erfiillung der im Ab-
schnitt 4.1. genannten Bedingungen untersucht.
Die erforderliche Frequenzselektivitidt erreicht
man entweder mittels eines frequenzabhingi-
gen Arbeitswiderstands oder eines frequenzab-
héngigen Mitkopplungsvierpols. Beim Meif-
ner-Oszillator findet ein Schwingkreis Anwen-
dung. Der Transistor ist in Emitterschaltung ge-
schaltet (A = 180°); deshalb ist im Mitkopp-
lungsvierpol ebenfalls eine Phasendrehung von
180° erforderlich. Sie wird mit einem Transfor-
mator erreicht.

Eine entsprechende Schaltung wird im Bild 4.5
gezeigt. Der Arbeitspunkt ist iiber einen Basis-
spannungsteiler eingestellt und durch den Emit-
terwiderstand stabilisiert. Der Spannungsteiler
ist an das ,kalte Ende“ der Mitkoppelspule ge-
legt, um die Belastung des Schwingkreises mog-
lichst niedrig zu halten. Der Kondensator sorgt
dafiir, daB die Mitkoppelspule mit ihrem ,kal-
ten Ende“ wechselstrommiBig auf Masse liegt.
Ein Nachteil dieser Schaltung besteht darin,
daB der Kollektorgleichstrom die Schwingkreis-

Bild 4.5. Meifiner-Oszillator in
Serienspeisung




induktivitdt durchflieBt (Serienspeisung). Ge-
ringe Betriebsspannungsschwankungen idndern
bei Spulen mit Kern die Vormagnetisierung, da-
mit die Induktivitdt und Resonanzfrequenz des
Schwingkreises.

Bei Anwendung der Parallelspeisung entfillt der
Nachteil der Vormagnetisierung (Bild 4.6). Der
Wechselstromarbeitswiderstand des Transistors
wird durch die Parallelschaltung des Schwing-
kreises mit der Prossel bestimmt. Dabei soll der
induktive Widerstand der Drossel wesentlich
groBer als der Resonanzwiderstand des
Schwingkreises sein. Die Drossel soll dabei ei-
nen KurzschluB der am Kollektor liegenden
Wechselspannung iiber das Netzteil verhindern.
Der dem Schwingkreis vorgeschaltete Konden-
sator dient der Gleichspannungstrennung. Der
mit der Mitkoppelspule in Reihe liegende Wi-
derstand fuhrt zur Stromsteuerung des Transi-
stors. Hierdurch ergibt sich eine Erniedrigung
des Klirrfaktors. Die Amplitudenbegrenzung er-
folgt bei fest eingestelitem und durch die Emit-
terkombination stabilisiertem  Arbeitspunkt
durch Sittigung. Dabei wird der Sittigungs-
wechselstrom durch den Wechselstromlastwi-
derstand bestimmt. Das Potential am Kollektor
entspricht der Betriebsspannung.
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Bild 4.6. Meifner-Oszillator mit Parallelspeisung und
Stromsteuerung
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4.2.2.
Dreipunktoszillatoren

Bei Dreipunktoszillatoren sorgt wiederum ein
Schwingkreis dafiir, daB die Selbsterregungsbe-
dingung nur fir eine Frequenz erfillt ist. Im
Schwingkreis wird entweder die Spule mit einer
Mittelanzapfung versehen oder der Kondensa-
tor als Spannungsteiler ausgefiihrt, wobei je-
weils der Mittelpunkt an Masse liegt. Bild 4.7
zeigt eine kapazitive Dreipunktschaltung in Pa-
rallelspeisung (auch Colpitts-Oszillator ge-

nannt). Im Bild 4.8 ist der Schwingkreis so um-
gezeichnet, daB Masse als Bezugspunkt fiir die
eingetragenen Spannungen dient. Das zugeho-
rige Zeigerbild soll die Phasendrehung zwi-
schen Kollektor- und Basisspannung verdeutli-
chen. Die Konstruktion des Zeigerbilds beginnt
z. B. mit der Basiswechselspannung U,~.. I~
mufB U, um 90° voreilen; ebenso muB U, . dem
Strom I, um 90° voreilen. Ist nun U . groéBer
als U~ (wie im Beispiel angenommen), so ist
die vektorielle Summe aus U;. und U,., die
gleich der Kollektorspannung U,. ist, gegen-
iiber der Basiswechselspannung um 180° pha-
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Bild 4.7. Kapaczitive Dreipunktschaltung
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Bild 4.8. Phasendrehung bei kapazitiver Dreipunktschal-
tung

b

a) Schwingkreis; b) Zeigerdiagramm

senverschoben. Der Mitkopplungsfaktor ist
durch die beiden Kondensatoren bestimmt und
wird

k=— | (4.3)

Die Colpitts-Schaltung weist eine geringe Ab-
hidngigkeit der Betriebsfrequenz von der arbeits-
punktabhidngigen Eingangs- und Ausgangskapa-
zitdt des Transistors auf. Diese liegen hier paral-
lel zu den Kondensatoren CI und C2, die ho-
here Kapazititen haben als die wirksame
Schwingkreiskapazitit (Reihenschaltung von
CI und C2).
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Im Bild 4.9 ist eine induktive Dreipunktschal-
tung dargestellt (auch Hartley-Oszillator ge-
nannt). Der Mittelpunkt des induktiven Span-
nungsteilers liegt hier an der Betriebsspannung
und damit ebenfalls wechselstrommidBig an
Masse. (Die Betriebsspannung hat stets wech-
selstrommiBig Massepotential.)

+ Y

Uy

Bild 4.9. Induktive Drei-
punktschaltung mit einem
Transistor

0T

Will man eine verstellbare Frequenz an einem
LC-Oszillator erreichen, kann man entweder
die Kapazitit C (Drehkondensator) oder die In-
duktivitit L (Variometer) verstellbar ausfiihren.
In beiden Fillen handelt es sich um mecha-
nisch komplizierte und damit auch storanfillige
und teure Bauelemente. In verschiedenen An-
wendungsfillen ist es moglich, eine Kapazitits-
diode in den Schwingkreis einzubauen, deren
wirksame Kapazitit mit der Hohe der angeleg-
ten Sperrspannung beeinfluBt wird. Derartige
spannungsgesteugrte Oszillatoren werden auch
mit der. Kurzbezeichnung VCO bezeichnet
(engl.,, voltage controlled oscillator). Im
Bild 4.10 ist ein VCO in Anlehnung an die Os-
zillatorschaltung nach Bild 4.6 dargestellt. Die
Kapazititsdiode wird durch E in Sperrichtung
vorgespannt. C verhindert einen KurzschluB der
Sperrspannung der Kapazititsdiode. Die Dros-
sel L ist erforderlich, damit die Ausgangswech-
selspannung nicht iiber die die Steuerspannung
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Bild 4.10. Spannungsgesteuerter Oszillator (VCO)
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u liefernde Quelle kurzgeschlossen wird. Durch
Anderung der Spannung u indert sich die wirk-
same Sperrspannung an der Kapazititsdiode,
damit dindern sich die Kapazitit der Kapazitits-
diode und die Frequenz des Oszillators.

4.2.3.
Hochfrequenzoszillator in Basisschaltung

Fiir hohere Frequenzen setzt man bei Transi-
storoszillatoren die Basisschaltung ein. Diese
verusacht keine Phasendrehung. Deshalb darf
auch der Mitkopplungsvierpol keine Phasendre-
hung verursachen. Bild 4.11 zeigt eine entspre-
chende Schaltung. Der als Arbeitswiderstand
dienende Schwingkreis sorgt auch hier dafiir,
daB v, nur fiir die Resonanzfrequenz eine aus-
reichende GroBe erhidlt. Die Mitkopplung er-
folgt durch Abgriff eines Teiles der Ausgangs-
spannung von der Schwingkreisinduktivitidt. Da-
bei entsteht gleichzeitig eine Widerstandstrans-
formation zur Anpassung des niederohmigen
Eingangswiderstands an den hochohmigen Aus-
gangswiderstand der Basisschaltung. Eine aber-
malige Teilung der Mitkopplungsspannung er-
folgt iiber die Kapazitdt und den in Reihe lie-
genden Eingangswiderstand. Der Kondensator
zwischen Basis und Masse soll das erforderliche
wechselspannungsmiBige Massepotential der
Basis schaffen. Die in deér Emitterleitung lie-
gende Drossel verhindert den KurzschluB der
am Emitter liegenden Wechselspannung. Der
Arbeitspunkt wird durch den Basisspannungs-
teiler bestimmt.
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Bild 4.11. Hochfrequenzoszillator in Basisschaltung

4.24.
Quarzoszillatoren

Fiir viele Anwendungsfille ist die mit den vor-
stehend beschriebenen Oszillatoren erreichbare
Frequenzstabilitdt nicht ausreichend. Oszillato-
ren mit Frequenzabweichungen von 10-° bis
10-° sind mit Schwingquarzen realisierbar. Da-



bei nutzt man, daB Schwingquarze wie
Schwingkreise sehr hoher Giite (104...107) wir-
ken. Die meist zusidtzlich verwendeten LC-
Schwingkreise sollen Stérschwingungen auf Ne-
benwellen des Quarzes vermeiden. In geringem
Umfang ist ein Ziehen der Frequenz moglich
(Verinderung der Schwingfrequenz durch Zu-
schalten von Blindwiderstinden). Den Quarz
kann man sowohl in Serienresonanz als auch in
Parallelresonanz betreiben.

Ein Beispiel fiir Parallelresonanz ist im
Bild 4.12 dargestellt. Es handelt sich um eine
induktive Dreipunktschaltung. Bei Abweichung
von der Resonanzfrequenz stellt der im Neben-
schluB zum Transistoreingang liegende Quarz
einen niedrigen Widerstand dar — eine Selbster-
regung ist nicht moglich. Zur Erh6hung des
Eingangswiderstands ist der Transistor gegenge-
koppelt.
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Bild 4.12. Quarzoszillator in Parallelresonanz
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Im Bild 4.13 ist ein Quarzoszillator in Basis-
schaltung dargestellt. Der Quarz wird in Serien-
resonanz betrieben und ergibt nur fiir seine Se-
rienresonanzfrequenz eine geniigend groBe Mit-
kopplung.
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Bild-4.13. Quarzoszillator in Serienresonanz

Wird die Moglichkeit des Ziehens der Frequenz
durch Zuschaltung einer Kapazititsdiode ge-
nutzt, spricht man von einem VCXO (engl., vol-
tage controlled xtal oscillator). Entsprechend
den typischen Eigenschaften des Quarzoszilla-
tors ist die erreichbare relative Frequenzidnde-
rung durch Anderung der Sperrspannung der
Kapazititsdiode sehr gering.

4.2.5.
RC-Oszillatoren

In den bisherigen Schaltungen wurde die
Selbsterregungsbedingung durch Einsatz eines
Schwingkreises nur fiir eine Frequenz erfiillt.
Fiir niedrige Frequenzen wird die dabei erfor-
derliche Induktivitidt sehr groB. Einfacher sind
hier Schaltungen mit RC-Netzwerken. Zwei
Formen dieser Netzwerke finden fiir Oszillato-
ren hdufig Anwendung: die Phasenschieberkette
und die Wien-Briicke. Einen RC-Oszillator mit
Phasenschieberkette zeigt Bild 4.14., Im Mit-
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ol Lol L3 Bild 4.14. RC-Oszillator
I mit Phasenschieberkette
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U Bild 4.15.
R1~ RC-Phasenschieberkette
Ucz Upa> U a) Schaltung;
Lad b) Zeigerbild, vereinfacht
b) U3~

kopplungsvierpol muB} hierbei sowohl die Pha-
sendrehung als auch eine ausreichende GroBSe
von k nur fir eine Frequenz erreicht werden.
Bild 4.15a zeigt den Mitkopplungsvierpol ein-
zeln. Es handelt sich um die Hintereinander-
schaltung von drei Wechselspannungsteilern.
Zur Vereinfachung wird jeder Spannungsteiler
als unbelastet betrachtet. Die anliegende Span-
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nung wird jeweils in zwei rechtwinklig zueinan-
der liegende Teilspannungen  aufgeteilt
(Bild 4.15b). Die Spannung U,. weist nur fiir
eine bestimmte Frequenz eine Phasendrehung
von 180° auf, da das Verhiltnis der Katheten
der einzelnen Dreiecke frequenzabhingig ist.
(Stiege die Frequenz, so wiirden die kapazitiven
Spannungsabfille kleiner, und die erreichte
Phasendrehung wire < 180°.)

Entsprechende RC-Ketten werden sowohl mit
drei als auch mit vier oder fiinf RC-Gliedern
ausgefiihrt. Zur angenidherten Bestimmung der
Frequenz bei einer dreigliedrigen RC-Kette
dient die Gleichung

1
= 4.4
4 2746 CR “h

Dabei ist vorausgesetzt, daB alle Kondensatoren
die gleiche Kapazitdt und alle Widerstinde den
gleichen Widerstandswert haben. Aus diesem
Grunde ist R3 so zu bemessen, daB der Wider-
standswert seiner Parallelschaltung mit dem
Transistoreingangswiderstand und dem oberen
Basisspannungsteilerwiderstand gleich dem
Wert von R und R2 wird.

Einen einfachen Wien-Briicken-Oszillator zeigt
Bild 4.16. Auch hier wird zundchst der Riick-
kopplungszweig ndher betrachtet. Aus der Dar-
stellung im Bild 4.17a folgt das Zeigerbild
4.17b. Man erkennt, daB fur eine bestimmte
Frequenz die Phasenverschiebung zwischen
Eingang und Ausgang Null wird. Die Konstruk-
tion des Zeigerbildes kann man mit U,~ begin-
nen. Aus dieser Spannung folgen die beiden
Strome Iz~ und Ic.~, deren Summe I. ergibt.
Dieser Strom verursacht an der Reihenschal-
tung aus R und C entsprechende Spannungsab-
fille. Die Summe der Wechselspannungen Ui~
Uc~ und U, ergibt die Spannung U,~.. Bei An-
derung der Frequenz ergibt sich zwischen U;~
und U,. eine Phasenverschiebung. (So wird bei
Frequenzerniedrigung I~ > I und
Uc~ > Ug~; daraus folgt eine Voreilung von
U,~ gegeniiber U,..) Da der obere Teil der
Schaltung einen HochpaB und der untere Teil
einen TiefpaB darstellt, folgt der Amplituden-
gang der Schaltung nach Bild 4.17c.

Das betrachtete Netzwerk verursacht keine Pha-
sendrehung; es ist bei der Verwendung der
Emitterschaltung eine weitere Stufe zur Phasen-
drehung erforderlich. Die Mindestverstirkung
beider Stufen betrigt nur 3, wespalb eine starke
Gegenkopplung notwendig ist. Uber die beiden
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antiparallelgeschalteten Dioden wird eine zu-
sdtzliche amplitudenabhingige Gegenkopplung
erreicht und damit eine konstante Amplitude
der Ausgangswechselspannung.
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Bild 4.16. Wien-Briicken-Oszillator
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Bild 4.17. Wien-Briicke

a) Schaltung; b) Zeigerbild; c) Phasen- und Amplitudenfre-
quenzgang



Wien-Briicken-Oszillatoren eignen sich beson-
ders fir durchstimmbare NF-Generatoren, wo-
bei beide Widerstinde oder beide Kondensato-
ren gleichzeitig verdndert werden miissen. Die
Schwingfrequenz ergibt sich zu

1
f_21rCR

“4.5)

Auch diese Gleichung gilt nur fir gleiche Kapa-
zitdt beider Kondensatoren und gleiche Wider-
standswerte beider Widerstinde.

Bei RC-Oszillatoren hingt die Frequenzinde-
rung direkt von der R- oder C-Anderung ab [s.
Gln. (4.4) und (4.5)], bei LC-Oszillatoren nur
von der Wurzel der Kapazitdtsinderung. Ist bei-

spielsweise ein Drehkondensator mit einem Vas

riationsbereich 1:9 vorhanden, so ist beim RC-
Oszillator eine Frequenzdnderung von 1:9 und
beim LC-Oszillator eine von 1:3 erreichbar.

4.2.6.
Oszillatoren mit integrierten
Schaltkreisen

Auch mit integrierten Schaltkreisen sind Oszil-
latoren aufbaubar. Dabei gelten grundsitzlich
die im Abschn. 4.1. genannten Voraussetzun-
gen. Neben speziellen Schaltkreisen eignet sich
der Operationsverstarker gut als verstirkendes
Element in Oszillatorschaltungen.

Zuerst soll eine Oszillatorschaltung mit dem
Schaltkreis A 301 betrachtet werden. Der Schal-
tungsausschnitt der IS zeigt einen von einer in-
tern stabilisierten Spannung gespeisten mehr-
stufigen Verstirker (Bild 4.18). Uber den #uBe-
ren Widerstand erfolgt eine frequenzunabhén-
gige Mitkopplung. (Die Phasenverhiltnisse sind
fur die positive Halbwelle an der Basis von V5
rot eingetragen.) Der Schwingkreis liegt im Ge-
genkopplungszweig und sorgt dafiir, daB nur bei
seiner Resonanzfrequenz die Gegenkopplung so
niedrig wird, daB eine Selbsterregung eintreten
kann. Folglich wird eine Sinusspannung entste-
hen. Der Transistor V4 gehdrt zur internen
Spannungsstabilisierung. V7 sorgt als Emitter-
folger fiir eine geringe Belastung der Phasenum-
kehrstufe V6. Uber die Schwingkreisspule erhilt
die Basis von V5 das Emitterpotential von V6.
Zur Erklarung sei angenommen, dafB das Poten-
tial am Emitter von V6 (und damit an der Basis
von V5) 1,0 V betrage. Es folgt daraus fiir die
Basis von V6 und den Kollektor von V5 ein um
eine DiodenfluBspannung hoheres Potential

(=1,7 V) und fir den Emitter von V5 entspre-
chend =~0,3 V. Der Spannungsabfall iiber V5
von =14 V ergibt eine ausreichende Aussteuer-
barkeit.

TUs 4
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Bild 4.18. Oszillator mit dem integrierten Schaltkreis
A 301

Einen einfachen Wien-Briicken-Oszillator mit
Operationsverstirker zeigt Bild 4.19. (Fréquenz-
und Offsetkompensation sind nicht mit darge-
stellt.) Im Abschn. 4.2.5. wurde bereits ein
Wien-Briicken-Oszillator erldutert. Da das
Netzwerk keine Phasendrehung aufweist, wird
es an den nicht invertierenden Eingang des
Operationsverstédrkers angeschlossen. Die mitge-
koppelte Spannung betrigt etwa !/, der Aus-
gangsspannung; die Verstarkung des integrier-
ten Schaltkreises ist entsprechend niedrig ein-
zustellen. Dazu dient das Gegenkopplungsnetz-
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Bild 4.19. Wien-Briicken-Oszillator mit Operationsver-
stdrker

L

105



werk am invertierenden Eingang. Die durch den
ohmschen Teiler (R1, R2) festgelegte Verstir-
kung soll dabei etwas groBer als 3 sein. Einem
unzuldssigen Ansteigen der Amplitude wird
durch die beiden Z-Dioden entgegengewirkt
(im Bild 4.19 rot eingetragen). Steigt die Aus-
gangsspannung, so wird der Widerstand der Z-
Dioden zunehmend kleiner; damit sinkt die
Verstiarkung. Der urspriinglichen Amplituden-
dnderung wird entgegengewirkt. Um bei dieser
Schaltung den Klirrfaktor niedrig zu halten, ist
zu den Z-Dioden ein Widerstand in Reihe ge-
schaltet, der einen Ausgleich des scharfen
Kennlinienknicks bewirkt.

Einen Wien-Briicken-Oszillator mit Amplitu-
denbegrenzung durch einen als steuerbaren Wi-
derstand verwendeten MOS-Transistor zeigt
Bild 4.20 (ohne Frequenzgang- und.Offsetkom-
pensation dargestellt). Diese Schaltung hat den
Vorteil eines niedrigen Klirrfaktors. Die Aus-
gangsspannung U,. wird gleichgerichtet und
durch ein RC-Siebglied (TiefpaB) geglittet. Die
der Spannung U,. proportionale Gleichspan-
nung am Kondensator wird dem Gate des
MOS-Transistors zugefiihrt. Die Verstiarkung
des Operationsverstiarkers wird durch die Wider-
stinde R1 und R2 auf kleiner als 3 eingestellit.
Die nochmalige Teilung der gegengekoppelten
Spannung ermdglicht eine von dieser Teilung
abhingige Erhohung der Verstirkung auf den
gewiinschten Wert von v, = 3. Stiege nun die
Ausgangsspannung, so wiirde die dann auch ne-
gativer werdende Gatespannung eine Erh6hung
des Widerstandes des Transistors bewirken.
Eine Erniedrigung der Spannungsverstirkung
des Operationsverstiarkers wire die Folge. Die
Verwendung des Potentiometers gestattet zu-
sdtzlich zur Amplitudenbegrenzung eine Ein-
stellung der Amplitude der Ausgangsspannung.

I -
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Bild 4.20. Wien-Briicken-Oszillator mit geringem Klirr-
faktor
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Zusammenfassung

Ein mitgekoppelter Verstirker erzeugt bei Ein-
haltung der Selbsterregungsbedingung Schwin-
gungen. Die Schaltung darf zur Anregung einer
Sinusschwingung die Mitkopplungsbedingung
nur fir eine Frequenz erfiillen. Dabei ist es
gleichgiiltig, ob v, oder k oder beide frequenz-
abhingig sind. Wird der aktive Vierpol in einer
phasendrehenden Schaltung betrieben, so muB
der Mitkopplungsvierpol ebenfalls phasendre-
hend wirken. Eine stabile Amplitude erreicht
man durch Amplitudenbegrenzung.

Beim MeiBner-Oszillator wird die erforderliche
Phasendrehung durch einen Transformator her-
vorgerufen. Die Frequenz bestimmt ein
Schwingkreis. Die Stromversorgung erfolgt
durch Serien- oder Parallelspeisung.

Bei Dreipunktoszillatoren wird die erforderliche
Phasendrehung durch einen Spannungsteiler
mit Mittelabgriff hervorgerufen. Ein Schwing-
krei$ sorgt dafiir, daB die Mitkopplungsbedin-
gung nur fur eine Frequenz erfiillt ist und somit
eine Sinusspannung entsteht.

Bei einem Oszillator in Basisschaltung ist keine
Phasendrehung im Mitkopplungsvierpol erfor-
derlich. Die Frequenzbestimmung erfolgt durch
einen Schwingkreis. Zur Widerstandsanpassung
des hochohmigen Ausgangswiderstands an den
niederohmigen Eingangswiderstand der Basis-
schaltung erfolgt die Mitkopplung iiber eine
Anzapfung der Schwingkreisspule.

Eine hohe Frequenzkonstanz wird mit Quarzos-
zillatoren erreicht. Der Quarz kann dabei so-
wohl in Serienresonanz als auch in Parallelreso-
nanz betrieben werden. Zusitzliche
LC-Schwingkreise sollen eine Selbsterregung
der Schaltung auf Nebenfrequenzen des Quar-
zes verhindern.

Die erforderliche Phasendrehung wird bei ei-
nem RC-Oszillator mit Phasenschieberkette
durch eine Kettenschaltung von RC-Gliedern
hervorgerufen. Gleichzeitig wird erreicht, daB
nur bei einer Frequenz die Mitkopplungsbedin-
gung erfillt ist.

Beim Wien-Briicken-Oszillator erfolgt im Mit-
kopplungsvierpol keine Phasendrehung; der
Ausgangsspannungsverlauf des Mitkopplungs-
vierpols trigt BandpaBcharakter. Bei Verwen-
dung der Emitterschaltung ist eine Phasenum-
kehrstufe erforderlich.

Oszillatoren mit integrierten Schaltkreisen wer-
den nach den gleichen Gesichtspunkten wie Os-
zillatoren in diskreter Schaltungstechnik aufge-
baut. )



4.3.
Kippgeneratoren

4.3.1.
Allgemeines

Unter Kippspannung versteht man einen zeitli-
chen Spannungsverlauf mit Unstetigkeitsstellen
(Knickpunkten). Unter anderem sind Dreieck-,
Sidgezahn- und Rechteckspannung Kippspan-
nungen. In den meisten Fillen entstehen ent-
sprechende Spannungsverldufe bei Oszillator-
schaltungen infolge stindiger Umladung von
Kondensatoren.

Bild 4.21 zeigt eine RC-Schaltung im Schaltbe-
trieb. Es wird angenommen, daB3 der Kondensa-
tor vor dem Zuschalten an die Spannungsquelle
vollig entladen ist. Im Einschaltmoment betrigt
nach

UC=Q‘

o (4.6)

die Spannung am Kondensator 0 V. Der Kon-
densator wird durch den flieBenden Ladestrom
nach der Beziehung

AQ=1IAt @.7

aufgeladen. Mit zunehmender Ladung sinkt der
Ladestrom exponentiell, und die Spannung
steigt am Kondensator. Diese Verldufe sind im
Bild 4.22 dargestellt, wobei ¢, den Einschaltmo-
ment festlegt. Nach vollendeter Aufladung ent-
laden wir den Kondensator (Schalterstellung 2).

Bild 4.21. Schaltung zur Auf- und Entladung eines Kon-
densators
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Bild 4.22. Strom- und Spannungsverlauf am Kondensator
beim Auf- und Entladen

Der Beginn der Entladung ist im Bild 4.22 mit
t, bestimmt. Der nun flieBende Entladestrom
hat die umgekehrte Richtung des Ladestroms.
Entladestrom und Entladespannung sinken ex-
ponentiell auf den Wert Null.

An Kondensatoren gibt es keine sprunghaften
Spannungsinderungen. Zum Vereinfachen der
Berechnung derartiger Schaltvorgidnge rechnet
man mit der Zeitkonstanten T.

T gibt an, in welcher Zeit sich ein verlustloser
Kondensator iiber einen parallelliegenden Wi-
derstand auf den 0,368fachen Wert seiner Lade-
spannung entladen hat oder in welcher Zeit er
sich iiber einen Widerstand auf den 0,632fa-
chen Wert der Ladespannung aufgeladen hat.
Die Strom- und Spannungsverliufe werden
durch e*-Funktionen beschrieben. e ist die Ba-
sis der natiirlichen Logarithmen (e = 2,72). Die
gegebenen Zahlenwerte folgen aus der Bezie-
hung

1_-0368 und 1-1=o0632

e e

Die Auflade- und Entladezeitkonstante sind im
Bild 4.23 eingetragen. Berechnet wird die Zeit-

konstante einer RC-Schaltung nach

T=CR (4.8)

Anstelle des Schalters im Bild 4.21 wird eine
Rechteckspannungsquelle mit symmetrischem
Ausgangsspannungsverlauf verwendet. Die Zeit-
dauer einer Halbperiode wird mit ¢ bezeichnet
und sei gleich der halben Periodendauer. Im
folgenden wird der Ausgangsspannungsverlauf
in Abhéngigkeit von der Eingangsspannung fiir
verschiedene GroBenbeziehungen zwischen T
und ¢, untersucht (Bild 4.24).
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k2 '
Bild 4.23. Auflude- und Entladezeitkonstante einer RC-
Schaltung

R
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uy C== u,
> Bild 4.24. RC-Tiefpaf
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Ist T < ¢, so kann der Kondensator in gegen-
iiber f, kurzer Zeit vollig umgeladen werden.

Der Ausgangsspannungsverlauf nihert sich dem_

Eingangsspannungsverlauf. Die entstehende
Abweichung wird mit Anstiegsverzégerung be-
zeichnet (Bild 4.25b).

Wird v = t;, so erfolgt wihrend der gesamten
Impulsdauer ¢ ein Aufladen und danach bis
zum erneuten Beginn des Impulses ein Entla-
den des Kondensators mit typisch exponentiel-
lem Verlauf (Bild 4.25¢).

Fiir T » ¢, kann wihrend der Impulsdauer ¢, nur
ein sehr kleiner Bereich der Aufladekurve und
danach bis zum erneuten Beginn der Aufladung
nur ein sehr kleiner Teil der Entladekurve
durchlaufen werden. Dieser sehr kleine Aus-
schnitt ist dann nahezu linear (Bild 4.25d). Eine
so dimensionierte RC-Schaltung wird als Inte-
grierglied bezeichnet. Die Amplitude der Aus-
gangsspannung ist hier wesentlich kleiner als
die Amplitude der Eingangsspannung.

Y

a) T

Tl

JT

c)

u

| 7 <7 roT»t

Bild 4.25. Ausgangsspannungsverlauf an einem Tiefpaf3;
Amplitudenverhdltnisse nicht beriicksichtigt

d)

Nachfolgend wird das Schaltverhalten der Kom-
bination nach Bild 4.26 untersucht. Diese
Schaltung ist dhnlich der vorigen Schaltung; je-
doch wird hier der Spannungsabfall am Wider-
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Bild 4.26.
RC-HochpaB

stand und nicht der Spannungsabfall am Kon-
densator untersucht.

Ist hier T > ¢, so erfolgt wiahrend der einzelnen
Impulse nur eine geringfiigige Umladung des
Kondensators. Die entstehende Verinderung
der Form der Eingangsspannung bezeichnet
man mit Dachabfall. Mit gegeniiber ¢ groBer
werdender Zeitkonstante T nidhert sich der Aus-
gangsspannungsverlauf immer mehr dem Ein-
gangsspannungsverlauf (Bild 4.27b).

Wird t = ¢, so erfolgt eine stirkere Umladung
des Kondensators iiber den Widerstand
(Bild 4.27c¢).

Fir 1 < ¢, wird der Kondensator wiahrend T
ganz umgeladen. Vor Eintritt des positiven
Spannungssprungs (plotzlicher Anstieg der
Spannung auf einen positiven Wert) ist der
Kondensator vollig entladen. Da es am Konden-
sator keine sprunghaften Spannungsinderungen
gibt, muB ein positiver Spannungssprung am
Eingang einen ebensolchen am Ausgang auslo-

4
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t
c)
v Bild 4.27. Ausgangs-
~ spannungsverlauf an
k ] k K cinem Hochpaf
V '
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sen. Es erfolgt dann eine sehr rasche Aufladung
des Kondensators auf den Wert der Eingangs-
spannung, wobei der Spannungsabfall am Wi-
derstand auf 0 V sinkt. Gleiche Vorginge ent-
stehen beim negativen Spannungssprung am
Eingang (Bild 4.27d). Eine so dimensionierte
RC-Kombination wird als Differenzierglied be-
zeichnet.

Die Ausgangsspannungsverldufe der Schaltun-
gen nach den Bildern 4.24 und 4.26 entstehen
auch fiir unsymmetrische oder einer Gleich-
spannung iiberlagerte Rechteckspannungen im
eingeschwungenen Zustand der Schaltung, wo-
bei im Falle des TiefpaB dann auch die Aus-
gangsspannung einer Gleichspannung iiberla-
gert ist.

4.3.2,
Rechteckspannungsgeneratoren

Der astabile Kippgenerator (auch Multivibrator
genannt) stellt eine einfache Schaltung zur Er-
zeugung einer Rechteckspannung dar. Eine ent-
sprechende Schaltung wird im Bild 4.28 gezeigt.
(Signalgeneratoren in integrierter Schaltungs-
technik werden im Abschn. 5.4.5. behandelt.)

+UB
R2 Ra2

Ry | |R7
i —H u
1 2
V1 vz

Bild 4.28. Astabiler Kippgenerator

Zur Erkldrung der Wirkungsweise sei angenom-
men, daB Transistor V2 gerade vollig durchsteu-
ert sei. Die negative Halbwelle der Kollektor-
spannung liegt iiber C2 an der Basis von VI und
sperrt diesen. Die damit am Kollektor von VI
liegende positive Halbwelle wird tiber CI auf
die Basis von V2 gekoppelt. Transistor V2 bleibt
voll durchsteuert. Es entlddt sich der Kondensa-
tor C2 iiber den Widerstand RI so lange, bis
durch Transistor V1 ein geringer Kollektorstrom
flieBen kann. Die Spannung am Kollektor von
V1 wird deshalb negativer und damit auch iber
C1 die Basis von V2, dessen Kollektorstrom zu
sinken beginnt. Die deshalb positiver werdende
Spannung am Kollektor von V2 wird tiber C2
auf die Basis von VI gekoppelt und 6ffnet die-
sen vollstindig. Uber CI wird nun V2 gesperrt.

Jetzt wiederholt sich der gleiche Vorgang in
umgekehrter Reihenfolge. Es entlddt sich CI
iiber R2 so lange, bis durch V2 ein geringer
Strom zu flieBen beginnt.

Da beide Stufen fest miteinander gekoppelt
sind, erfolgt der Umschaltvorgang in sehr kurzer
Zeit. Beide Transistoren ,kippen“ aus einem
Zustand in den anderen. Die extrem hohe Mit-
kopplung wird deutlich, wenn man bedenkt, daB
nach Verlassen des Ubersteuerungsbereichs
eine Spannungsinderung an der Basis mit dem
Produkt der Spannungsverstarkung beider Tran-
sistoren multipliziert als Mitkopplungsspan-
nung erscheint.

Fiir die Impulsdauer ist die Zeitkonstante aus
Koppelkondensator und Basisvorwiderstand be-
stimmend (Entladezeitkonstante des Kondensa-
tors). Die Aufladung (auch Riickladung) des
Kondensators erfolgt, wie Bild 4.29 fur CI zeigt,
uber die voll gedffnete Basis-Emitter-Diode des
Transistors und den Arbeitswiderstand von V1.
Die erforderliche Riickladung hat zur Folge,
daB die Spannung am Kollektor beim positiven
Spannungssprung infolge des durch den Ar-
beitswiderstand flieBenden Ladestroms nicht
sofort den Wert der Betriebsspannung erreicht.

<t+Ug

—= Ladestromkreis

—— Entladestromkreis

Bild 4.29. Auflade- und Entladestromkreis des Kondensa-
tors Cl

Damit diese Anstiegsverzégerung im Verhiltnis
zur Impulsbreite klein wird, muB3 die Entlade-
zeitkonstante viel groBer als die Riickladezeit-
konstante sein. Die Basisvorwiderstinde diirfen
jedoch nur so groB3 gewéhlt werden, daB sie ei-
nen beim gegebenen Arbeitswiderstand ausrei-
chenden Basisstrom zur volligen Durchsteue-
rung des Transistors flieBen lassen.

Es soll nun anhand des I.- Ucg-Kennlinienfelds
des Transistors (hier mit Ugg als Parameter) der
idealisierte Kurvenverlauf an den einzelnen
Schaltungspunkten dargestellt werden (Bild
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4.30). Bei der Konstruktion im Kennlinienfeld
wird mit dem negativen Spannungssprung an
der Basis begonnen. Der Transistor wird damit
vollig gesperrt; die Spannung am Kollektor muB
ihren Hochstwert erreichen (jedoch durch die
erforderliche Riickladung des Kondensators et-
was verzogert). Nun wird die Spannung an der
betrachteten Basis durch Kondensatorentladung
iiber den Basisvorwiderstand positiver, bis ein
geringer Basisstrom zu flieBen beginnt. Es er-
folgt der bereits beschriebene Umkippvorgang.
Dabei wird der Transistor stark iibersdttigt, was
auch zu einer kleinen Kollektorspannungsspitze
fihrt. (Exakt betrachtet haben die Kennlinien
im Sittigungsbereich den dargestellten Verlauf;
die Sidttigungsspannung ist vom Basisstrom ab-
hingig.)

1
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Bila 4.30. Darstellung der Spannungsverldaufe einer
astabilen Kippstufe im Kennlinienfeld

Im Bild 4.31 sind die Spannungsverldufe an den
einzelnen Punkten der Schaltung sowie der La-
despannungsverlauf am Kondensator C! in zeit-
licher Abhédngigkeit voneinander dargestellt.
Zu beachten ist besonders, daB die Sperrspan-
nungsbelastung der Basis-Emitter-Diode fast
gleich dem Betrag der Betriebsspannung wird.
Sollte die Betriebsspannung gréBer als diese zu-
ldssige Sperrspannung sein, sind zusitzliche
SchaltmaBnahmen erforderlich. Eine Variante
wird im Bild 4.32 gezeigt.
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Bild 4.31. Spannungsverldufe an den einzelnen Schal-
tungspunkten der Schaltung nach Bild 4.28
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Bild 4.32. Schaltung des astabilen Kippgenerators fiir ho-
here Betriebsspannungen
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Bild 4.33. Frequenzsteuerbarer astabiler Kippgenerator



Werden die Basisvorwiderstinde nicht an die
Betriebsspannung, sondern an eine einstellbare
Spannung angeschlossen (Bild 4.33), so ldBt
sich die Frequenz mit dieser Spannung steuern.
Die Spannungsspriinge an der Basis hingen von
den Kollektorspannungsspriingen ab und wer-
den nicht von der an die Basisvorwiderstinde
angelegten Spannung beeinfluBt. Hingegen
hidngt die Entladezeit von dieser Spannung ab
und 1dBt sich somit steuern.

4.3.3.
Siigezahngeneratoren

In vielen Geridten werden Spannungen mit zeit-
linearem Anstieg benétigt (z. B. Horizontalab-
lenkspannung in Oszilloskopen und Fernseh-
empfdngern, Analog-Digital-Wandler). Eine an-
steigende Spannung tritt wihrend des Ladevor-
gangs am Kondensator auf (s. Bild 4.22). Der
Spannungsanstieg erfolgt hierbei allerdings
nach einer Exponentialfunktion. Um diese
Spannung sich rhythmisch wiederholend gewin-
nen zu konnen, muB3 der Kondensator nach der
Ladung in moglichst kurzer Zeit wieder entla-
den werden, um danach erneut aufgeladen wer-
den zu konnen.
Fiir die Linearisierung des exponentiellen
Spannungsanstiegs gibt es verschiedene Mog-
lichkeiten. So ist es moglich, dafiir zu sorgen,
daB nur ein sehr kleiner Teil der Ladekurve
durchlaufen wird, der dann als weitgehend li-
near betrachtet werden kann. Dieses Prinzip
wird bei einem an eine Rechteckspannung an-
geschlossenen entsprechend dimensionierten
TiefpaB ausgenutzt, der, dann als Integrierglied
bezeichnet, bereits im Zusammenhang mit Bild
4.25 erldutert wurde. Diese Mdglichkeit hat je-
doch den Nachteil, daB die Amplitude der Aus-
gangssigezahnspannung sehr viel kleiner als die
Amplitude der angelegten Rechteckspannung
wird.
Eine weitere Moglichkeit der Linearisierung des
Spannungsanstiegs ergibt sich durch die Bezie-
hungen

=40 und I = AQ

N At
Daraus folgt

=1
AUc = £ AQ

1

AUc = — 1 At. 4.9)

a

Man erkennt, daB bei konstantem Strom I die
Spannung am Kondensator linear mit der Zeit
ansteigt. Zur Konstanthaltung des Stromes I
wihrend der Aufladung des Kondensators gibt
es mehrere Varianten.

Zuerst soll der mit dem Kondensator in Reihe
geschaltete Widerstand durch eine Konstant-
stromquelle ersetzt werden. Eine entsprechende
Schaltung wird im Bild 4.34 gezeigt. Der als
Konstantstromquelle geschaltete Transistor V1
erhilt iiber den Basisspannungsteiler ein festes
Basispotential. Der Emitterwiderstand bewirkt
die Gegenkopplung und damit den konstanten
Strom durch VI. Durch den als Schalter arbei-
tenden Transistor V2 wird der Kondensator
nach der Aufladung kurzzeitig entladen. Wih-
rend der Sperrzeit von V2 erfolgt die zeitlineare
Aufladung des Kondensators.

—sEntladestromkreis
Ladestromkrers

Bild 4.34. Linearisierung des Spannungsanstiegs durch
Konstantstromquelle

Der durch den Widerstand (s. Bild 4.21) flie-
Bende Strom ergibt sich zu

iC = —U — uc.

R
Sorgt man nun dafiir, daB die Differenz U — u
wahrend der Ladezeit durch eine Erh6hung der
Spannung U um uc konstant bleibt, so wird
auch der Ladestrom konstant bleiben (mitlau-
fende Ladespannung). Die mitlaufende Lade-
spannung zur Erzeugung einer Spannung mit
zeitlinearem Anstieg wird z. B. in der Boots-
trap-Schaltung genutzt (Bild 4.35). Das verstir-
kende Bauelement muB hierin eine Verstirkung
von 1 haben, und der in die Eingangsklemme
hineinflieBende Strom i, sollte vernachlissigbar
klein sein gegeniiber ic. Diese Bedingung erfiilit
ein Spannungsfolger oder eine Kollektorschal-
tung. Unter der gegebenen Voraussetzung folgt
fur i

(4.10)

t3

R

1=7
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und mit ux aus dem Maschensatz (Maschenum-
lauf im Bild mit Strichlinie dargestellt) '
uR=U+ uz_u1=U+u1(vu-l)

UV,yo=1Du,

i=3 R 4.11)
Mit v, = 1 folgt weiter
i = y-

R

Der Strom bleibt wiahrend der Ladezeit kon-
stant. Die Ent‘ladung erfolgt durch SchlieBen
des Schalters.

pa— —<+
By il
'
R e |
ZAr — "
==l£‘7 R2 u,
Y
nn—j, f__&

—= Entladestromkreis von C7
—* Ladestromkreis von C7

Bild 4.36. Bootstrap-Schaltung mit Transistoren

Eine mit Transistoren realisierte Schaltung wird
im Bild 4.36 gezeigt. Der Transistor V2 iiber-
nimmt die Funktion des gesteuerten Schalters
zur Entladung von CI; der V1 arbeitet in Kol-
lektorschaltung (v, =1, Eingangswiderstand
sehr hoch); C2 ergibt mit seiner Ladespannung
die Spannung U im Bild 4.35. Zur Vereinfa-
chung sei zunidchst angenommen, daB C2 auf
die konstante Spannung U aufgeladen sei. Fiir i
gilt dann wieder Gl. (4.11), und mit v, =1
bleibt i konstant. Zur Erklarung der Einzelvor-
ginge nehmen wir an, daB CI/ gerade iiber V2
entladen werde. Dann ist auch VI gesperrt, und
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es wird C2 iiber V3 und R2 etwa auf den Wert
der Betriebsspannung U, aufgeladen. Offnet
jetzt V2, so wird CI durch die Ladespannung
des Kondensators C2 aufgeladen und VI geoftf-
net. Zur Ladespannung von C2 addiert sich nun
u, (mitlaufende Ladespannung). V3 bleibt wih-
rend dieser Zeit gesperrt, da durch die Addition
von u, zur Ladespannung & Punkt A positiver
als + Uy wird. Durch erneutes Offnen von V2
wird der Ladevorgang beendet, und CI wird
wieder entladen. Gleichzeitig wird dem Kon-
densator C2 iiber V3 die verlorengegangene La-
dung wieder zugefiihrt. Damit die Ladespan-
nung von C2 wihrend des Ladevorgangs von CI
sich moglichst nur wenig dndert, muB die Kapa-
zitdt von C2 wesentlich gréBer als die von CI
gewdhlt werden. AuBerdem muB R2 sehr viel
kleiner als R/ sein. Im Bild 4.36 sind die wih-
rend der Lade- und Entladezeit von CI flieBen-
den Strome mit Strompfeilen dargestelit.

Das Prinzip der mitlaufenden Ladespannung
wird auch beim Miller-Integrator angewendet
(Bild 4.37). Beim Miller-Integrator ist ein inver-
tierender Verstarker mit moglichst hoher Ver-
stirkung und moglichst hohem Eingangswider-
stand erforderlich. Die vorgegebenen Richtun-
gen von u, und u, beriicksichtigen die Phasen-
drehung des Verstirkers.

Vo, %

M)

Bild 4.37. Miller-Integrator

Fir die Strome gilt: i; < i und damit fiir den
Knotenpunkt i = —i.. )

Fiir die Spannungen gilt: u, wird vernachlissig-
bar klein und damit u, = —uc.

Um den fast zeitlinearen Anstieg der Spannung
u, (ungefdhr gleich uc) zu begriinden, soll der
Strom i am Anfang und am Ende der Ladung
berechnet werden. Vor der Ladung von C gilt
(Schalter geschlossen)

U'—lll
R

und mit u, =0

i=

= |5

i= (4.12)
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Am Ende der Ladung gilt (Schalter geoffnet)

. U - ul

=—. 4.13
i R (4.13)
Dabei ist nun u, in Abhingigkeit von u, und v,
zu ermitteln. Unter Verwendung des Maschen-
satzes gilt

Uy = —uUp = Uc; U = v iy
U = =vy Uy — Uc

u
u = - c .

1+ v,

Da wegen der hohen Spannungsverstirkung
auch gilt

Uc = —Uy,
folgt fir u, :

U

Uy = —.
! 1+,

Dieser Ausdruck wird in Gl. (4.13) eingesetzt,

und es folgt fiir den Strom i dm Ende der La- ~

dung:
. U u,

L — 4.14
"R aA+wR @19

Bei geniigend hoher Verstarkung ist der Strom
am Ende der Ladung nur geringfligig kleiner als
am Anfang der Ladung. Bild 4.38 zeigt die flie-
Benden Strome wihrend der Auf- und Entla-
dung des Kondensators.
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Bild 4.38. Strome im Miller-Integrator

Eine weitere wichtige Eigenschaft des Miller-In-
tegrators ist die VergroBerung der die Zeitkon-
stante bestimmenden Kapazitit. Der Kondensa-
tor C erhilt in der Schaltung eine Ladung ent-
sprechend seiner Spannung uc. Fiir diese Span-
nung gilt nach Bild 4.37
Uc = —Uy = Uy; Uy = vy, Uy
uc = —u; (1 £ v,).

Dem Kondensator wird Ladung mit einer mit
(1 + v,) multiplizierten Spannung u, zugefiihrt.

Denkt man sich den Kondensator gemiB Bild
4.39 als C., zwischen Eingang und Masse ge-
schaltet, muB dieser zur Aufnahme der gleichen
Ladung folgende Kapazitdt haben:

|Q| = Cers U
[Ql Cu (1 +wy)
Cos =C(1 + ). (4.15)

Imr Miller-Integrator erfolgt, auf den Verstirker-
eingang bezogen, eine VergréBerung der Kapa-
zitdt C um den Faktor (1 + v,).

4o e o2
- 1 o~

Bild 4.39. Darstellung der Ersatzkapazitit im Miller-In-
tegrator

Ein mit Transistoren realisierter Miller-Integra-
tor ist im Bild 4.40 dargestellt. Darin iiber-
nimmt V1 die Funktion des invertierenden Ver-
starkers, V2 mit V3 die Schalterfunktion. Ist V2
gesperrt, wird V1 iiber R2 und V3 voll geoffnet.
Am Ausgang der Schaltung liegt die Sittigungs-
spannung von VI, und der Kondensator ist weit-
gehend entladen. Wird jetzt V2 leitend, so hat
er durch die dann gesperrte Diode V3 keinen
EinfluB mehr auf die Schaltung. Es erfolgt die
Aufladung des Kondensators. Dabei wird die
Spannung an der Basis von VI langsam negati-
ver, und die Ausgangsspannung steigt linear an.
Der Vorgang wird durch erneutes Sperren von
V2 und die damit verbundene Entladung von C
beendet. Die Stromverldufe widhrend des La-

—e Entladestromkreis
—e Ladestromkrels

Bild 4.40. Miller-Integrator mit Transistoren
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dens und Entladens von C sind im Bild 4.40
eingetragen.

Ein Beispiel eines freilaufenden Sigezahngene-
rators ist die Sperrschwingerschaltung (Bild 4.41).
Der Basisspannungsteiler ist dabei so dimensio-
niert, daB der Transistor nach erfolgter Aufla-
dung.von CI voll durchsteuert wiare. Im Ein-
schaltmoment ist C! entladen; damit ist der
Transistor gesperrt. Steigt jetzt langsam die La-
despannung an CI, so wird nach Erreichen der
Schwellspannung des Transistors ein Kollektor-
strom zu flieBen beginnen, der in der Mitkopp-
lungsspule eine Spannung induziert, die infolge
eines sehr hohen Mitkopplungsgrads eine vol-
lige Durchsteuerung des Transistors bewirkt.
(Die Mitkopplungsspannung addiert sich zur
Ladespannung von Cl.) Ist der Kollektorstrom
auf seinen Hochstwert gestiegen und kein weite-
rer Anstieg mehr moglich, so wird auch die Mit-
kopplungsspannung wieder Null. Die Schaltung
schwingt in den Sperrzustand zuriick. Dabei
wirkt die jetzt gedffnete Diode verzogernd auf
den Abbau der magnetischen Feldenergie und
verhindert die Ausbildung unzulidssig hoher
Spannungsspitzen. Gleichzeitig wird der Kon-
densator CI durch die wihrend des Stroman-
stiegs in der Mitkopplungsspule induzierte
Spannung so stark negativ aufgeladen, daB ein
erneuter Stromanstieg zundchst nicht moglich
ist. Es muB jetzt erst der Kondensator CI so
lange umgeladen werden, bis an der Basis des
Transistors wieder die Schwellspannung er-
reicht ist. Im Bild 4.42 sind die Spannungsver-
ldufe an der Basis (ug), am Kollektor (u¢) und
am Kondensator (uc;) sowie der Kollektor-
stromverlauf in ihrer zeitlichen Zugehorigkeit
vereinfacht dargestellt. Der Auf- und Entlade-
stromkreis von CI ist im Bild 4.41 zusitzlich
eingetragen.

Zusammenfassung

Die Art der Verformung von rechteckformigen
Spannungen an RC-Schaltungen hingt voin
GroBenverhdltnis zwischen der Zeitkonstanten
T der RC-Schaltung und der Periodendauer T
der Rechteckspannung ab.

Der astabile Kippgenerator ist ein 2stufiger
RC-Verstarker mit direkter Kopplung zwischen
Ausgang und Eingang. Die Anstiegsflanke der
Rechteckspannung wird durch die Riicklade-
zeitkonstante bestimmt. An der Basis tritt eine
Sperrspannungsbelastung auf, die etwa gleich
der Betriebsspannung ist. Eine Steuerung der
Frequenz ist moglich, wenn man die Basisvor-
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—"Lagestrom von C1

—= Entladestrom von C1 Bild 4.41. Sperrschwinger

&

Bild 4.42. Strom- und
Spannungsverldufe am
» Sperrschwinger

widerstinde an eine einstellbare Spannung an-
schlieBt.

Eine Spannung mit zeitlinearem Anstieg (Sige-
zahnspannung) wird aus dem Aufladespan-
nungsverlauf eines Kondensators abgeleitet.
Entweder nutzt man nur einen sehr kleinen Teil
der Ladekurve, oder man sorgt fiir eine Kon-
stanthaltung des Ladestroms, um eine genii-
gende Linearitit des Spannungsanstiegs zu er-



halten. Einen konstanten Ladestrom erreicht
man entweder durch Einsatz einer Konstant-
stromquelle oder durch die mitlaufende Lade-
spannung. Diese wird in der.Bootstrap-Schal-
tung und im Miller-Integrator angewendet.

4.4.
Aufgaben

1. Leiten Sie die Mitkopplungsbedingung fiir einen
riickgekoppelten Verstirker ab!

2. Erkldren Sie die Notwendigkeit der
Amplitudenbegrenzung!

3. Wie wirkt die Sittigungsbegrenzung?

4. Konstruieren Sie punktweise die dynamische
Stromverstirkungskennlinie eines Transistors aus
dem Ausgangskennlinienfeld!

S. Unter welchen Bedingungen entsteht eine
Sinusspannung?

6. Warum entsteht fiir die Bedingung k v, > 1 keine
Sinusspannung?

7. Wie wird beim MeiBner-Oszillator die
erforderliche Phasendrehung realisiert?

8. Wodurch unterscheiden sich Serien- und
Parallelspeisung?

9. Durch welche MaBnahmen kann der Klirrfaktor
bei Transistoroszillatoren erniedrigt werden?

10. Warum entsteht beim MeiBner-Oszillator eine
sinusformige Spannung?

11. Erkldren Sie die Entstehung der Phasendrehung
im Mitkopplungsvierpol bei der induktiven
Dreipunktschaltung!

12. Begriinden Sie, warum die Betriebsspannung
wechselspannungsmiBig Massepotential hat!

13. Warum bevorzugt man fur hohe Frequenzen die
Basisschaltung, und warum muB dabei die Basis
wechselstrommaBig Massepotential haben?

14. Erklédren Sie die vorhandene Widerstands-
anpassung zwischen Ausgangs- und Eingangs-
widerstand anhand der Schaltung nach Bild 4.11!

15. Warum ist mit Quarzoszillatoren eine hohe
Frequenzkonstanz erreichbar?

16. Welche Aufgabe haben zusitzliche Schwingkreise
in Quarzoszillatoren?

17. Welche Schaltungen werden mit den Begriffen
VCO und VCXO bezeichnet, und welche
Eigenschaften haben diese Schaltungen?

18. Warum sind beim RC-Oszillator mindestens drei
RC-Glieder erforderlich?

Hinweis: Fiihren Sie den Nachweis grafisch
durch!

19. Welche Nachteile entstehen bei einer zu groBen
Anzahl von RC-Gliedern?

20. Warum ist die Selbsterregungsgleichung beim
RC-Oszillator mit Phasenschieberkette nur fir
eine Frequenz erfullt?

21.

22.

23.

24.

25.

26.
27.

28.
29.

30.

3L

32.

33.

34.

3s.

36.

37.

38.

39.

40.

41.

42.

43.

Welche Abhingigkeit besteht zwischen dem
Mitkopplungsfaktor k und der Anzahl der
RC-Glieder?

(Durch Konstruktion der Zeigerbilder ist jeweils
die angenidherte GroBe von k zu bestimmen!)
Wie unterscheidet sich das reale Zeigerbild der
Phasenschieberkette vom vereinfachten
Zeigerbild?

Skizzieren Sie das Zeigerbild des
Wien-Briicken-Oszillators sowohl flir eine gréBere
als auch fir eine kleinere Frequenz gegeniiber der
fir das Zeigerbild Bild 4.17b gewihlten
FrequenZz!

Erldutern Sie die Wirkungsweise der Schaltung
nach Bild 4.19!

Was versteht man unter der Zeitkonstanten einer
RC-Schaltung?

Wie wird T berechnet?

Kontrollieren Sie, daB fiir T < ¢; die Summe der
flir beide Schaltungen (Bilder 4.25 und 4.27)
gezeigten Ausgangsspannungsverlaufe gleich der
Eingangsspannung ist!

Fiihren Sie dieselbe Betrachtung fiir T > ¢; durch!
Bestimmen Sie fiir einen Kondensator von 10 nF
und eine Frequenz der Eingangsspannung von

1 kHz die erforderlichen Widerstdande fur t < ¢;;
T=1t;T> 1!

Warum sind am Kondensator keine sprunghaften
Spannungsinderungen moglich?

Erkldren Sie die Wirkungsweise des astabilen
Kippgenerators!

Orientieren Sie sich anhand der Fachliteratur
liber weitere Schaltungsvarianten, die die
Nachteile der hier genannten Schaltung (Bild
4.28) nicht haben!

Interpretieren Sie die Spannungsverldufe an den
einzelnen Punkten der Schaltung nach Bild 4.28!
Welche Moglichkeiten zur Erzeugung einer
zeitlinear ansteigenden Spannung gibt es?
Begriinden Sie, wieso in der Schaltung nach Bild
4.34 der Ladestrom konstant gehalten wird!
Warum erfolgt der Spannungsanstieg am
Kondensator der Bootstrap-Schaltung zeitlinear?
Wie wird in der Schaltung nach Bild 4.36
erreicht, daB der Kondensator CI in gegeniiber
der Aufladezeit kurzer Zeit entladen wird?
Warum ist die Spannung u, im Bild 4.36 fast
gleich der Spannung u,?

Erkldren Sie die Wirkungsweise des
Miller-Integrators!

Wie entsteht beim Miller-Integrator die
mitlaufende Ladespannung?

Warum entsteht am Ausgang der Schaltung nach
Bild 4.38 eine zeitlinear abfallende Spannung?
Erkldren Sie die Wirkungsweise eines
Sperrschwingers!

Wodurch unterscheidet sich der Sperrschwinger
von einem MeiBner-Oszillator?
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5.

Elektronische Grundschaltungen der Digitaltechnik

5.1.
Allgemeines

In den letzten Jahren ist die Elektronik in alle
Zweige der Wirtschaft und Wissenschaft einge-
drungen. Neben den bisher bekannten Einsatz-
gebieten haben dabei elektronische Schaltun-
gen zur Datenverarbeitung und zur Automati-
sierung von Produktionsprozessen besondere
Bedeutung erlangt. Fiir die hier gestellten Auf-
gaben sind digitale elektronische Schaltungen
gut geeignet. Sie sind aus Grundschaltungen
zusammengesetzt, bei denen nur zwei mogliche
Ausgangssignale zu unterscheiden sind. Die Be-
zeichnung dieser Ausgangssignale erfolgt ent-
weder als Spannungspegel mit den Buchstaben H
(high, hoch) und L oder T (low, tief) oder als lo-
gischer Wert bzw. logischer Zustand mit den Be-
zeichnungen 0 und 1. Eine Zuordnung der ein-
zelnen Schreibweisen wird in Tafel 5.1 gezeigt.
Im Bild 5.1 sind Beispiele von Signalpegeln mit
den zugehorigen logischen Werten eingetragen.
Man kann feststellen, daB jeweils ein groBer

Tafel 5.1. Bezeichnung bindrer Signale

Pegel Logischer Wert
positive negative
Logik Logik
H (positiverer Pegel) 1 0
L oder T (negativerer Pegel) 0 1
Spo>> 7, S>>, >
I R g
v H,/%ém /2 24
Y )
T 2
erbotener T verbotener T
U Bereich v Bereich U P
08
' 7
4 A 9z
g w, . 0)
0 0
TTL - Standard
Eingang Ausgang
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Spannungsbereich durch die Schaltung eindeu-
tig dem Pegel H oder L zugeordnet wird. Der
EinfluB von Bauelementetoleranzen ist damit
wesentlich geringer als bei analogen Schaltun-
gen. Die zuldssigen groBeren Toleranzen und
die Moglichkeit, selbst komplizierte digitale
Schaltungen (z. B. Mikroprozessoren) auf we-
nige Grundschaltungen zuriickfithren zu kon-
nen, bedeuten, daB digitale Schaltungen inte-
grationsfreundlich sind. So ist auch zu erkléren,
daB die Entwicklung und Fertigung von inte-
grierten Schaltungen in groBem Umfang zuerst
bei digitalen Schaltungen begann. Da innerhalb
digitaler Schaltungen nur zwei Pegel unter-
schieden werden, lassen sich auch Amplituden-
storungen, die auf dem Ubertragungsweg ent-
standen sind, verhdltnismidBig einfach beseiti-
gen. Das fiihrte in den letzten Jahren verstarkt
zum Einsatz digitaler Schaltungstechnik fiir die
Ubertragung analoger Signale. So wird bei-
spielsweise bei der PCM (Pulscodemodulation)
ein zu iibertragendes Sprachsignal digitalisiert
und in Form einer Impulsfolge iibertragen.
Auch in der NF-Technik sind neue Verfahren
entwickelt worden, bei denen ein NF-Signal
beispielsweise digitalisiert auf Platte oder Band
gespeichert wird. Damit ist eine wesentliche
Rauschminderung erzielbar. Darliber hinaus
werden in der MeBtechnik heute MeBwerte viel-
fach digital mit hoher Genauigkeit erfaB8t. Eben-
falls vollig neue Moglichkeiten eroffnet der Ein-
satz der Digitaltechnik bei der Ableitung belie-

(0)

verbotener
Bereich

A\

Y

MOS - Standard
(p-Akanal )

Bild 5.1. Signalpegel



biger quarzgenauer Frequenzen von nur einer
festliegenden quarzgenauen Frequenz. Dieses
Verfahren — die Frequenzsynthese — wird zu-
nehmend zur Frequenzeinstellung bei Sendern
und Empfingern eingesetzt.

Gegeniiber mit Kontakten ausgefiihrten Schal-
tungen zeichnen sich elektronische durch die
hohere Schaltgeschwindigkeit und eine prak-
tisch unbegrenzte Schalthidufigkeit aus. AuBer-
dem ist es durch die Entwicklung integrierter
Schaltkreise bei hoher Zuverldssigkeit méglich
geworden, selbst komplizierte Schaltungen
preiswert mit niedriger Verlustleistung und
niedrigem Platzbedarf zu fertigen (z. B. Ta-
schenrechner).

Die verwendeten Schaltungen setzen sich aus
fir das jeweilige System typischen Grundgat-
tern zusammen, von denen einige nachfolgend
erldutert werden sollen. Die innere Schaltung
von Schaltkreisen mit hoherem Integrations-
grad ist fir den Anwender oft kaum iibersehbar
— ihn interessieren das in verschiedenen For-
men beschriebene Verhalten der IS und die Zu-
sammenschaltungsbedingungen.

5.2.
Transistor als elektronischer Schalter

Der Transistor kann als elektronischer Schalter
eingesetzt werden. Bild 5.2 zeigt die dabei auf-
tretenden Arbeitspunkte im Kennlinienfeld.
Liegt der Arbeitspunkt A vor, so wird der Tran-
sistor von einem hohen Strom durchflossen,
und es fdllt an ihm nur eine sehr geringe Span-
nung ab. Der Transistor wirkt damit wie ein ge-

&

Bild 5.2. Darstellung der Arbeitspunkte einer Transistor-
schaltstufe

schlossener Schalter. Im Arbeitspunkt B fallt
die volle Betriebsspannung am Transistor ab;
durch ihn flieBt nur der sehr geringe Reststrom.
Der Transistor wirkt damit wie ein gedffneter
Schalter. Erfolgt der Ubergang von Arbeits-
punkt A nach Arbeitspunkt B in sehr kurzer
Zeit, so darf die Widerstandsgerade die Verlust-
leistungshyperbel schneiden. Der Arbeitspunkt
A wird dann durch den maximal zuldssigen
Kollektorstrom und der Arbeitspunkt B durch
die maximal zuldssige Kollektor-Emitter-Span-
nung begrenzt.

Beispiel

Der Transistor SF 827 hat folgende Grenzwerte:

Ueko =30V: Ic=05A; P, =735mW bei
L, =25°C.

Maximal ist mit ihm ein Verbraucher mit 30 V Be-
triebsspannung und 0,5 A Stromaufnahme schaltbar.
Das entspricht einer Schaltleistung von 15 W.

In der Praxis kann dieser Wert nur selten voll
genutzt werden. Das Beispiel zeigt, daB ein
Transistor eine gegeniiber seiner Verlustlei-
stung wesentlich hoéhere Leistung schalten
kann.

Um den Arbeitspunkt A sicher zu erreichen, ar-
beitet man mit einer etwa 1,5fachen Ubersteue-
rung. Wiirde ndmlich der Basisstrom nur ge-
ringfligig zu niedrig werden, so miiite der Ar-
beitspunkt in den durch die Verlustleistungs-
hyperbel abgetrennten Bereich zu hoher Ver-
lustleistung gelangen. Die Folge wire eine Zer-
storung des Transistors.

(Bei der Bestimmung des erforderlichen Basis-
stromes ist zu beachten, daB h,g stark vom Kol-
lektorstrom abhingt und die fir den Transistor
angegebene Stromverstirkung folglich nur bei
den angegebenen MeBbedingungen Giiltigkeit
hat. Ist beispielsweise der bei den MeBbedin-
gungen angegebene Strom kleiner als der zu
schaltende Strom, ist mit einer Verringerung
der Stromverstarkung gegeniiber den angegebe-
nen Werten zu rechnen.)

Um im Arbeitspunkt B einen moéglichst gerin-
gen StromfluB durch den Transistor zu erhalten,
kann man bei Leistungsschaltstufen die Basis-
Emitter-Strecke in Sperrichtung vorspannen.
Diese Vorspannung in Sperrichtung ist nur un-
ter Zuhilfenahme einer zweiten Betriebsspan-
nungsquelle mit entgegengesetzter Polaritit
moglich.

Oft kommt es vor, daBB Signallampen mit dem
Transistor zu schalten sind. Die hierbei auftre-
tenden Einschaltstrome (bedingt durch den ge-
geniiber dem Betriebswiderstand sehr niedrigen
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Kaltwiderstand der Glithlampe) diirfen den
hochstzuldssigen Kollektorstrom des Transistors
nicht iiberschreiten. Um trotzdem mit Transi-
storen kleiner Verlustleistung eine hohe Gliih-
lampenleistung schalten zu kdnnen, muB8 man
entweder die Einschaltstromspitzen durch ei-
nen Vorwiderstand begrenzen (Bild 5.3a) oder
die Glithlampe nach Bild 5.3b vorheizen. Der
Widerstand wird dabei so festgelegt, daB bei ge-
sperrtem Transistor der Gliihfaden fast unsicht-
bar glitht. Wird ein Relais oder Schiitz durch
den Transistor geschaltet, so ist besonders die
hohe Selbstinduktionsspannungsspitze beim Ab-
schalten zu beachten. Hier schaltet man eine
Diode parallel zur induktiven Last (Bild 5.4).
Die Wirkungsweise dieser Schaltung ist im Ab-
schnitt 2.2. beschrieben.

+Up

a

+

B

b -4

Bild 5.3. Begrenzung des Einschaltstromstofes von Gliih-
lampen
a) mit Vorwiderstand: b) mit Vorheizwiderstand

+ U,
| @ B
~%
Bild 5.4. Schaltstufe mit induktiver Last
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Zusammenfassung

Ein Transistor kann als elektronischer Schalter
benutzt werden. Wenn der Ubergang vom Ein-
zum Auszustand in sehr kurzer Zeit erfolgt,
kann eine wesentlich {iber der maximalen Ver-
lustleistung liegende Leistung geschaltet wer-
den. Der Eingangsspannungsteiler setzt die
durch den Signalpegel bestimmte Eingangs-
spannung in die erforderliche Basis-Emitter-
Spannung um. Bei induktiver Last ist die
Selbstinduktionsspannungsspitze beim  Ab-
schalten und bei Signallampen als Last die Ein-
schaltstromspitze zu beachten und wirkungsvoll
zu begrenzen.

5.3.
Kombinatorische Schaltungen

5.3.1.
Aligemeines

Bei kombinatorischen Schaltungen ist die Aus-
gangsgroBe nur vom augenblicklichen Zustand
der EingangsgroB8en abhingig. Riickfiihrungen
von Ausgingen auf davorliegende Eingidnge
sind nicht moglich. Das Verhalten der logischen
Elemente wird durch die Wahrheitstafel (auch
Wertetafel oder Funktionsmatrix genannt) oder
eine Gleichung beschrieben.

Betrachten wir das Zusammenwirken von logi-
schen Elementen an einem einfachen Beispiel.
Die Sicherungsanlage eines ReaktionsgefdBes
besteht aus drei gleichwertigen Gefahranzeige-
geriten. Der Reaktionsvorgang soll abgeschaltet
werden, wenn mindestens zwei der drei Gefahr-
signale anliegen. Die Gleichung dieser Schal-
tung lautet:

Yy = XiX; V X1X3 VX)X;.

Bild 5.5 zeigt die zugehorige Schaltung.

x,——? )

Xz & 7

y

Bild 5.5. Zusammen-
schaltungsbeispiel

X3 &

Im Bild 5.6 ist ein weiteres einfaches Beispiel
einer kombinatorischen Verkniipfung darge-
stellt. Um die Wahrheitstabelle dieser Schal-
tung ermitteln zu koénnen, trigt man sich an



den Eingingen alle moglichen Kombinationen
logischer Werte ein und danach die daraus fol-
genden logischen Werte an allen anderen Punk-
ten der Schaltung. Im Bild 5.6 entspricht die
Reihenfolge der logischen Werte von links nach
rechts den Zeilen von oben nach unten in der
Wabhrheitstabelle. Am Beispiel ist zu erkennen,
daB eine NAND-Funktion durch ausschlieBlich
NOR-Elemente realisierbar ist. Selbstverstind-
lich sind auch andere Grundschaltungen aus-
schlieBlich durch NAND oder durch NOR reali-
sierbar. So zeigt Bild 5.7 die Realisierung der
Aquivalenz durch ausschlieBlich NAND-Ele-
mente.

1
X 0101

% 0o 7 }

1] o001 . 7110

Bild 5.6. Realisierung einer NAND-
o unktion durch ausschlieflich NOR-
Flemente

011 | &
X 1010 i
7700
0011 | &
0111
X I & | 1007
07101 7110
g y
0071
ol e d R4
0ol0]7
71010
ol7lo Bild 5.7. Realisierung einer Aquiva-
. lenzfunktion durch ausschlieflich
71717 NAND-Elemente
5.3.2.
Grundgatter

Die logischen Elemente lassen sich schaltungs-
technisch in vielfdltigen Formen realisieren.
Von besonderer Bedeutung sind Varianten in
integrierter Technik, die in den folgenden Ab-
schnitten ausschlieBlich behandelt werden. Ne-
ben Okonomischen Gesichtspunkten sind flir

die Auswahl in der Praxis technische Gesichts-
punkte zu beachten, wie Schaltzeit, Verlustlei-
stung, Storsicherheit und AnpaBbarkeit an die
Anlage. Die rasche Weiterentwicklung integrier-
ter digitaler Schaltungen fihrt zu Schwerpunkt-
verlagerungen des Einsatzes der einzeinen
Techniken.

Tafel 5.2 enthilt eine Zusammenstellung wich-
tiger technischer Parameter einiger Schaltkreis-
familien. Deutlich ist innerhalb der Gruppe der
TTL-Schaltungen zu erkennen, daB eine Ver-
kiirzung der Schaltzeit mit einer Verlustlei-
stungserhohung verbunden ist. Erst durch An-
derung der Schaltungsstruktur gelang es mit der
TTL-LS, bei gleichbleibender Schaltzeit die
Verlustleistung zu erniedrigen. Betrachtet man
die Verlustleistung je Gatter, so féllt besonders
auf, daB die Verlustleistung der CMOS um drei
Zehnerpotenzen und die der /L um bis zu
sechs Zehnerpotenzen niedriger ist als die der
TTL-Standards.

TTL-Gatter

Die TTL-Technik baut in ihrer Grundschaltung
auf einem Mehremittertransistor auf, der in Ver-
bindung mit dem gesamten Schaltkreis ein
NAND-Gatter ergibt. Beim Eingangsmehremit-

Tafel 5.2. Ausgewdhlte technische Parameter wichtiger
Schaltkreisfamilien

Bezeichnung Bauelemen- Schaltzeit Verlustleistung

tefunktio- in ns je Grundgatter
nen je in mW
Grundgatter
TTL-Standard 9 10 10
TTL-L
low-power- 9 33 1
TTL
langsame TTL
TTL-H
high-speed- 12 6 23
TTL
schnelle TTL
TTL-LS
low-power- 16 9 2
Schottky-TTL
CMOS-Stan- 4 (8) 20...100 (1...20)-1073
dard 0,7 bei 1 MHz
CMOS-HCT 4 @8 <10 >25-1072
1 bei 1 MHz
ECL 6 0,8...2 25...60
I’L 2 > 10 > 10-107¢
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tertransistor sind alle Emitter elektrisch gleich-
wertig und koénnen jeweils fir sich allein oder
gemeinsam die Emitterfunktion libernehmen.
Die TTL-Technik ist eine Ubersteuerungstechnik:
Um die Funktion der Grundschaltung erkldren
zu kénnen, bezieht man sich auf charakteristi-
sche Werte am iibersteuerten Siliziumtransi-
stor. Es betrigt hierbei Ug =~ 0,7V und
Ucgsae = 0,2 V; Ucg g, ist die Kollektor-Emitter-
Sittigungsspannung, die vom Hersteller fur ei-
nen bestimmten Arbeitspunkt angegeben wird
und beispielsweise dem Arbeitspunkt A im Bild
5.2 entsprechen konnte. Bei inversem Betrieb
des Transistors (offener Emitter, Basis positiver
als Kollektor) betrigt Ugc ebenfalls etwa 0,7 V.
Der Kollektorstrom wird dabei negativ. (Er
flieBt aus dem Kollektor heraus.)

Im Bild 5.8 ist die komplette Schaltung eines
TTL-NAND-Gatters mit Gegentaktausgangsstufe
dargestellt (entsprechend dem IS D100). Sind
ein oder mehrere Emitter auf Pegel L geschal-
tet, so ergeben sich die moglichen Stromfliisse
und Potentiale nach Bild 5.8a. Durch VI flieBt
ein nur durch RI begrenzter Basisstrom. An der
Basis stellt sich ein Potential von etwa 0,7 V
ein. Ein Kollektorstrom kann trotzdem nicht
flieBen, da es vom Kollektor keine leitende Ver-
bindung zu + Uy gibt. Damit steht auch an der
Basis von V2 das fiir dessen Offnung erforderli-
che Potential von +0,7 V nicht zur Verfiigung,
und V2 ist gesperrt. Uber R2 wird V3 geoffnet,
und es kann je nach angeschlossener Last ein
Strom flieBen (Emitterstrom von V3). Dabei ist
das Potential am Ausgang mindestens um die
FluBspannung der Basis-Emitter-Diode von V3
und der in Reihe liegenden Diode V5 niedriger
als die Betriebsspannung. Am Ausgang liegt Pe-
gel H. Es wirkt ein niedriger Ausgangswiderstand
(V3 voll durchsteuert). Besonders bei kapaziti-
ver Last konnen so die Kondensatoren schnell
umgeladen werden.

Im Bild 5.8b sind alle Bingidnge auf Pegel H ge-
schaltet (hier auf + Ug). Durch VI kann kein
Emitterstrom flieBen. V1 wird invers betrieben,
und es flieBt der eingezeichnete Strom, der V2
6ffnet. Dessen Emitterstrom durchflieft R3 und
o6ffnet mit dem hier auftretenden Spannungsab-
fall V4. Der Spannungsabfall an R2 bewirkt
eine Sperrung von V3. Damit liegt am Ausgang
nur die Sittigungsspannung von V4; das ent-
spricht dem Pegel L. Ohne Beriicksichtigung
der Toleranzen ergeben sich die eingetragenen
Potentiale und Strome. An der Basis von V4
und damit am Emitter von V2 liegt eine Span-
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Bild 5.8. Schaltung eines TTL-Schaltkreises
a) bei Pegel L am Eingang; b) bei Pegel H am Eingang

nung von 0,7 V. Die Spannung am Kollektor
von V2 ist um Ucg , groBer als die Emitterspan-
nung. Da zur Aufsteuerung von V3 mindestens
ein Potential von 1,4V an der Basis benotigt
wiirde, jedoch nur 0,9 V vorhanden sind, ist V3
sicher gesperrt. Der Strom durch R/ ergibt sich
durch die ebenfalls eingetragenen Potentiale.
Bild 5.9 zeigt die Belastung eines TTL-Gatters
durch weitere TTL-Gatter. Liegt am Ausgang
Pegel L, so flieBt in den Ausgang die Summe
der Eingangsstrome der nachgeschalteten Gat-
ter hinein (Bild 5.9a). Der in den Kollektor von
V4 hineinflieBende Strom darf nicht zu groB
werden, da bei dem eingespeisten konstanten
Basigstrom sonst der Sittigungsbereich der
Kennlinie verlassen wiirde. Die Folge wire ein
Anstieg der Ausgangsspannung und damit ein
Verlassen des Pegelbereiches L. Die hochstzu-
ldssige Belastung wird durch den Ausgangsiast-
faktor N, angegeben. '

Beispiel

Fiir den integrierten Schaltkreis D100 ist N, = 10 —
der maximal aus dem Eingang eines Gatters der
D10-Serie herausflieBende Strom betrdgt 1,6 mA; dar-
aus folgt, daB der Kollektorstrom von V4 maximal
16 mA betragen darf.)

Liegt am Ausgang Pegel H, so flieBt aus dem Ausgang
die Summe der Eingangsreststrome der folgenden
Gatter heraus. GemaB Bild 5.8 b ist die Basis-Emitter-



Bild 5.9. Belastung eines TTL-Gatters durch weitere TTL-
Gatter
a) fur Ausgangspegel L; b) fiir Ausgangspegel H

Diode der Eingangstransistoren dieser Gatter in
Sperrichtung vorgespannt. Der maximal in den Gat-
tereingang hineinflieBende Sperrstrom wird bei der
Serie D10 mit 40 uA angegeben. Daraus folgt, daB aus
einem Gatterausgang mit N, = 10 maximal 0,4 mA
herausflieBen diirfen.

Die notwendige Begrenzung dieses Stromes ist
durch den von ihm verursachten Spannungsab-
fall an R4 zu begriinden. Mit steigendem Span-
nungsabfall sinkt der Ausgangspegel, um
schlieBlich den zulédssigen Bereich zu verlassen.
Bild 5.10 zeigt die Abhidngigkeit der Ausgangs-

spannung vom Laststrom fiir die vorstehend be-
schriebenen Fille.

Offene Einginge eines Gatters nach Bild 5.8
wirken wie auf H geschaltete Eingidnge, da kein
Strom flieBen kann.

Upt

a) Ip b) ~lon

Bild 5.10. Abhdngigkeit der Ausgangsspannung vom Aus-
gangsstrom
a) bei Ausgangspegel L; b) bei Ausgangspegel H

Der aus dem Eingang herausflieBende Strom (s.
Bild 5.8a) wird von der wirksamen Spannung
bestimmt und steigt mit negativer werdender
Eingangsspannung. Um eine Uberlastung des
Eingangstransistors zu vermeiden, wird eine mi-
nimal zuldssige Eingangsspannung als Grenzwert
angegeben. (Zum Beispiel darf die Eingangs-
spannung im statischen Betrieb einen Wert von
—0,8 V und bei definiertem dynamischem Be-
trieb von —1,5 V nicht unterschreiten.)

Nach Bild 5.8b ist die Basis-Emitter-Diode des
Eingangstransistors in Sperrichtung vorge-
spannt. Die zuldssige Sperrspannung dieser
Diode ist gering. Es wird deshalb eine hdchste
Eingangsspannung angegeben. (Ohne zusitzli-
che Strombegrenzungsschaltung darf die Ein-
gangsspannung z. B. einen Wert von 5,5 V nicht
uberschreiten.)

Mehrere Gatterausginge nach Bild 5.8 diirfen
nicht verbunden werden. L-Pegel am Ausgang
des einen und H-Pegel am Ausgang des anderen
wiirden einen KurzschluBSstrom zur Folge ha-
ben, da am ersten Gatter ¥4 und am zweiten V3
voll durchsteuert wiren. Dieser Ausgang wird
auch als ,totem pole output“ bezeichnet, da er
in beiden Zustinden niederohmig ist. Beim
Ausgangspegel H spricht man deshalb auch von
Zustand ,,pull up“ (der Ausgang hat eine nieder-
ohmige Verbindung zur Betriebsspannung) und
bei Ausgangspegel L vom Zustand ,,pull down*
(der Ausgang hat eine niederohmige Verbin-
dung zur Masse). )

Um eine ausgangsseitige Parallelschaltung zu
ermoglichen, werden Schaltkreise mit offenem
Kollektor (engl., open collector output) angebo-
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ten. Hierzu gehort beispielsweise der Schalt-
kreis D 103. Ein derartiger Schaltkreis ist im
Bild 5.11 dargestellt. Man kann mehrere solcher
Schaltkreisausgénge iiber einen externen Wi-
derstand mit der Betriebsspannung verbinden.
Es lassen sich so Montagelogikelemente zusam-
menstellen. Im Bild 5.12 sind zwei Ausginge
iiber einen gemeinsamen Widerstand mit der
Betriebsspannung verbunden. Es liegt immer
dann an y der Pegel L, wenn mindestens einer
der beiden Ausgangstransistoren durchsteuert
ist. Verbindet man jeweils x; und x, zu xs sowie
x3 und x4 zu X, so erfiillen diese verbundenen
Eingidnge die Funktionsmatrix eines logischen
Verkniipfungsglieds NOR. Durch Nachschal-
tung eines Inverters kann ein ODER realisiert

werden.

+Up
X1
Xz 4

Bild 5.11. Schalikreis mit offenem Kollektor

Bild 5.12. Verkniipfung zweier Schaltkreisausgdnge

Es ist auch mdglich, Gatterausginge iiber eine
gemeinsame Leitung (Sammelschieneniibertra-
gung, Bus) mit weiteren Schaltungsteilen zu
verbinden. Selbstverstindlich darf dann zu ei-
nem bestimmten Zeitpunkt nur ein Gatteraus-
gang in die gemeinsame Leitung einspeisen;
alle anderen Gatterausginge miissen unabhin-
gig von ihren Eingangszustinden am Ausgang
hochohmig sein (scheinbar von der gemeinsa-
men Ausgangsleitung getrennt). Dieser dritte
mogliche Ausgangszustand ist bei Gattern mit
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tristabilem Ausgang moglich (engl., three state
output). Die Schaltung eines derartigen TTL-
Gatters ist im Bild 5.13 dargestellt. Wird hier an
den zusitzlichen Eingang S der Pegel H ange-
legt, so sind beide Ausgangstransistoren ¥3 und
V4 gesperrt, und es flieBen die eingezeichneten
Strome. Liegt der Pegel L an S, so hat der zu-
sdtzliche Schaltungsteil keinen EinfluB auf die
Wirkungsweise des TTL-NAND.

+
R\, R2| | 4 R4
4 v2 J ¥V -

Nogs
X, y
% l V4

R3
\4

Bild 5.13. TTL-Gatter mit tristabilem Ausgang

Die Schaltzeit des TTL-Gatters wird durch die
Ubersteuerung der Transistoren unerwiinscht
erhoht (beim Umschalten in den Sperrzustand
miissen die Ubersteuerungsladungen zusitzlich
aus der Basiszone abgefiihrt werden). Anderer-
seits ist die Ubersteuerung fiir ein schnelles und
vollstindiges Durchsteuern des Transistors trotz
fertigungsbedingter Toleranzen und unter-
schiedlicher Betriebstemperaturen erforderlich.
Die Schaltung einer Schottky-Diode zwischen
Kollektor und Basis (Bild 5.14) gestattet ein
schnelles und sicheres Durchsteuern, ohne da-
bei den Transistor in die Sittigung zu treiben.
Durch die niedrige FluBspannung der Schottky-
Diode von etwa 0,4 V wird der zur Ubersitti-
gung der Basis fithrende Strom iiber die Diode
abgeleitet und U, kann nur bis etwa 0,3 V sin-

T ~03v Bild 5.14
—= Transistor mit Schottky-Diode
l a) Schaltung;
a) b) b) vereinfachte Darstellung



ken. Der StromfluB ist fiir voll gedffneten Tran-
sistor auf Bild 5.14a eingetragen. Infolge der ge-
ringen Sperrerholzeit der Diode ist ein schnelles
Schalten in den Sperrzustand moglich. Bei der
TTL-LS wird dieser Effekt genutzt, um bei etwa
gleichbleibender Schaltzeit gegeniiber TTL-
Standard mit wesentlich geringerer Verlustlei-
stung auszukommen.

Auf Bild 5.15 ist die Schaltung eines TTL-LS-
NAND dargestellt. Im Eingang ist auf den
Mehremittertransistor verzichtet. Gleichzeitig
ist an jedem Eingang eine gegen Masse geschal-
tete Clamping-Diode (V1 und V2) zum Schutz
vor negativen Spannungsspitzen integriert.
(Diese Dioden sind nicht fiir permanente Bela-
stung in FluBrichtung zugelassen.) Die gegen-
iiber .dem Mehremittertransistor hohere Span-
nungsfestigkeit der Eingangsdioden ermoglicht
als Grenzwert der Eingangsspannung ebenfalls
7V wie als Grenzwert der Betriebsspannung
(bei TTL-Standard darf U; 5,5V nicht iber-
schreiten, wenn keine externen Strombegren-
zungsmaBnahmen verwendet werden). Die wei-
teren Schaltungsinderungen gegeniiber TTL-
Standard dienen der zusitzlichen Schaltzeitver-
kiirzung.

+Ug
X >
X y
Vil vz,
R R
11

Bild 5.15. Schaltung eines TTL-LS NAND

Der Ausgangspegel unterscheidet sich geringfii-
gig von dem des TTL-Standards. Es gilt:
UoL < 0,5V und Upy > 2,7 V. Die Belastbar-
keit des Normalausganges betrigt fiir Pegel L
8 mA und fir H —400 pA, die Eingangsstrome
betragen maximal bei Pegel L —0,4 mA und bei
Pegel H 20 pA.

Die auf etwa !/ reduzierte Verlustleistung bei
sonst weitgehend gleichen Parametern flihrt zu

einer schrittweisen Ablésung des TTL-Stan-
dards durch die TTL-LS. In den meisten Schal-
tungen ist ein direkter Austausch der Schalt-
kreise ohne weitere Anderungen moglich. Im
Sortiment der TTL-LS befinden sich auch
AND- und NOR-Elemente.

In den vorangegangenen Abschnitten wurden
der Eingangsspannung jeweils konstante Werte
zugeordnet. Vielfach interessiert auch die Ab-
héangigkeit der Ausgangsspannung von der Ein-
gangsspannung. Die dazu im Bild 5.16 mit ein-
getragenen Pegelgrenzen dargestellte Kennlinie
heiBt Transferkennlinie. Die erkennbare zusitzli-
che Sicherheit zum Signalpegel ist erforderlich,
um unter allen moglichen Toleranzen der Ar-
beitstemperatur, der Betriebsspannung und der
Schaltkreise die definierten Pegel sicher einzu-
halten.
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Bild 5.16. Transferkennlinie eines 1TL-Schaltkreises
a) TTL-Standard; b) TTL-LS

Der Unterschied zwischen dem Pegel am Ein-
gang und dem am Ausgang (s. Bild 5.1) ergibt
die garantierte statische Storsicherheit. Im steil
verlaufenden Teil der Transferkennlinie ergibt
eine kleine Eingangsspannungsinderung eine
groBe Ausgangsspannungsinderung. Das ent-
spricht dem Verhalten eines Verstarkers mit ho-
her Verstirkung. Dieser steil verlaufende Kenn-
linienteil wird deshalb auch als ,aktiver Bereich
der Kennlinie“ bezeichnet und die mittlere
Spannung dieses Teils als Schwellspannung. Im
aktiven Bereich ist durch eine eventuell auftre-
tende Mitkopplung die Gefahr der unerwiinsch-
ten Selbsterregung groB. Um dies zu vermeiden,
muB man dafiir sorgen, da die Eingangsspan-
nung moglichst eine kurze Anstiegs- oder Ab-
fallzeit hat. Der aktive Bereich wird dann
schnell durchlaufen, und eine Selbsterregung
kann nicht eintreten. Fiir die Serie D10 gilt bei-
spielsweise, daB bei kombinatorisch wirkenden
Schaltungen die Anstiegs- bzw. Abfallzeit klei-
ner als 1 us sein muB. Ebenso wird gefordert,
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daB die Lastkapazitit an einem Ausgang einen
Hochstwert nicht iiberschreiten darf (bei D10
1 nF), um unnotige Verzogerungen der An-
stiegs- oder Abfallzeit der Ausgangsspannung
zu verhindern, die ja meist als Eingangsspan-
nung fiir weitere Gatter genutzt wird.

Um im dynamischen Betrieb Fehlschaltungen
zu vermeiden, diirfen Signalleitungen nicht zu
lang sein. (In der Praxis rechnet man mit Lei-
tungslingen kleiner als 300 mm unter normalen
Bedingungen.) Sind konstruktiv ldngere Leitun-
gen erforderlich, miissen zusdtzliche Schal-
tungsmaBnahmen getroffen werden.

Von Bedeutung fiir den praktischen Schaltungs-
aufbau ist auch die Abhéngigkeit des Betriebs-
stroms von der Eingangsspannung (Bild 5.17).

gy

L A
Bild 5.17. Abhdngigkeit des Betriebsstroms von der Ein-
gangsspannung

Die im Ubergangsbereich von Eingangspegel L
nach H liegende Stromspitze darf zu keinen Be-
triebsspannungsschwankungen fiihren, um eine
Beeinflussung anderer Schaltkreise zu vermei-
den. Es ist deshalb notwendig, die Betriebsspan-
nung fiir etwa funf bis zehn Schaltkreise durch
einen Kondensator 10...100 nF moglichst
dicht an den Schaltkreisen und die Betriebs-
spannung flir eine groBere Gruppe durch einen
Kondensator von etwa 10 uF zur Ableitung von
Storungen abzublocken (zusatzliche Hersteller-
angaben beachten!).

Der angegebene zulédssige Betriebsspannungsbe-
reich liegt zwischen 4,75 wund 5,25V
(5V £ 5%). Diese geringe zuldssige Betriebs-
spannungstoleranz kann nur mit einer stabili-
sierten Stromversorgung erreicht werden. Der
absolute Grenzwert fiir die Betriebsspannung
betrigt 7 V. Bei Uberschreitung dieses Grenz-
werts ist eine Zerstorung der Schaltkreise mog-
lich (s. Abschn. 1.4.3)).

Beim Eingangspegel L ist die Stromaufnahme
niedriger als beim Eingangspegel H. Die Ein-
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gidnge unbenutzter Gatter eines Schaltkreises
schaltet man deshalb zweckmiBig auf Masse.
Unbenutzte Eingidnge eines Gatters sollten
ebenfalls nicht unbeschaltet bleiben. Nach
Moglichkeit verbindet man sie mit bereits be-
nutzten Eingéngen oder schaltet sie auf Pegel
H.

Beim Aufbau von gedruckten Schaltungen
sollte stets fiir eine moglichst geringe Impedanz
der Masseleitung gesorgt werden.

Zu beachten ist beim Aufbau der Schaltung
auch die Storkapazitdt (bei TTL-LS etwa 37 pF,
bei TTL-Standard 55 pF). Unter Storkapazitit
versteht man die sich zwischen der betrachteten
Eingangsleitung und einer anderen Signallei-
tung bildende Kapazitdt, iiber die ein Pegel-
sprung in dieser Leitung einen unerwiinschten
Schaltvorgang im an die andere Leitung ange-
schlossenen Gatter auslosen kann. Die vom
Hersteller gegebenen konkreten MeBbedingun-
gen sind dabei zu beachten.

MOS-Gatter

Ein MOS-Grundgatter wird ausschlieBlich
durch unipolare Transistoren realisiert. Es ent-
hilt im Unterschied zum TTL-Grundgatter folg-
lich keine integrierten Widerstinde. Der Fli-
chenbedarf je Gatter wird damit wesentlich ge-
ringer. Da auch die erforderliche frequenzab-
hédngige Verlustleistung weit unter der von TTL-
Schaltkreisen liegt, sind hohere Integrations-
grade erzielbar. Nachteilig gegeniiber TTL-
Schaltkreisen sind die hoheren Schaltzeiten.
Aus der Vielzahl moglicher MOS-Gatter sei zu-
niachst das p-Kanal-Hochvoltgatter niaher be-
trachtet. Die Gatter bestehen aus p-Kanal-Tran-
sistoren vom Anreicherungstyp (engl. p-channel
enhancement type). Die Schaltung eines Inver-
ters ist im Bild 5.18 dargestellt.

y
e
X
1 Bild 5.18
MOS-Inverter
Der Substratanschlufl ist hierbei immer mit

Masse verbunden. Die Aufgabe des Lastwider-
stands ilbernimmt ein Transistor. Die Wir-
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Bild 5.19. Konstruktion im Kennlinienfeld eines Inverters

a) Ausgangskennlinienfeld des Lasttransistors; b) Ausgangskennlinienfeld des Treibertransistors

kungsweise der Schaltung wird anhand der im
Bild 5.19 dargestellten Ausgangskennlinien des
Treiber- und des Lasttransistors erldutert. Dabei
hat der Lasttransistor eine geringere Steilheit
als der Treibertransistor. Entsprechend der
Schaltung des Lasttransistors ist die sich erge-
bende Kennlinie fiir — Ugs = — Upg eingetra-
gen. Aus dieser Kennlinie kann man den fiir die
verschiedenen Drainstrome am Lasttransistor
auftretenden Spannungsabfall entnehmen. Um
diesen Spannungsabfall bei dem jeweils beide
Transistoren durchflieBenden Drainstrom ist
die Spannung am Drain des Treibertransistors
positiver als die Betriebsspannung. Die punkt-
weise Konstruktion liefert die ,Widerstandsge-
rade“ im Kennlinienfeld des Treibertransistors.
Sie unterscheidet sich nur wenig von der Wider-
standsgeraden eines ohmschen Widerstands. Ist
der Drainstrom 0, so ergibt sich der h6chstmog-
liche Betrag der Ausgangsspannung des Inver-
ters als um den Betrag der Schwellspannung des
Lasttransistors erniedrigter Betrag der Betriebs-
spannung.

Die Transferkennlinie des Inverters wird im
Bild 5.20 gezeigt. Bis zum Erreichen der
Schwellspannung des Treibertransistors fliet
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Bild 5.20. Transferkennlinie des MOS-Inverters

kein Strom durch den Inverter. Die Ausgangs-
spannung hat ihren hochsten Betrag. Nach
Uberschreiten der Schwellspannung wird der
Betrag der Ausgangsspannung zunichst rasch
kleiner, sinkt dann nach Erreichen des aktiven
Bereichs des Treibertransistors etwas langsamer
bis auf eine der jeweiligen Eingangsspannung
entsprechende Spannung des Treibertransistors
ab.

Die Transferkennlinie wurde fiir den unbelaste-
ten Inverter betrachtet. Wird hingegen der Aus-
gang des Inverters bei Pegel L mit einem Wider-
stand belastet (Bild 5.21a), so flieBt durch den
Lasttransistor der eingezeichnete Strom. Aus
Bild 5.19 kann man entnehmen, daB dabei die
Ausgangsspannung infolge des Spannungsab-
falls am Lasttransistor positiver wird. Liegt am
Ausgang des Inverters Pegel H und wird er mit
einem Widerstand gegen — Uy belastet (Bild
5.21b), so flieBt ein gegeniiber dem unbelaste-
ten Fall groBerer Drainstrom durch den Treiber-
transistor, an dem sich der Spannungsabfall ver-
groBert. Die Ausgangsspannung wird negativer.

._UB

a) j_ b)

Bild 5.21. Belusteter Inverter
a) bei Ausgangspegel L; b) bei Ausgangspegel H

Die dargestellten Lastfille konnen bei kapaziti-
ver Last (Bild 5.22) auftreten. Die notwendigen
Auf- und Entladestrome haben die im Bild 5.21
gezeigten Richtungen. Da die wirksamen Wi-
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pazitiver Last

'1 :[ Y Bild 5.22. Inverter mit ka-

derstinde bei der Umladung der Kondensatoren
groB sind, ergeben sich hohe Schaltzeiten.

Die durch die Laststrome auftretende Aus-
gangsspannungsianderung ist bei Belastung der
Gatter zu beachten. Vom Hersteller werden die
Pegelverschiebungen bei bestimmten Laststro-
men (z. B.£1 mA) angegeben. Ahnlich der Be-
dingungen bei TTL-Gattern darf die Eingangs-
spannung nur in einem bestimmten Bereich lie-
gen. Die zum Schutz gegen statische Aufladun-
gen eingefiigten Gateschutzdioden wiirden bei
Uberschreitung des Eingangsspannungsbereichs
zerstort werden. Besonders der Pegel H darf
hochstens einen gering positiven Wert anneh-
men.

Die beschriebene Inverterschaltung 148t sich
leicht zu weiteren logischen Verkniipfungsglie-
dern erweitern. Bild 5.23 zeigt ein. NOR-Gatter.
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N R K ririo Bild 5.23
regeltate! Wahrhertstabelle  MOS NOR-Gatter

Es wird immer dann am Ausgang Pegel H lie-
gen, wenn am Eingang mindestens einer der
beiden Transistoren VI oder V2 Pegel L liegt.
Da der Schaltkreis fiir negative Logik vorgese-
hen ist, folgt aus der im Bild 5.23 dargestellten
Pegeltafel die zugehorige Wahrheitstabelle. In
dhnlich einfacher Form 1dBt sich auch ein
NAND-Gatter aufbauen (Bild 5.24). Hier kann

126

nur dann am Ausgang Pegel H liegen, wenn
beide Transistoren ¥I und V2 am Eingang auf
Pegel L geschaltet sind. Daraus folgen wie-
derum Pegeltafel und Wahrheitstabelle. (Wiirde
man die Pegel der positiven Logik zuordnen, so
wiirde jeweils aus dem NAND ein NOR und
aus dem NOR ein NAND))
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Fegeltate! Wahrheitstabelle

Bild 5.24. MOS NAND-Gatter

MOS-Schaltkreise sind spannungsgesteuert; es
flieBt nur ein sehr geringer Reststrom als Ein-
gangsstrom. An unbeschalteten Eingédngen sind
statische Aufladungen moglich, die Fehlschal-
tungen verursachen konnten. Nicht bendtigte
Eingdnge muB man deshalb entsprechend der
logischen Funktion der Schaltung entweder mit
bereits benutzten Eingidngen verbinden, an Pe-
gel H (Masse) oder an moglichst nur minimalen
Pegel L schalten (iilber Spannungsteiler an
—Up). Da die Einginge hochohmig sind, genii-
gen bereits geringe Stérkapazitdten (etwa 25 pF),
um auf den Eingang einen Storimpuls zu kop-
peln. Die Verlegung der Eingangsleitungen ist
deshalb besonders sorgfdltig auszufiihren. Fiir
die Abblockung der Betriebsspannung gilt das
bei TTL-Schaltkreisen Gesagte. Die integrierten
Gateschutzdioden sind nicht zu schaltungstech-
nischen Zwecken (z. B. als Begrenzer) zu benut-
zen.

Einen noch niedrigeren Ruheleistungsver-
brauch als die vorstehend beschriebenen Gatter
haben CMOS-Schaltungen, bei denen sowohl n-
Kanal- als auch p-Kanal-Transistoren verwen-
det werden. Die Herstellung dieser Gatter ist je-
doch schwieriger als die der vorstehend be-
schriebenen Gatter. Ein CMOS-Inverter ist im
Bild 5.25 dargestellt. Er erhilt eine positive Be-
triebsspannung; sein Signalpegel sei der positi-

'ven Logik zugeordnet. Liegt am Eingang Pegel

L, so sind der Treibertransistor gesperrt und der
Lasttransistor ge6ffnet. Am Ausgang liegt Pegel
H. Schaltet man hingegen den Eingang auf Pe-



gel H, so sind der Treibertransistor voll durch-
steuert und der Lasttransistor gesperrt. Am Aus-
gang liegt Pegel L. Fiir jeden der beiden mogli-
chen Schaltzustinde ist ein Transistor gesperrt.
Daraus ergibt sich die geringe Ruheverlustlei-
stung. Wegen der erforderlichen Umladung der
strukturbedingten Kapazititen steigt die Ver-
lustleistung mit hoher werdender Frequenz.
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CMOS-Inverter

Der Ausgangspegel entspricht beim Pegel H na-
hezu der Betriebsspannung (pull up), da die
FluBspannung des dabei leitenden Lasttransi-
stors nur wenige Millivolt betrdgt, und beim Pe-
gel L wiederum wegen der niedrigen FluBspan-
nung des jetzt durchsteuerten Treibertransistors
nur wenige Millivolt (pull down). Der Ausgangs-
pegelhub erreicht damit fast den Wert der Be-
triebsspannung. Der in beiden Féllen niederoh-
mige Ausgang entspricht damit dem ,totem
pole output“ bei TTL-Schaltkreisen.

Eine CMOS-NOR-Schaltung wird im Bild 5.26
gezeigt. Liegt hier an einem der beiden Ein-
giange H, so sind der zugehorige Treibertransi-
stor gedffnet und der Lasttransistor gesperrt. Da
die beiden Treibertransistoren parallel und die
Lasttransistoren in Reihe geschaltet sind, kann
sich am Ausgang nur der Pegel L einstellen.
Nur wenn beide Eingidnge auf Pegel L geschal-
tet sind, sind, die Treibertransistoren gesperrt
und die Lasttransistoren ge6ffnet. Am Ausgang
erscheint Pegel H.
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Bild 5.26
CMOS-NOR

In dhnlicher Form ist auch das CMOS-NAND-
Gatter aufgebaut (Bild 5.27). Hier sind jeweils
die Treibertransistoren in Reihe und die Last-
transistoren parallelgeschaltet. Am Ausgang ist
nur dann Pegel L mé&glich, wenn beide Treiber-
transistoren durch Pegel H gedffnet sind. Be-
reits wenn an einem Eingang Pegel L liegt, ist
die Reihenschaltung der Treibertransistoren ge-
sperrt, dafiir mindestens einer der Lasttransisto-
ren ge6ffnet. Am Ausgang kann nur Pegel H lie-
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In den gezeigten Schaltungen besteht eine
nachteilige Rickwirkung des Ausganges auf
den Eingang. Die meisten heute gefertigten
Schaltkreise der Standardreihe erhalten deshalb
einen Ausgangspuffer (engl., buffered), bestehend
aus meist zwei hintereinander geschalteten In-
vertern (Bild 5.28). Trotz der zwei nachgeschal-
teten Stufen ergibt sich keine Erhohung der
Schaltzeit, da jetzt die Transistoren der logi-
schen Verkniipfungen fiir wesentlich kleinere
Strome ausgelegt werden kénnen und damit
durch schnelleres Schalten die zusitzliche
Schaltzeit des Ausgangspuffers kompensieren.

Alle Einginge erhalten integrierte Gateschutz-
schaltungen. die unterschiedlich aufgebaut sein

Bild 5.27
CMOS-NAND
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NOR ; i I Ausgangspuffer

Bild 5.28. CMbS-NOR mit Ausgangspuffer
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konnen. Eine Variante zeigt Bild 5.29. Die bei-
den Dioden schiitzen sicher sowohl vor positi-
ven als auch vor negativen statischen Aufladun-
gen. Der in Reihe liegende Widerstand dient
zur Strombegrenzung durch die Dioden. Die
Dioden sind fiir die Ableitung von Aufladungen
bemessen, sie diirfen nicht fiir schaltungstech-
nische Zwecke genutzt werden.

——<+Up
’—| Bild 5.29
%S Gateschutzschaltung

Es ist stets darauf zu achten, daB Eingangsspan-
nungen nur dann anliegen konnen, wenn auch
die Betriebsspannung anliegt (zu beachten bei
Kopplung von aus unterschiedlichen Stromver-
sorgungsteilen gespeisten Schaltungsteilen), da
beim Wegfall der Betriebsspannung und Pegel
H am Eingang es wegen der dann nicht mehr
vorgespannten oberen Diode zu einem diese
Diode zerstorenden StromfluB kommen konnte.
Schaltkreise mit open collector output werden
bei CMOS nicht gefertigt. Hingegen sind
Schaltkreise mit three state output im Angebot.
Sie werden — wie auch bei TTL — durch einen
zusidtzlichen Eingang hochohmig geschaltet
oder aktiviert.

Die Transferkennlinie (Bild 5.30) hat fast den
idealen rechteckigen Verlauf bei gepuffertem
Ausgang. Die Schwellspannung liegt etwa bei
0,6 Uy, sie ist von der Betriebsspannung abhén-
gig. Der Pegelhub entspricht praktisch der Be-
triebsspannung.

Up L gepuffert (buffered)
Ug —ungepuffert (unbuffered)

Bild 5.30. Transfer-
kennlinie des CMOS-
Inverters
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Im Gegensatz zu TTL benttigen CMOS-Schalt-
kreise keine stabilisierte Betriebsspannung. Sie
sind von 3 V bis 15 V funktionsfihig, wobei die
Schaltzeit mit sinkender Betriebsspannung
steigt. Fiir die Abblockung der Betriebsspan-
nung .gelten die bereits bei TTL gegebenen Aus-
fihrungen.
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Schaltungstechnische MaBnahmen erfordert der
latch-up-Effekt. Er kann entstehen, wenn an ei-
nem AnschluB des Schaltkreises die Spannung
negativer als —0,5V oder positiver als
Ug + 0,5V wird bzw. der Strom 10 mA iiber-
steigt. Unter diesen Bedingungen ist das Ziin-
den einer technologiebedingten, durch parasi-
tire pn-Uberginge gebildeten Thyristorstruktur
moglich. FlieBt dabei ein Strom groBer als der
Haltestrom von 10 mA, kommt es zur Zersto-
rung des Schaltkreises. Man muB deshalb ent-
weder das Auftreten der unzuldssigen Spannun-
gen sicher verhindern oder durch Strombegren-
zungswiderstinde den mdglichen StromfluB auf
kleiner als 10 mA begrenzen.

Offene Eingidnge sind bei CMOS grundsitzlich
nicht zuldssig. Infolge der Hochohmigkeit
wiirde ‘sich ein beliebiges Potential aufbauen
konnen mit der Folge, daB Fehlschaltungen auf-
treten wiirden. Nicht benutzte Eingidnge sind
deshalb iiber einen Widerstand von 100 kQ bis
1 MQ je nach der logischen Funktion auf Masse
oder Betriebsspannung zu schalten. Diese MaB-
nahme ist auch fiir an Steckverbinder ange-
schlossene Einginge empfehlenswert. Ebenfalls
sollten die von three state output gespeisten
Busleitungen so beschaltet werden.

Die Abhidngigkeit der Ausgangsspannung vom
Ausgangsstrom zeigt Bild 5.31. Es herrschen
dhnliche Verhiltnisse wie bei TTL. Auf kon-
krete Werte wird im Abschnitt 5.3.3. eingegan-
gen.

UD[ U0H
H -
L
Int Ioy
a) b)

Bild 5.31. Abhdngigkeit der Ausgangsspannung vom Aus-
gangsstrom
a) bei Ausgangspegel L; b) bei Ausgangspegel H

Gegeniiber TTL ist bis zu mittleren Verarbei-
tungsfrequenzen die Verlustleistung wesentlich
kleiner. Besser ist auch der statische Storab-
stand sowie die duBerst geringe Temperaturab-
hingigkeit der Schwellspannung und der gro3e
Umgebungstemperaturbereich (bei CMOS -40
bis +85 °C,' bei TTL mit erweitertem Tempera-
turbereich —25 bis +85 °C). Nachteilig hinge-



gen wirkt sich die heute noch geringere Ferti-
gungsausbeute, groBere Schaltzeit und die ge-
geniiber der langjéhrig eingesetzten TTL gerin-
gere Einsatzerfahrung aus. AuBerdem ist der
CMOS-Standard nicht pin-kompatibel zu TTL.
Zur Uberwindung obiger Nachteile wurde in
jlingster Zeit die CMOS-HCT entwickelt. Es
handelt sich dabei um eine schnelle CMOS, de-
ren besonderer Vorteil in der Kompatibilitit zu
TTL liegt. So entspricht die pin-Belegung voll
der von TTL-Schaltkreisen. Die Pegel von
CMOS-HCT, die Ausgangsbelastbarkeit sowie
Schaltzeit gestatten eine direkte Verkniipfung
mit TTL (siehe Tafeln 5.2 und 5.3). Da die son-
stigen Vorteile von CMOS gegeniiber TTL er-
halten sind, ist eine kiinftige Ablésung von TTL
durch CMOS-HCT nicht nur bei Neuentwick-
lungen sondern auch bei Erweiterung oder Er-
satzbestiickung bestehender Geriite denkbar.
Bei der CMOS-HCT liegt international derzeit
die groBte Steigerungsrate der Produktion vor.
Im Gegensatz zu bipolaren Schaltkreisen haben
unipolare Schaltkreise eine hohe Strahlungsre-
sistenz. Sie sind deshalb besonders fiir Anlagen
der Landesverteidigung und der Raumfahrt ge-
eignet.

ECL-Gatter

Die in den vorangegangenen Abschnitten be-
schriebenen Gatter gehoren zur Ubersteue-
rungstechnik. Relativ groBe Toleranzen der
Bauelementewerte bleiben dabei wirkungslos
auf die Funktion des Schaltkreises. Die Uber-
steuerung verursacht jedoch hohere Schaltzei-
ten, da die Ubersteuerungsladungen jeweils erst
abflieBen miissen. Die emittergekoppelte Logik
(ECL) beruht auf dem Stromsteuerprinzip und ist
keine Ubersteuerungslogik. Schaltzeiten in der
GroBenordnung von nur 1 ns sind moglich. Die
Herstellung ist kompliziert, da besonders die
Widerstinde mit niedriger zuldssiger Toleranz
integriert werden miissen. Da auch stindig
Strom flieBt, ist die Verlustleistung je Gatter
hoch. Der Einsatz der ECL-Gatter ist deshalb
nur dort vertretbar, wo extrem niedrige Schalt-
zeiten gefordert sind.

Im Bild 5.32 ist ein ECL-Inverter dargestelit.
Zum besseren Verstindnis sind mogliche Wi-
derstandswerte und Spannungen eingetragen.
Liegt an der Basis von VI eine gegeniiber der
Referenzspannung Uy, kleinere Spannung, so
wird nur durch V2 Strom flieBen. Da die Transi-
storen nicht im Ubersteuerungsbereich arbeiten
sollen, sind die Widerstandswerte so gewihlt,

daB an y eine etwas iiber der Referenzspannung
liegende Spannung und an y die Betriebsspan-
nung liegt. Die Spannung am Emitter ist um die
DiodenfluBspannung niedriger als die Referenz-
spannung. Daraus folgt der mogliche Emitter-
strom (im Beispiel etwa 0,83 mA). Da der Kol-
lektorstrom von V2 etwa gleich dem Emitter-
strom ist, kann der Spannungsabfall am Lastwi-
derstand ermittelt werden (hier etwa 0,83 V)
und damit die Spannung an y (hier etwa
4,17V). Legt man an die Basis von VI eine
Spannung gleich der Referenzspannung, so teilt
sich der Strom auf beide Transistoren auf. Eine
Gesamtstromerh6hung ist durch die gegenkop-
pelnde Wirkung des Emitterwiderstands nicht
moglich. Bei gegeniiber der Referenzspannung
groBerer Spannung an der Basis von VI erfolgt
die Stromiibernahme auf V1. Damit liegen an y
die Betriebsspannung und an y eine gegeniiber
der Referenzspannung geringfiigig hohere Span-

nung.

-—< y
Uper  (4V)
Bild 5.32.
y=X ECL-Inverter

Mit den im Bild 5.32 angenommenen Span-
nungswerten ergibt sich eine Transferkennlinie
nach Bild 5.33. Ubersteigt die Eingangsspan-
nung einen bestimmten Wert, so gelangt VI in
den Sittigungsbereich, die Ausgangsspannung
steigt. Dieser Bereich muB3 auBerhalb der nor-
malen Betriebsbedingungen liegen. Aus den
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Bild 5.33. Transferkennlinie eines ECL-Inverters
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vorangegangenen Darlegungen und den Werten
im Bild 5.33 erkennt man, daB der Ausgangspe-
gel nicht mit dem Eingangspegel kompatibel ist.
Eine Pegelanpassung nach Bild 5.34 ist erfor-
derlich. Die nachgeschalteten Emitterfolgerstu-
fen senken den Ausgangspegel um eine Dioden-
fluBspannung ab. (Damit durch die nachge-
schalteten Transistoren Strom flieBen kann,
muB die Basis um etwa 0,7 V positiver als der
Emitter sein.) Die vorgegebenen Zahlenwerte
lassen auch erkennen, daB der erreichbare Pe-
gethub klein ist.

*%

v
x Yer

Bild 5.34. ECL-Inverter mit PegelanpafBstufe

Soll ein NOR-Gatter realisiert werden, so schal-
tet man parallel zu VI einen weiteren Transistor
V3 (Bild 5.35). Durch die Parallelschaltung ist
es gleichgiiltig, welcher der beiden Transistoren
V1 oder V3 aufgesteuert wird, um an y Pegel L
zu erhalten. Nur wenn an x; und x, Pegel L
liegt, kann an y Pegel H entstehen.

Die benoétigte Referenzspannung kann man von
auBlen zufiihren oder durch eine interne Schal-
tung im Schaltkreis selbst erzeugen.

Bild 5.35. ECL-NOR/OR-Gatter
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I’L-Gatter

Eine besonders hohe Packungsdichte bei gerin-
ger Anzahl von Herstellungsschritten, geringe
Verlustleistung und hohe Schaltgeschwindigkeit
kennzeichnen die noch junge I’L-Technik (inte-
grierte Injektionslogik). Fiir einen hohen Inte-
grationsgrad ist sie besonders gut geeignet.
Durch Variation des Injektorstroms ist der Ein-
satz sowohl bei hoher Schaltgeschwindigkeit als
auch bei besonders niedriger Verlystleistung
moglich.

Die sonst iibliche Betriebsspannung wird durch
einen Injektor ersetzt, der einen definierten
Strom in die Schaltung einspeist. Im Bild 5.36
ist ein I’L-Inverter dargestellt, dessen Eingang
an den Ausgang eines vorgeschalteten und des-
sen Ausgang an den Eingang eines nachgeschal-
teten I’L-Gatters angeschlossen ist. Bild 5.36a
zeigt den moglichen StromfluB fiir gesittigten
Transistor V3, iiber den der durch VI injizierte
Strom abflieBt. An x liegt somit nur die Sétti-
gungsspannung von V3 (Pegel L), damit ist V2
gesperrt. Der durch V4 injizierte Strom flieBt
iiber V5 ab, somit liegt an y eine DiodenfluB-
spannung (entspricht Pegel H). Ist V3 hingegen
gesperrt (Bild 5.36b), so flieBt der durch V1 inji-
zierte Strom durch V2 und sittigt diesen. An x
liegt eine DiodenfluBspannung. Da V2 gesittigt

+Y (=085V) +U

b)

Bild 5.36. I’L-Inverter
a) Pegel L am Eingang; b) Pegel H am Eingang



ist, flieBt der durch V4 injizierte Strom iiber V2
ab, und an y liegt Pegel L.

Zur Vereinfachung zeichnet man anstelle der
Injektoren eine Stromquelle. Vielfach werden
die Transistoren auch mit mehreren unabhingi-
gen Kollektoren hergestellt (Bild 5.37). Ist der
Transistor gesittigt, so sind alle Kollektoren ge-
sdttigt; fur gesperrten Transistor sind die Poten-
tiale der Kollektoren voneinander unabhingig.
Fiir verschiedene Verkniipfungsschaltungen
und Speicherschaltungen ist dies vorteilhaft.

n U
Y 0
X ! Ue
1
Upesat E==—
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Bild 5.37. Vereinfachte
Darstellung eines I’'L-In-
verters mit mehreren Aus-
gdngen

Bild 5.38. Transferkennlinie
des IL-Inverters

Die Transferkennlinie ist im Bild 5.38 darge-
stellt. Die Ausgangsspannung liegt zwischen Uy
(FluBspannung einer Diode) und Ucgg,, (Kollek-
tor-Emitter-Sattigungsspannung). Man erkennt,
daB der logische Hub etwas kleiner als die In-
jektorspannung ist.

Die Darstellung eines NOR/OR-Gatters im
Bild 5.39 zeigt nochmals die einfache Struktur
von I’L-Schaltungen. Ist mindestens einer der
beiden Transistoren VI oder V2 gesiittigt (durch
Pegel H am Eingang), so flieBt der in den Aus-
gang eingespeiste Strom durch diesen Transi-
stor ab. Am Ausgang y liegt Pegel L. Nur wenn
beide Eingangstransistoren gesperrt sind (durch
Pegel L am Eingang), gelangt der Ausgang y auf
Pegel H. Die Schaltkreise sind der positiven Lo-
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Bild 5.39. I'L-NOR/OR-Gatter

gik zugeordnet. Der Ausgang y erfullt fur die
Einginge x; und x, die Funktionsmatrix eines
NOR-Gatters. V3 negiert das an y liegende Si-
gnal; somit erfillt y die Bedingung eines OR-
Gatters fir die Eingdnge x; und x,.
Entsprechend ihrer Eigenschaften wird die I?L-
Technik ausschlieBlich innerhalb hochintegrier-
ter Schaltungen verwendet. So werden z.B. Tei-
lerschaltkreise hoher Teilerfaktoren (D 351,
D 355) oder Analog-Digital-Wandler (C 520) in
dieser Technik realisiert, wobei Ein- und Aus-
ginge meist TTL-kompatibel gestaltet werden.

5.3.3.
Interface-Schaltungen

In der Praxis kommt es hiufig vor, daB in einem
Gerit Schaltkreise aus mehreren Schaltkreisfa-
milien verwendet werden sollen. Aus den voran-
gegangenen Abschnitten folgt, daB jede Schalt-
kreisfamilie einen eigenen Signalpegel hat — die
Pegel sind nicht kompatibel. Zur Anpassung der
unterschiedlichen Pegel zweier Schaltkreisfami-
lien werden Interface-Schaltungen eingesetzt.
Von Interface-Schaltungen spricht man auch,
wenn an einem Schaltkreis systemfremde La-
sten anzuschlieBen sind.

Die Notwendigkeit zum Einsatz von Schaltkrei-
sen mehrerer Schaltkreisfamilien kann beste-
hen, wenn in einem mit TTL-Schaltkreisen auf-
gebauten Gerdt LSI-Schaltkreise, wie Speicher
hoher Kapazitit, Teiler mit sehr hohen Teiler-
verhiltnissen oder Mikroprozessoren bendtigt
werden, die meist in MOS- oder I’L-Technik
realisiert sind. Vielfach sind in diesen LSI-
Schaltkreisen entsprechende Interface-Schal-
tungen bereits mit integriert. Am Ausgang fin-
det dabei hdufig eine Stufe mit offenem Kollek-
tor (engl., open collector output) Verwendung.
Als Beispiel seien die I?L-Schaltkreise E 350D
und E 355D genannt (Teilerschaltkreise mit
sehr hohen Teilerfaktoren), deren Eingidnge und
Ausginge durch integrierte Interface-Schaltun-
gen TTL-kompatibel sind und so eine bequeme
Anpassung an die Peripherie erméglichen.

Bei der konkreten Prifung der Zusammen-
schaltbarkeit muB3 man neben dem Pegel unbe-
dingt die Ein- und Ausgangsstrome beachten.
In Tafel 5.3 sind deshalb fiir das Grundgatter
der vier am héufigsten eingesetzten Schaltkreis-
familien die notwendigen Daten zusammenge-
stellt. Man erkennt, daB z. B. der direkte An-
schluB von CMOS an TTL wegen der nicht aus-
reichenden Upy von TTL und der Anschlu3 von
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Tafel 5.3. Ein- und Ausgangswerte wichtiger Schaltkreisfamilien

Uon bei — Ion Uop bei Iop Un Iy Un -Ip
TTL-Stand. 24V 0,4 mA 0,4V 16 mA 2V 40 A 0,8V 1,6 mA
TTL-LS 2,7V 0,4 mA 0,5V 8 mA 2V 20 uA 0,8V 0,36 mA
CMOS-Stand.
bei Ug=5V [46V 0,4 mA 04V 0,4 mA 35V 1 puA 15V 1 pA
495V 1 uA 0,05V 1 pA
CMOS-HCT
bei Ug=5V |42V SmA 0,4V S mA 2V 1A 0,8V 1pA
49V 1pA 0,1V 1pA

TTL-Standard an CMOS wegen des hohen Ein-
gangsstromes bei Pegel L von TTL nicht mog-
lich sind. Hingegen kann TTL-LS direkt an ei-
nen CMOS-Ausgang angeschlossen werden.

Durch einen zusidtzlichen pull up-Widerstand
(1,5...4,7kQ) kann die Ugyy von TTL erhoht
werden, um damit den direkten AnschluB8 von
CMOS zu ermoglichen. Bild 5.40 zeigt diese
Schaltung. Uyy wird, da nur ein duBerst kleiner
Reststrom durch R flieBSt, praktisch den Wert
5V annehmen. Eine direkte Zusammenschalt-
barkeit besteht zwischen TTL und CMOS-HCT.
An zwei weiteren Beispielen sollen Interface-
Schaltungen in diskreter Technik erldutert wer-

+5V

TTL-LS CMOS

Bild 5.40. Pull-up-Widerstand zur direkten Kopplung von
CMOSan TTL-LS(R: 1,5... 4,7 kQ)

den. Bild 5.41 zeigt eine Moéglichkeit zur An-
passung eines MOS-Ausgangs an einen TTL-
Eingang. Da der MOS-Schaltkreis zur negativen
Logik und der TTL-Schaltkreis zur positiven
Logik gehort, ist eine Negation der Pegel durch
den Transistor erforderlich. Es muB z.B. Pegel L
am Ausgang des MOS-Schaltkreises auf Pe-
gel H am Eingang des TTL-Schaltkreises umge-
setzt werden. Dabei wird die hohe negative
Spannung am Ausgang des MOS-Schaltkreises
iiber den Basisspannungsteiler so geteilt, daB
der Transistor gesperrt bleibt. Am Kollektor des
Transistors liegt dann eine Spannung von 5 V.
Hat hingegen der Ausgang des MOS-Schaltkrei-
ses Pegel H (geringe negative Spannung), so
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wird durch den Spannungsteiler der Transistor
aufgesteuert, und am Kollektor liegt die Sétti-
gungsspannung (Pegel L bei TTL). Bild 5.42
zeigt die Anpassung eines TTL-Ausgangs an ei-
nen MOS-Eingang. Auch hier ist eine Negation
erforderlich. Der Basisspannungsteiler ist wie-
derum so bemessen, daB bei Eingangspegel H
der Transistor gesperrt und bei Eingangspegel L
der Transistor geoffnet ist.

+Ugs (5V)
Bild 5.41. Interface-
MOS TTL Schaltung MOS-TTL
— U (27V)
Bild 5.42. Interface-
Schaltung TTL-MOS
TTL MOoS
Zusammenfassung

Logische Verkniipfungsglieder lassen sich in
verschiedenen Techniken aufbauen. Zur
Gruppe der Ubersteuerungstechnik gehéren die
TTL-, die MOS- und die I’L-Gatter. Das Strom-
steuerprinzip findet beim ECL-Gatter Anwen-
dung. Die Schaltkreisfamilien unterscheiden
sich insbesondere durch den technologischen
Aufwand bei der Herstellung, die erzielbare
Packungsdichte, die mogliche Schaltgeschwin-
digkeit, die Verlustleistung, die Pegel und die
Betriebsspannung. Es sind jeweils die besonde-



ren Zusammenschaltungsbedingungen und die
zuldssigen Grenzwerte zu beachten. Durch die
Transferkennlinie wird der statische StOrab-
stand beschrieben. Sollen in einem Gerit
Schaltkreise mehrerer Familien Verwendung
finden, sind Interface-Schaltungen erforderlich.
Diese beziehen sich hidufig auf den TTL-Pegel.

5.4.
Sequentielle Schaltungen

5.4.1.
Allgemeines

Im Gegensatz zu kombinatorischen Schaltun-
gen sind bei sequentiellen Schaltungen Riick-
fihrungen von Ausgidngen auf Eingdnge vor-
handen. Es gibt zwei SignalfluBrichtungen. Der
Pegel am Ausgang ist vom vorherigen Zustand
und vom Eingangspegel abhidngig. Die wichtig-
sten Vertreter sind die Flip-Flop (auch Trigger
coder bistabile Kippstufen genannt), aus deren
Vielfalt der Varianten drei typische Vertreter
ausgewihlt worden sind. Signalgeneratoren, mo-
nostabile Glieder und Schwellwertelemente
sind weitere Schaltungen dieser Gruppe.

5.4.2.
RS-Flip-Flop

Der RS-Flip-Flop stellt die einfachste Form ei-
nes Flip-Flop dar. Er hat, wie alle Flip-Flop,
zwei zueinander negierte Ausgidnge, mit Q und
‘0 bezeichnet (Bild 5.43). Gelangt der Eingang
S (set, setzen) in den Einszustand, so erscheint
am Ausgang Q ebenfalls der Einszustand. Der
Ausgang Q behidlt dieses Signal auch dann,
wenn S wieder den Nullzustand annimmt. Der
Flip-Flop hat das Eingangssignal gespeicHert.

7 Bild 5.43. Schaltungs-
A5 . . .
kurzzeichen eines RS-Flip-
s —p a Fop

Erst wenn an den Eingang R (reset, riicksetzen)
ein Signal mit dem logischen Wert 1 gelegt
wird, schaltet der Ausgang Q zuriick auf den
Nullzustand. Auch dieser bleibt erhalten (ge-
speichert), wenn R wieder in den Nullzustand
gelangt.

Bild 5.44 zeigt die logische Struktur eines aus
zwei NOR-Elementen aufgebauten RS-Flip-

Flop. Aus der Wahrheitstabelle des logischen
Verkniipfungsgliedes NOR folgt, daB bereits bei
Einszustand an einem Eingang der Ausgang
Nullzustand annimmt.

Wird nun an S (entspricht Eingang 4 im
Bild 5.44) ein Signal mit dem logischen Wert 1
gelegt, erscheint an Q der Nullzustand. Dieser
logische Wert 0 wird an den Eingang des Gat-
ters DI gefiihrt, an dessen Ausgang bei gleich-
zeitigem Nullzustand des Eingangs R (ent-
spricht Eingang B im Bild 5.44) Einszustand
entsteht. Da dieser Ausgang mit einem Eingang
des Gatters D 2 verbunden ist, bleibt auch nach
Wegfall des Einszustand am Eingang S ein Ein-
gang des Gatters D2 im Einszustand. An Q ist
der Einszustand gespeichert. Der beschriebene
Zustand ist im Bild 5.44 eingetragen. Infolge
der Symmetrie der Schaltung laufen die Vor-
ginge bei Einszustand an R entsprechend ab.

o1

Bild 5.44. Logische Struk-
_ tureines RS-Flip-Flop aus
—J—@7  zwei NOR-Elementen

Die beschriebene Funktionsweise kann man in
ubersichtlicher Form im Impulsdiagramm dar-
stellen (Bild 5.45). Hier sind die verschiedenen
moglichen Zustinde an den Ein- und Ausgédn-
gen in beliebiger Reihenfolge zeitlich nachein-
ander angeordnet. Gelangt gleichzeitig an S
und R ein Signal mit dem logischen Wert 1, so
schalten Q und Q in den Nullzustand. Die Zu-
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o |o la, |4,
7 0 7 0
0 1 0 7 Bild 5.45. Zur Funktionsweise
r~ 1710 ~0 7 eines RS-Flip-Flop
b - a) Impulsdiagramm;
b) b) Tafel der Ubergiinge
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stinde an Q und Q sind nicht mehr negiert zu-
einander. Diese Eingangsbelegung ist deshalb
unzulédssig (gestricheltes Feld im Bild 5.45).
Eine weitere Form der Beschreibung der Eigen-
schaften des Flip-Flop ist im Bild 5.45b mit der
Tafel der Uberginge gegeben. Dabei bedeutet
Q, in der Ausgangsspalte, daB der vorherige Zu-
stand erhalten bleibt. Die Reihenfolge der Zei-
len in der Tafel entspricht hier der zeitlichen
Reihenfolge im Impulsdiagramm.

Der RS-Flip-Flop kann auch mittels zweier
NAND-Elemente aufgebaut werden (Bild 5.46).
Aus der Wahrheitstabelle eines NAND folgt,
daB bereits bei Belegung eines Eingangs mit
dem logischen Wert 0 der Ausgang unabhingig
von der Belegung der anderen Eingédnge den lo-
gischen Wert 1 annimmt. Als Schaltbefehl
kommt folglich nur der logische Wert 0 in
Frage. Entsprechend der Definition gilt aber fiir
Flip-Flop der logische Wert 1 als Schaltbefehl.

g7

A ap
A—S 4 a
8—R Q
51 Y
a) b)

Bild 5.46. RS-Flip-Flop aus zwei NAND-Elementen
a) logische Struktur; b) Schaltungskurzzeichen

Im Bild 5.46b sind deshalb die Befehiseingénge
als inverse Einginge dargestellt. Wird an 4 oder
B ein Signal mit dem logischen Wert 0 ange-
legt, so erfolgt der Setz- oder Riicksetzvorgang.
Fir den Speicherbefehl sind die logischen
Werte an den einzelnen Ein- und Ausgingen
im Bild 5.46b eingetragen. Impulsdiagramm
und Tafel der Uberginge (Bild 5.47) sollen auch
hier die Vorginge zusammenfassen.

Nachteil bei den vorstehend beschriebenen
Schaltungen ist, daB Storimpulse wahrend der
gesamten Betriebszeit ein Stelien der Flip-Flop
verursachen konnen. Sorgt man dafiir, daB das
Stellen der Flip-Flop nur innerhalb bestimmter
Zeitintervalle (Takte) moglich ist, entsteht ein
getakteter Flip-Flop. Die logische Struktur eines
getakteten RS-Flip°Flop und das zugehorige
Schaltungskurzzeichen sind im Bild 5.48 darge-
stellt. Man erkennt, daB8 an den Eingédngen der
Gatter D3 und D4 nur dann der fiir die Ausfiih-
rung des Stellbefehls notwendige Nullzustand
vorliegen kann, wenn sowohl am Befehlsein-
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Bild 5.47. Zur Funktionsweise des RS-Flip-Flop nach
Bild 5.46.
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Bild 5.48. Getakteter RS-Flip-Flop
a) logische Struktur; b) Schaltungskurzzeichen

gang wie auch am Takteingang eines der beiden
Elemente DI oder D2 gleichzeitig Einszustand
herrscht. Fiir Einszustand am Takteingang C
kann folglich Einszustand an S Q auf Einszu-
stand setzen. Fiir Einszustand an C und an R
erfolgt das Riicksetzen von Q in den Nullzu-
stand.

5.4.3.
JK-Flip-Flop

Im Gegensatz zum RS-Hip-Flop darf beim
JK-Flip-Flop gleichzeitig an beiden Speicher-
eingdngen der Speicherbefehl liegen. Es erfolgt
dabei jeweils ein Umschalten des vorherigen
Zustands. Die Funktionsweise eines im
Bild 5.49 dargestellten getakteten JK-Flip-Flop
soll zundchst durch das Impulsdiagramm
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(Bild 5.50) beschrieben werden. Jeweils am
Ende des Taktsignals erfolgt die Ubernahme des
an J oder K liegenden Befehls nach Q und Q.
Befindet sich wihrend der Taktzeit J im Einszu-
stand, so wird beim Ubergang des Taktsignals
vom Eins- in den Nullzustand an Q der Einszu-
stand entstehen. Bei Einszustand an K kann
durch den Takt Q wieder in den Nullzustand
gelangen. Haben J und K gleichzeitig Einszu-
stand, so erfolgt bei jeder Taktriickflanke ein
Umschalten des Triggerausgangs. Schaltet man
stindig J und K auf Einszustand oder J auf Q
und K auf Q und fihrt nur den Takteingang
heraus, so entsteht ein T-Flip-Flop oder Zihl-
Flip-Flop (Bild 5.51). Dieser wirkt wie ein Bi-
ndérteiler.

In der Tafel der Uberginge (Bild 5.50) ist unter
dem Zeitpunkt t,,, der sich nach dem Uber-
gang des Taktsignals aus dem Eins- in den Null-
zustand ergebende Ausgangszustand des Flip-
Flop eingetragen. Der vor und wihrend des
Taktsignals vorliegende Zustand an den Eingin-
gen J und K ist durch den Zeitpunkt ¢, gekenn-
zeichnet. Q, sei der Ausgangswiderstand zum
Zeitpunkt ¢,.

Eine wichtige Ausfiihrungsform des getakteten
JK-Flip-Flop ist der Master-Slave-Flip-Flop
(master engl. Meister, slave engl. Knecht), des-
sen logische Struktur im Bild 5.52 dargestellt

ist. Man erkennt, daB zwei getaktete RS-Flip-
Flop miteinander verkoppelt sind, wobei der
Master durch den Einszustand des Taktes und
Slave durch den Nullzustand des Taktes freige-
geben werden. Der zeitliche Ablauf der Vor-
ginge ist im Bild 5.53 dargestellt. Dabei erfolgt
im Zeitpunkt I das Trennen des Slave vom Ma-
ster, zwischen den Zeitpunkten 2 und 3 reagiert
der Master auf die an J und K liegenden Be-
fehle, wobei wegen der Riickfiihrung vom Slave
nur ein Umschalten oder ein Erhalten des vor-
herigen Zustandes erreichbar ist. Ein mehrmali-
ges Umschalten des Masters wihrend des Zeit-
bereiches 2 bis 3 ist nicht modglich. Im Zeit-
punkt 4 erfolgt das Ubertragen der Information
vom Master nach dem Slave und damit an den
Ausgang.

Fiir die erste Zeile der Tafel der Uberginge sind
die Zustinde an den einzelnen Ein- und Aus-
gingen im Bild 5.52 eingetragen. Die logischen
Werte sind in der zeitlichen Reihenfolge von
links nach rechts geordnet. Um den Einflul von
Storimpulsen moglichst klein zu halten, sorgt
man fiir eine moglichst kurze Taktzeit. Die vom
Hersteller vorgegebene Mindesttaktzeit darf je-
doch nicht unterschritten werden.

Vielfach verfiigen JK-Flip-Flop iiber zusitzli-
che S- und R-Einginge mit der im Abschnitt
5.4.2. beschriebenen Wirkung.

SEEREREREREpEpE RN N Y

R
™
+
~

7
0 . '
.7; I | I : I |

[

H ' i

T [} [}

7 : | ] |
L S B

L
a)

Bild 5.50. Zur Funktionsweise des JK - Flip-Flop
a) Impulsdiagramm; b) Tafe! der Ubergiinge
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Bild 5.52. Logische Struktur des Master-Slave-Flip-Flop
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Bild 5.53. Schaltvorgdnge
in Abhdngigkeit vom Taktimpuls
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5.44.
D-Flip-Flop

Der D-Flip-Flop hat nur einen Befehiseingang
und einen Takteingang. Logische Struktur und
Schaltungskurzzeichen eines statisch gesteuer-
ten D-Flip-Flop zeigt Bild 5.54. Der Unter-
schied zum getakteten RS-Flip-Flop besteht
darin, daB der dortige R-Eingang hier an den
Ausgang von Gatter DI geschaltet wird und sich
damit jeweils im zum D-Eingang negierten Zu-
stand befindet. So bedeutet Nullzustand am
D-Eingang zwangsldufig Einszustand am mit
dem Ausgang von DI verbundenen Eingang
von D2. Es folgt, daB der Flip-Flop immer wih-
rend des Taktimpulses den gerade an D liegen-
den Zustand nach Q setzt. Fiir das Beispiel ei-
nes Einszustandes an D sind die jeweiligen Zu-
stinde im Bild 5.54 eingetragen.

o171 03

Bild 5.54. Statischer D-Flip-Flop
a) logische Struktur; b) Schaltungskurzzeichen

Soll eine hohe Sicherheit gegen Storimpulse er-
reicht werden, verwendet man einen dynamisch
gesteuerten D-Flip-Flop (Bild 5.55). Dieser
schaltet nur im Zeitpunkt des Ubergangs vom
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z i 07 Bild 5.56. Zur Funktionsweise
7 7 0 des dynamischen D-Flip-Flop
a) lmpulsdiagmmm
b) b) Tafel der Ubergiinge
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Null- in den Einszustand am Eingang C den zu
diesem Zeitpunkt an D liegenden Zustand nach
Q. Das Impulsdiagramm und die Tafel der
Ubergiinge sollen auch hier zur Beschreibung
dienen (Bild 5.56). Der Zeitpunkt ¢, kennzeich-
net die Zeit vor und der Zeitpunkt ¢, ., die Zeit
nach dem Ubergang des Taktes aus dem Null-
in den Einszustand.

5.4.5.
Signalgeneratoren

Signalgeneratoren werden in der Digitaltechnik
hiufig benétigt. So sind z. B. viele Flip-Flop-
Schaltungen getaktet — ein Taktgenerator ist er-
forderlich. Die Signalgeneratoren sollen je nach
Anwendungsfall eine Impulsfolge mit einem be-
stimmten Tastverhdltnis und bestimmter Im-
pulsfolgefrequenz erzeugen. Ein in diskreter
Schaltungstechnik  ausgefiihrter  Generator
wurde bereits im Abschn. 4.3.2. beschrieben.
Hier sollen nur mit IS aufgebaute Taktgenerato-
ren erldutert werden.

Eine einfache Form eines Signalgenerators un-
ter Verwendung zweier TTL-Gatter ist im
Bild 5.57 dargestellt. Am Eingang S 1iB8t sich
der Generator mit Pegel L stoppen, da dann am
Ausgang des Gatters DI nur noch Pegel H mog-
lich ist. Die Wirkungsweise ist im Impulsdia-
gramm Bild 5.57 dargestellt. Am Beginn der Er-
lauterung der Vorgédnge liege an y und Punkt 4
gerade Pegel H. Damit hat Punkt B Pegel L.
Uber den Widerstand R erfolgt die Umladung
des Kondensators (schwarze Strompfeile). Die
linke Seite des Kondensators ist dabei zunichst
positiver und wird langsam negativer als die
rechte Seite. Der erforderliche Umladestrom be-
wirkt, daB die Spannung an y nach dem Sprung
auf Pegel H erst allmihlich ihren Hochstwert er-
reicht. Durch die Umladung wird Punkt 4 lang-
sam negativer, bis eine Spannung erreicht ist,
bei der DI umgesteuert wird (vgl. Transferkenn-
lin®, Bild 5.16a, die fiir von H nach L gehenden
Eingangspegel bei einer Schwellspannung von
etwa 1,4 V einen ausgeprigten Knick aufweist).
Die Spannung an B steigt pldtzlich an, und
Gatter D2 steuert um. Damit entsteht an 4 ein
negativer Spannungssprung, der die auslosende
Ursache unterstiitzt. Der Umkippvorgang er-
folgt. Erneut muB der Kondensator umgeladen
werden (rote Strompfeile). Der am Anfang hohe
Umladestrom bewirkt auch hier, daB an B nicht
sofort der Spannungshdchstwert entsteht. Durch
die Umladung wird Punkt 4 wieder positiver,
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Bild 5.57. Signalgenerator mit zwei TTL-Elementen und
einem Kondensator

a) Schaltung; b) Impulsdiagramm bei Verwendung von TTL-
Standard

bis Gatter DI erneut umzusteuern beginnt. Die
linke Seite des Kondensators wird jetzt positiver
als die rechte. Dabei sinkt geméB Bild 5.16a die
Spannung an B zunichst langsam ab. Ist die
Schwellspannung von Gatter D2 erreicht, _er-
folgt ein erneutes Kippen der Ausgangsspan-
nung. 4 und y gelangen wieder auf Pegel H.
Der Vorgang beginnt von vorn. Mit dieser
Schaltung kann nur ein konstantes Tastverhilt-
nis #;:T =~ 1:2 erreicht werden.

Zur sicheren Funktion der Schaltung wird R
niedrig gewdhlt (220 Q). Damit die negative
Spannungsspitze an 4 nicht den Grenzwert fir
die Gatter iiberschreitet, solite man an A4 eine
Diode nach Masse schalten (Bild 5.57a). Die
negative Spitze an 4 wird dann sicher begrenzt.
Dabei erfihrt auch der HL-Ubergang an y eine

geringe Verschlechterung der ‘Flanke. Die
Schaltung neigt bei ungiinstiger Dimensionie-
rung zur Uberlagerung der Ausgangsspannung
mit einer hochfrequenten Schwingung.

Beim Einsatz von TTL-LS ergeben sich in der
Dimensionierung und im Impulsdiagramm bei
sonst prinzipiell gleicher Wirkungsweise einige
Anderungen. Diese sind in der nahezu recht-
eckformigen Transferkennlinie, den integrierten
Clampingdioden sowie der niedrigeren Schwell-
spannung begriindet. So wird der negative Span-
nungssprung am Punkt 4 durch die Clamping-
dioden rasch begrenzt und damit die erforderli-
che Zeit fiir die Umladung bis zur Schwellspan-
nung stark verkiirzt (siehe Bild 5.58). (Zeitbe-
stimmend ist eine Ladespannungsdifferenz von
etwa 1,5 V, wihrend fir die Umladung der posi-
tiven Spannungsspitze an A ein Spannungsbe-
reich von etwa 3,2 V durchlaufen werden mu8.)
Das Tastverhiltnis wird gegeniiber TTL-Stan-
dard groBer. Fir eine sichere Funktion ist R
etwa 1 kQ zu wihlen.
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Bild 5.58. Impulsdiagramm zur Schaltung nach Bild
5.57. bei Verwendung von TTL-LS

Fiir gréBere Impulszeiten sind groBere Kapazi-
titswerte erforderlich. Wegen der auftretenden
Umpolung bei der periodischen Umladung des
Kondensators ist kein gepolter Kondensator ver-
wendbar.

Die betrachtete Schaltung ist prinzipiell auch
mit CMOS realisierbar. Wegen des wesentlich
groBeren Ausgangspegelhubes wiirden hierbei
aber an Punkt A4 die zuldssigen Werte weit iiber-
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schritten. Bild 5.59 zeigt eine entsprechende
Schaltung mit zusitzlichen Schutzdioden am
Eingang von DI. R2 sollte wesentlich gré8er als
R1 gewihlt werden.

Bild 5.59. Signalgenerator nach Bild 5.57. mit CMOS-
Elementen

Eine &dhnliche Schaltung 1dB8t sich auch mit
MOS-Schaltkreisen  realisieren  (Bild 5.60).
Auch hier erfolgt eine stindige Umladung des
Kondensators iiber R. Dabei darf R nicht zu
klein gewihlt werden, damit der Ladestrom die
Gatterausgidnge nicht zu sehr belastet. Wie-
derum sind die Umladestromverldufe eingetra-
gen. Die Diode am Eingang von Gatter DI ist
hiet unbedingt erforderlich, damit dieser Ein-
gang im Kippmoment keine positive Spannung
annehmen kann. Als zusitzliche Sicherung ist
ein Reihenwiderstand eingefligt.

Bild 5.60. Signalgenerator mit zwei MOS-Gattern und ei-
nem Kondensator

Eine mit zwei TTL-Gattern und zwei Konden-
satoren aufgebaute Schaltung wird im Bild 5.61
gezeigt. Durch unterschiedliche Zeitkonstanten
der RC-Glieder ist ein Tastverhdltnis bis etwa
1:4 moglich. Die Funktion ist im Impulsdia-
gramm flir Pegel H an S dargestellt. Die rot ein-
getragenen Dioden bleiben zunédchst unberiick-
sichtigt. Springt der Pegel an y von H nach L, so
springt er an y von L auf H. Damit gelangen
auch Punkt 4 auf Pegel H und B auf Pegel L.
Der Kondensator C2 wird umgeladen. Punkt 4
wird dabei negativer. Ist die Spannung erreicht,
bei der wieder Strom aus dem Eingang von DI
zu flieBen beginnt, steuert DI um. Dabei wird y
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Bild 5.61. Signalgenerator mit zwei TTL-Elementen und
-zwei Kondensatoren

a) Schaltung; b) Impulsdiagramm

positiver, iiber Gatter D2 wird y negativer. Die
Wirkung ist der Ursache gleichgerichtet. Der
Kippvorgang wird ausgeldst. Gleichzeitig erfolgt
eine Entladung von C! und eine Aufladung von
C2 (schwarze Strompfeile). Durch den steilen
Verlauf der Transferkennlinie bei negativer wer-
dendem Eingang und durch die oben beschrie-
bene Mitkopplung erfolgt das Umkippen des Pe-
gels am Ausgang in sehr kurzer Zeit. Es beginnt
nun eine Aufladung von CI/ und eine Entla-
dung von C2 (rote Strompfeile). Auch hier wird



der Umkippvorgang ausgelGst, wenn die Span-
nung am Punkt B so weit gesunken ist, da D2
umzuschalten beginnt. Der Schwingvorgang
kann mit Pegel L an S unterbrochen werden. y
nimmt dabei zwangsldufig Pegel H an, und C2
wird stirker als im Schwingbetrieb aufgeladen.
Bei erneutem Start ergibt sich zunichst eine
langere Periodendauer. Besonders nach Schwin-
gungsunterbrechung wird Punkt A4 kurzzeitig
eine negativere Spannung annehmen, als es als
Grenzwert zuldssig ist. Es ist deshalb zweckmi-
Big, auch hier an die Eingidnge der Gatter Silizi-
umdioden zu schalten (Bild 5.61a). Ein zu gro-
Ber Widerstand R fiihrt zu einer Verschlechte-
rung des Ausgangsspannungsverlaufs. Der aus
den Gattereingidngen bei Pegel L herausflie-
Bende Strom beeinfluBt dann zunehmend die
Schaltung. Werte von 300 Q bis 2 kQ werden fiir
R angegeben. Die vorgegebene Schaltung ist bei
entsprechender Dimensionierung auch -mit an-
deren Schaltkreisen aufbaubar.

Bei zu niedrigem Wert fir R schwingt die
Schaltung nicht sicher an. Es ist dann moéglich,
daB nach dem Einschalten an beiden Gatteraus-
gingen Pegel H liegt. Ein sicheres Anschwingen
garantiert eine Erweiterung der Schaltung ge-
maB Bild 5.62. Tritt hierbei der Fall ein, daB die
Ausginge der Gatter DI und D2 gleichzeitig
auf H liegen, so werden iiber die Gatter D3 und
D4 die FuBpunkte der Widerstinde auf Pegel H
angehoben. Es wird einer der beiden Gatterein-
ginge eher auf Pegel H gelangen — die Aus-
gangspegel werden zueinander negiert, und die
FuBpunkte der Widerstinde gelangen wieder
auf Pegel L. Die Schaltung schwingt so sicher
an.

[

Bild 5.62. Erweiterung der Schaltung nach Bild 5.61. zur
Erzielung eines sicheren Anschwingens

Durch Nachschalten eines weiteren Gatters
kann man die Flanken der Ausgangsspannung
von Generatoren versteilern. Ist das Tastverhilt-

nis von genau ¢:T = 1:2 erwiinscht, schaltet
man an den Ausgang des Generators einen
Flip-Flop (z.B. einen D- oder T-Flip-Flop). Die
Frequenz wird dabei halbiert.

5.4.6.
Monostabile Elemente

Unter einem monostabilen Element versteht
man eine Schaltung, bei der durch einen Befehl
am Eingang ein Ausgangsimpuls definierter
Linge entsteht. Dabei konnen an den Eingangs-
befehl verschiedene Forderungen gestellt sein.
So kann verlangt werden, dal der Eingangsbe-
fehl kiirzere oder lingere Zeit gegeniiber der
Zeit des Ausgangsimpulses vorliegen mu8.
Liegt im Befehlseingang ein Differenzierglied,
erfolgt je nach Schaltung der Start beim Uber-
gang vom Null- in den Einszustand oder vom
Eins- in den Nullzustand am Befehlseingang.

Ein einfaches monostabiles Element mit zwei
TTL-Gattern ist im Bild 5.63a dargestellt. Das
Impulsdiagramm soll die Vorginge: veranschau-
lichen. Liegt an x {iber lingere Zeit Pegel H, so
liegen an B Pegel L, an y Pegel H und somit an
A Pegel L (statischer Zustand). Wird kurzzeitig
x auf Pegel L geschaltet, springen 4.und damit
B auf Pegel H. (An Kondensatoren gibt es keine
sprunghaften Spannungsinderungen.) y nimmt
Pegel L an, weshalb auch nach erneutem Uber-
gang von x nach Pegel H A auf Pegel H ver-
bleibt. Der Kondensator wird iiber R aufgela-
den, bis die Spannung an B auf die Schwell-
spannung von D2 gesunken ist. Die Spannung
an y sinkt plotzlich, was tber die Riickfiih-
rungsleitung von D2 nach DI ein Fallen der
Spannung an 4 bewirkt und somit die Ursache
noch unterstiitzt. Der Riickkippvorgang erfolgt.
Dabei wird B negativ, und der Kondensator
wird entladen. Erst nach abgeschlossener Entla-
dung ist das monostabile Glied wieder startbe-
reit. Erfolgt schon vor Ablauf dieser Erholzeit
ein neuer Start, so wird die entstehende Verweil-
zeit kiirzer. Die rot eingezeichnete Diode ver-
hindert eine unzulidssig hohe negative Span-
nungsspitze am Eingang von D2. Der in den
Gatterausgang von DI hineinflieBende Strom
(roter Strompfeil) bewirkt dabei eine Verzoge-
rung des Pegelsprungs von Pegel H auf Pegel L
am AnschluB 4. Der Aufladewiderstand R darf
nicht zu groB gewihlt werden, damit der bei Pe-
gel L aus dem Eingang von Gatter D2 heraus-
flieBende Strom einen Spannungsabfall von
hochstens 0,8 V erzeugt. Die geforderten Be-
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Bild 5.63. Monostabiles Element mit zwei TTL-Elemen-
ten

a) Schaltung; b) Impulsdiagramm

triebsbedingungen fiir den statischen Zustand
der Schaltung am Gattereingang von D2 wiren
sonst nicht mehr gegeben.

Eine Schaltung mit MOS-Schaltkreisen ist im
Bild 5.64a dargestellt. Sie bendtigt nur kurze
Eingangsbefehle und schaltet beim Ubergang
von Pegel H nach L am Eingang (Nullzustand
in Einszustand am Eingang, da negative Logik).
AuBerdem ist bei geeigneter Dimensionierung
von R die Erholzeit kiirzer als die Verweilzeit.
Im Impulsdiagramm Bild 5.64b ist am Anfang
der statische Zustand dargestellt. Der Konden-
sator ist aufgeladen und liegt mit seiner linken
Seite auf Pegel L und mit seiner rechten Seite
auf Pegel H. Springt der Eingang von Pegel H
auf Pegel L, so springen 4 auf Pegel H und y
auf Pegel L. Die Riickfiihrung des Pegels L von
y auf Gatter DI sichert, daB auch nach Wegfall
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des Eingangssignals an 4 Pegel H erhalten
bleibt. Der Spannungssprung an y verursacht ei-
nen entsprechenden an B, und es schlieBt sich
eine Entladung des Kondensators an (schwarze
Strompfeile), bis am Eingang des Gatters D2
die Schwellspannung erreicht ist. Damit gelan-
gen Punkt C auf Pegel L und y auf Pegel H, wo-
durch an Punkt B ein in Richtung der Ursache
wirkender positiver Spannungssprung erfolgt.
Die Schaltung kippt in ihren Ruhezustand. Da-
mit gelangt Punkt 4 auf Pegel L, und der Kon-
densator wird rasch wieder aufgeladen (rote
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Bild 5.64. Monostabiles Element mit MOS-Schaltkreisen
a) Schaltung; b) Impulsdiagramm



Strompfeile). Punkt C nimmt wieder Pegel H
an. Durch den hohen Ladestrom wird der L-H-
Ubergang an y verzogert. Deshalb kann auch
Punkt B nicht positiv werden. Eine Uberschrei-
tung des zuldssigen Grenzwerts kann nicht ein-
treten.

Eine Variante ohne Einsatz eines die Verweil-
zeit bestimmenden Kondensators wird im
Bild 5.65 gezeigt. Die Verweilzeit wird hier
durch die gattereigene VerzOgerungszeit festge-
legt. Jedes Gatter wechselt den Ausgangspegel
nicht gleichzeitig mit, sondern kurze Zeit nach
dem Pegelwechsel am Eingang. Einschalt- und
Ausschaltverzigerungszeit sind meist unterschied-
lich. MOS-Schaltkreise in p-Kanal-Hochvolt-
technik haben z. B. Verzogerungszeiten von ei-
nigen hundert Nanosekunden. Da diese Verzo-
gerungszeiten zu gewollten ZeitverzGgerungen
bei verschiedenen Anwendungen genutzt wer-
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Bild 5.65. Monostabiles Element ohne zeitbestimmende
RC-Kombination
a) Schaltung; b) Impulsdiagramm

den, wird hier eine entsprechende Schaltung er-
ldutert. Im Ruhezustand soll an x Nullzustand
herrschen. Uber die Gatter DI und D2 hat dann
auch y Nullzustand, da bereits Einszustand an
einem Gattereingang von D2 an dessen Aus-
gang Nullzustand bewirkt. Uber die Gatter D3
bis D6 liegt am zweiten Eingang von D2 ein Si-
gnal mit dem logischen Wert 0. Geht der Ein-
gang x vom Nullzustand in den Einszustand
iiber, so wird kurzzeitig an beiden Eingdngen
von D2 Nullzustand = an y folglich Einszu-
stand — herrschen. Erst nach einer gewissen
Verz6gerungszeit iiber die Kette D3 bis D6 wird
am Ausgang von D6 Einszustand eintreten: y
nimmt wieder Nullzustand an. Mit dieser Schal-
tung sind nur geringe Verweilzeiten erreichbar.
Im Impulsdiagramm charakterisiert der Ab-
stand zwischen zwei Zeitprojektionslinien die
gattereigene Verzogerungszeit.

Es werden auch komplette monostabile Ele-
mente als IS hergestellt. Diese bediirfen dann
einer verweilzeitbestimmenden externen Be-
schaltung mit C und R. Zur bequemeren Hand-
habung verfligen diese Schaltkreise meist {iber
mehrere Eingdnge mit unterschiedlichen Eigen-
schaften. So konnen’die die Verweilzeit auslo-
senden Einginge dynamisch auf den 0-1-Uber-
gang oder den 1-0-Ubergang ansprechen und
mit weiteren Eingéngen tiber logische Verkniip-
fungen verbunden sein (z.B. D 121, DL 123).

5.4.7.
Schwellwertelemente

Bei einem Schwellwertelement soll der Aus-
gangspegel bei einer bestimmten Eingangsspan-
nung schlagartig von Pegel L nach Pegel H ge-
hen und bei einer niedrigeren Eingangsspan-
nung wieder von H nach L zuriickkippen. Zwi-
schen Einschaltspannung U,;, und Ausschalt-
spannung U,,, besteht eine Differenz, die Hyste-
rese des Schwellwertelements (Bild 5.66).

%

HL—

L Ugus Uein H Uy

Bild 5.66. Abhdngigkeit der Ausgangsspannung eines
Schwellwertelements von der Eingangsspannung
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Diese Eigenschaft kann man zur Erzeugung ei-
ner Rechteckspannung aus einer beliebigen
Eingangswechselspannung nutzen (Bild 5.67).
Durch Zusammenschalten eines durchstimmba-
ren Sinusoszillators mit einem Schwellwertele-
ment kann man eine frequenzdurchstimmbare
Rechteckspannung gewinnen. Der schwellwert-
abhingige Schaltvorgang wird auch zur Erzeu-
gung einer bindren Ausgangsspannung aus ei-
ner stetigen Eingangsspannung genutzt. Ergibt
z. B. der MeBfiihler eines Temperaturregelkrei-
ses eine der Temperatur proportionale Span-
nung, so wird beim Uberschreiten einer be-
stimmten Temperatur (Spannung) das Schwell-
wertelement umschalten und den Heizkreis ab-
schalten.
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Bild 5.67. Abhdngigkeit der Ausgangsspannung eines
Schwellwertelements von der Eingangswechselspannung

Bild 5.68. Schwellwertelement mit zwei Invertern

Die Wirkungsweise sei an einer Schaltung mit
zwei Invertern dargelegt (Bild 5.68). Bei einer
unterhalb der Schwellspannung von DI liegen-
den Spannung an x liegt an y Pegel L. Uber den
Riickfiuhrungswiderstand R2 wird dieser Zu-
stand noch unterstiitzt. Steigt jetzt die Span-
nung ~n x, so wird trotz Teilung der Eingangs-
spannung iiber die beiden Widerstinde bei ei-
ner bestimmten Eingangsspannung die Schwell-
spannung von Gatter DI erreicht. Damit sinkt
infolge des steilen Bereichs der Transferkennli-
nie die Spannung am Ausgang von DI, was wie-
derum ein Steigen der Ausgangsspannung des
Gatters D2 bewirkt. Diese steigende Ausgangs-
spannung wird iiber R2 auf den Eingang zu-
riickgefihrt und unterstiitzt die auslésende Ur-
sache. Die Schaltung kippt am Ausgang auf Pe-
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gel H. Erniedrigt man nun wieder die Eingangs-
spannung, so wird ein Riickkippen erst bei einer
kleineren Spannung erfolgen kénnen, da einer
Erniedrigung der Spannung am Eingang des
Gatters DI die iiber R2 zuriickgekoppelte Span-
nung entgegenwirkt. Erst wenn infolge weiteren
Absinkens der Spannung an x unter die vorhe-
rige Einschaltspannung die Spannung am Ein-
gang des Gatters DI wieder die Schwellspan-
nung erreicht, erfolgt der Riickkippvorgang.

Die Schaltschwellen und damit die Hysterese
hidngen stark vom Spannungsteiler ab. Bei TTL
wihlt man R2 mit 2,2 kQ und erhilt in Abhén-
gigkeit von R1 die im Bild 5.69 dargestellte Ab-
hdngigkeit der Schaltspannungen. Die Ein-

'schaltspannung ist fast von R unabhingig und

etwa gleich der Schwellspannung. Bei einem
Wert des RI von etwa 800 Q wird die Aus-
schaltspannung negativ, bei RI < 100 Q ist we-
gen der dann #duBerst klein werdenden Hyste-
rese mit Instabilitdt zu rechnen (hierbei erzeugt
die Schaltung bei einer Eingangsspannung in
Hohe der Schaltspannung eine wilde Schwin-
gung). Zu beachten ist dabei, daB in den Wert
von RI der Innenwiderstand der speisenden
Quelle eingeht. Um Fehlfunktionen infolge
Stérspannungen und Instabilitdt zu vermeiden,
wihlt man in der Praxis die Hysterese moglichst
groB.

1=
T~ *7

Upus

Uein

Bild 5.69. Schaltschwellen der Schaltung nach Bild 5.68.
in Abhdngigkeit von R1

Die Eingangsspannung am Gatter DI darf die
zuldssigen Grenzwerte nicht iiberschreiten. Ge-
gen eine negative Spannung schiitzt eine vom
Eingang von DI nach Masse geschaltete Diode.
Bei TTL-Standard ist zusdtzlich zu verhindern,
daB die Eingangsspannung von DI positiver als
5,5 V wird.

Schwellwertelemente kénnen auch innerhalb ei-
nes integrierten Schaltkreises integriert sein.
Als Beispiel hierfiir sei die entsprechende Teil-
schaltung des Schaltkreises A 301 im Bild 5.70
dargestellt. ¥9 und V10 stellen eine Differenz-
verstirkerstufe dar, in die die mit V11 gebildete
Konstantstromquelle einspeist. Ist die Span-
nung an x gleich der innerhalb des A 301 stabi-



lisierten Spannung von 2,9 V, so ist V12 aufge-
steuert. Damit ist der Spannungsabfall an R13
groB, und VI3 ist ebenfalls voll durchsteuert.
An y liegt nur U, von VI3. Der Transistor
V10 ist durch den groBen Spannungsabfall an
R15 gesperrt. Sinkt die Spannung an x, so wird
ab einer bestimmten Spannung der Differenz-
verstirker aus der Ubersteuerung in den aktiven
Bereich gelangen und der Strom durch V9 und
V12 sinken. Das bewirkt, da8 auch der Strom
durch VI3 kleiner wird und daB das Potential
an der Basis von V10 steigt. Der somit steigende
Strom durch V10 wirkt in Richtung der Ursache
(sinkender Strom durch V9); es kommt zum
Sprung der Ausgangsspannung auf etwa 2,9 V.
Erhoht man nun wieder die Spannung an x, so
wird der Strom durch V9 wieder zu steigen be-
ginnen, was iiber VI2 eine Erh6hung des Stro-
mes durch VI3 und damit eine Erniedrigung
des Stromes durch V10 bewirkt. Die Spannung
am Ausgang springt wieder auf etwa 0,2 V.

Bild 5.70. Teilschaltung ,Schwellwertelement* des inte-
grierten Schaltkreises A 301

Schwellwertelemente werden auch als selbstdn-
dige IS gefertigt. Bei diesen Schaltkreisen ist zu
unterscheiden, ob sich die Schaltspannungen
proportional mit der Betriebsspannung dndern
oder ob sie betriebsspannungsunabhingig kon-
stant sind. Je nach Ausfiihrungsform ist die Hy-
sterese beeinfluBbar.

Zusammenfassung

Zu den sequentiellen Schaltungen gehoren die
Flip-Flop. Sie sind je nach Herstellung der logi-
schen Beziehungen eingeteilt. Die Ausgidnge Q
und Q sind zueinander negiert und éndern ihre
Zustinde nur als Folge von Stellbefehlen an
den Eingdngen. Die jeweiligen Eigenschaften
werden zweckmiBig durch das Impulsdiagramm
oder die Tafel der Ubergiinge beschrieben. Die

Anwendung eines einzelnen Flip-Flop kann als
Speicher oder als Binirteiler erfolgen.

Die Signalgeneratoren kénnen eine Rechteck-
spannung mit bestimmtem Tastverhidltnis ¢:T
erzeugen. Ihre Wirkungsweise beruht auf der
Umladung von Kondensatoren und einer ex-
trem hohen Mitkopplung. Die Gefahr der mog-
lichen Uberschreitung der Grenzwerte fiir die
Eingangsspannung der Gatter ist zu beachten;
eventuell sind besondere schaltungstechnische
MaBnahmen erforderlich.

Ein monostabiles Element erzeugt nach einem
entsprechenden Eingangsbefehl einen Aus-
gangsimpuls definierter Linge. Hierbei ist be-
sonders der Zusammenhang zwischen Verweil-
zeit und Erholzeit zu beachten. Die Zeitdauer
des Ausgangsimpulses kann wiederum durch
die Umladung eines Kondensators oder durch
Nutzung der gattereigenen Einschalt- und Aus-
schaltverzogerungen bestimmt werden. Der
Kippvorgang ist auch hier die Folge einer star-
ken Mitkopplung.

Bei einem Schwellwertelement kippt der Aus-
gangspegel jeweils bei einer bestimmten Ein-
gangsspannung. Zwischen Einschalt- und Aus-
schaltspannung besteht eine bestimmte Hyste-
rese, die aus Stabilititsgriinden nicht zu klein
gewihlt sein sollte. Der Einsatz kann u. a. zur
Gewinnung einer bindren Ausgangsspannung
aus einer stetigen Eingangsspannung, zur Her-
stellung einer Rechteckspannung aus einer be-
liebigen Wechselspannung sowie zur Signalre-
generierung erfolgen. Auch hier sorgt eine Mit-
kopplung fir das Kippen der Ausgangsspan-
nung.

5.5.
Ausgewiihlte Teilschaltungen digitaler
Geriite

5.5.1.
Signaleingabe iiber mechanische
Kontakte

Bei manueller Signaleingabe verwendet man
heute noch hiufig Taster (z. B. Mikroschalter).
Beim Betitigen des Schaltkontakts erfolgt nicht
nur ein einmaliges sofortiges Schalten, sondern
es treten innerhalb einer sehr kurzen Zeit meh-
rere Schaltspiele auf. Diese Erscheinung be-
zeichnet man als Kontaktprellen. Ohne beson-
dere SchaltmaBnahmen wiirde das Kontaktprel-
len zu Fehlschaltungen fliihren. So wiirde ein
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Zihler nicht nur den gewiinschten Zihlimpuls,
sondern die Gesamtzahl der Prellungen zédhlen.
Eine einfache Entprellschaltung ist mit einem
RS-Flip-Flop aufgebaut (Bild 5.71). Durch den
Umschalter wird jeweils ein Eingang des Flip-
Flop auf Nullzustand gebracht; der andere Ein-
gang gelangt iiber den Widerstand in Einszu-
stand. Sollte am Kontakt ein Prellen auftreten,
so wird dies am Flip-Flop-Ausgang nicht wirk-
sam, da der Flip-Flop bereits beim ersten Im-
puls umschaltet. Auch ein Prellen beim Offnen
des vorher geschlossenen Kontakts bleibt wir-
kungslos, da der Flip-Flop erst beim SchlieBSen
des anderen Kontakts umgeschaltet werden
kann.

Bild 5.71. Entprelischaltung
mit RS-Trigger

Eine weitere Schaltung nutzt die Wirkung eines
Integrierglieds aus (Bild 5.72). Durch den Kon-
densator wird eine Spannungsinderung am Ein-
gang des Schwellwertelements so verzogert, daB
das Kontaktprellen nicht wirksam wird. Die
Zeitkonstante sollte etwa S ms betragen. Da
durch das RC-Glied die Anstiegs- und Abfall-
zeit des Signals stark verzogert werden, ist ein

b)

Bild 5.72. Entprelischaltung mit Schwellwertelement
a) Schaltung; b) Impulsdiagramm
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Schwellwertelement zur Signalflankenregenerie-
rung nachgeschaltet. Im Impulsdiagramm sind
die Spannung am Ausgang des Integrierglieds
schwarz und die Spannung am Ausgang des
Schwellwertelements rot dargestellt. Bei dieser
Schaltung tritt eine Signalverzégerung auf, die
jedoch bei manueller Signaleingabe ohne Be-
deutung ist.

Ein monostabiles Element kann man ebenfalls
benutzen, um die Auswirkung des Kontaktprel-
lens auf die Schaltung zu verhindern. Die Ver-
weilzeit muB dabei groBer als die maximale
Prelldauer sein.

5.5.2.
Impulsverzogerung und
Flankenversteilerung

Eine Impulsverzégerung kann notwendig sein,
wenn eine Schaltung erst nach Ablauf eines
Einschwingvorgangs gestellt werden soll oder
wenn ungleiche Signallaufzeiten mehrerer
gleichzeitig zu verarbeitender Signale auszu-
gleichen sind. Die Verzogerung durch Ketten-
schaltung von Gattern ist besonders zum Aus-
gleich unterschiedlicher Signallaufzeiten geeig-
net (s. auch Bild 5.65). Bei gewiinschter grofe-
rer Verzogerungszeit wird der Aufwand mit der
Kettenschaltung zu groB. Hier ist eine Schal-
tung nach Bild 5.73 einsetzbar.

y
1

Bild 5.73. Impulsverzogerung durch ein Integrierglied

X ]

Durch Parallelkapazititen kommt es zu uner-
wiinschten Flankenverschleifungen. Das gilt be-
sonders fiir solche Schaltungen, bei denen der
Ausgang kapazitiv belastet wird (s..,Abschnitte
5.4.5. und 5.4.6.). Eine Flankenversteilerung
kann man mit einem Schwellwertelement errei-
chen (s. Bilder 5.72 und 5.73). Die steile Trans-
ferkennlinie eines Inverters gestattet eine Lo-
sung gemaB Bild 5.74. Im zugehoérigen Impuls-
diagramm ist die Eingangsspannung schwarz
dargestelit. Die markierten Spannungswerte ent-
sprechen dem Spannungsbereich am Eingang
eines Inverters, in dem die Ausgangsspannung
den Pegelwechsel durchlduft. Rot dargestellt ist
die Ausgangsspannung nach dem ersten Inver-
ter. Bei dieser Schaltung sollte die Anstiegs-
und Abfallzeit der Eingangsspannung nicht zu



b) t
Bild 5.74. Flankenversteilerung durch zwei Inverter
a) Schaltung; b) Impulsdiagramm

groB sein, da sonst Instabilitit moglich ist. Fiir
TTL-Schaltkreise nach Abschn. 5.3.2. soll z. B.
die Anstiegs- und Abfallzeit fiir kombinatorisch
wirkende Schaltkreise kleiner als 1 ps sein.

5.5.3.
Anschlu8 systemfremder Lasten

An der Peripherie einer digitalen Schaltung
miissen die gewonnenen Ausgangssignale hdu-
fig entweder angezeigt werden (z. B. iiber Lam-
pen) oder Schaltungen der Leistungselektrik an-
steuern (z. B. Leistungsthyristoren oder Relais).
Zur Anpassung an die externen Einheiten sind
wiederum Interface-Schaltungen notwendig (s.
Abschn. 5.3.3.), da alle externen Einheiten sy-
stemfremde Lasten darstellen. Am Ubergang
zur Peripherie finden sich heute bevorzugt
TTL-Schaltkreise oder Schaltkreise anderer
Schaltkreisfamilien mit TTL-kompatiblem Aus-
gang. Deshalb sollen hier nur Schaltungen dar-
gelegt werden, bei denen die systemfremde Last
durch TTL-Schaltkreise angesteuert wird.

Ein TTL-Gatter mit ,totem pole output® (s.
Bild 5.9) kann bei Pegel H am Ausgang Strom
abgeben (engl., pull up) oder bei Pegel L Strom
aufnehmen (engl.,, pull down). Die Stromauf-
nahmefihigkeit ist bei N, = 10 mit 16 mA gro-
Ber als die Stromabgabefihigkeit mit 0,4 mA.
Deshalb sollte die Ansteuerung systemfremder
Lasten moéglichst durch Nutzung der Stromauf-
nahmefdhigkeit erfolgen. Als weiterer Nachteil
tritt bei Nutzung der Stromabgabe innerhalb
des steuernden Schaltkreises eine erhebliche
Verlustleistung am vom Laststrom durchflosse-
nen Widerstand R4 und an V5 (Bild 5.75) auf.
Die Wahl der Bezeichnungen erfolgte in Anleh-
nung an Bild 5.8.

Ein Beispiel mit Nutzung der Stromabgabefihig-
keit wird im Bild 5.75 gezeigt. Der Transistor

wirkt hierbei als Stromverstirker. Ry wird be-
rechnet nach

Uow - Up _24V-07V
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Dabei stellt Iy den fiir I, erforderlichen Basis-
strom dar. Iy sollte aus Sicherheitsgriinden stets
etwas iiberdimensioniert sein. (Man beachte,
daB die Stromverstirkung eines Transistors
nicht nur vom verwendeten Exemplar — ge-
kennzeichnet durch den Stromverstirkungsbe-
reich innerhalb der Stromverstarkungsgruppe —,
sondern auch vom erforderlichen Kollektor-
strom und von der Kristalltemperatur abhdngt.)

Rv=

Ry (5.4)

‘Reicht die Stromabgabefdhigkeit des Schaltkrei-

ses fiir Iy nicht aus, wird eine Darlingtonschal-
tung nach Bild 5.75 eingesetzt.

Bild 5.75. Ansteuerung einer systemfremden Last durch
Stromabgabe
a) mit Transistor; b) mit Darlington-Schaltung

Man kann, wenn ausschlieBlich die system-
fremde Last angeschlossen wird und die Einhal-
tung des Pegels nicht garantiert werden muB,
auch hohere Strome entnehmen. (Vom Herstel-
ler wird fiir TTL-LS ein fiir diesen Fall hochst-
zuldssiger Strom von 8 mA angegeben.) Auch
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der Einsatz eines pull-up-Widerstandes zur Erho-
hung der Stromabgabefdhigkeit ist moglich (R!
auf Bild 5.76). Der Wert dieses Widerstandes ist
mindestens so hoch zu wihlen, daB bei Pegel L
am Ausgang der in den Schaltkreisausgangp hin-
ein flieBende Strom den zuldssigen Wert nicht
tiberschreitet (R > 360 Q). Unter den genann-
ten einschrinkenden Bedingungen.soll R2 >
120 Q gewihlt werden. Fiir TTL-LS ergibt sich
dann ein moglicher Basisstrom von 15 mA.

Eine Schaltung mit Nutzung der Stromaufnah-
mefdhigkeit wird im Bild 5.77 gezeigt. Der Wi-

+Upy +Ug;

RT| |y

RZ

Bild 5.76. Erhohung der Stromabgabefihigkeit durch
pull-up-Widerstand

Bild 5.77. Ansteuerung einer systemfremden Last durch
Stromaufnahme
a) mit einem Transistor; b) direkt

derstand R, leitet den bei gesperrtem Transistor
V4 noch flieBenden Reststrom ab. Sie ist auch
bei Ausgingen mit offenem Kollektor (engl.,
open collector output) einsetzbar. Reicht die
maximale Stromaufnahmefidhigkeit zum Betrei-
ben der Last aus (z. B. bei Ansteuerung einer
LED), so kann man auf einen Verstirkertransi-
stor verzichten (Bild 5.77b). Bei Schaltkreisen
mit offenem Kollektor sind entsprechend der
maximalen Spannungsfestigkeit des Ausgangs-
transistors auch Lasten mit hoherer Betriebs-
spannung schaltbar (Bild 5.78). Bei Ausgangs-
pegel L flieBt der schwarz eingezeichnete
Strom; an der Basis des Verstirkertransistors
liegt nur Ucgy, des Ausgangstransistors, und der
Verstdrkertransistor ist gesperrt. Bei Ausgangs-
pegel H flieBt der rot eingezeichnete Strom.

+ ng

— Pegel Lany
> Pegel Hany

Bild 5.78. Ansteuerung einer systemfremden Last durch
einen Ausgang mit offenem Kollektor

5.5.4.
Dual- und Dezimalzidhler

Man unterscheidet synchrone und asynchrone
Ziéhler. Beim asynchronen Zdhler wird der Zihl-
impuls nur an den ersten Flip-Flop gefiihrt. Alle
weiteren Flip-Flop erhalten ihre Zidhlimpulse
vom Ausgang des vorhergehenden Flip-Flop.
Damit schalten die aufeinanderfolgenden Stu-
fen jeweils um eine Schaltzeit verzogert (asyn-
chron). Ein Asynchronzdhler mit vier Stufen ist
im Bild 5.79 dargestellt. Alle J- und K-Ein-
ginge haben Einszustand. Es sind 2° verschie-

%
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L 4 Bild 5.79. Asynchronzdhler
mit JK-Flip-Flop, dual



dene Ausgangszustinde moglich (n Anzahl der
Flip-Flop). Die dargestellte Schaltung ermog-
licht demnach 16 verschiedene Zihlerstinde,
damit ein Zdhlen von 0 bis 15. Sind alle mogli-
chen Zustinde genutzt, so spricht man von ei-
nem Dualzdhler. Zum besseren Verstindnis ist
im Bild 5.80 das Impulsdiagramm eines Dual-
zdhlers angegeben und die Uberginge vom Zih-
lerschritt 4 nach S und 9 nach 10 sind besonders
markiert. Fiir den Zihlerschritt 9 nach 10 sind
im Bild 5.79 die Zustinde an den Ausgingen
QI bis Q4 angegeben. Man erkennt, daB an den
Takteingéingen C von DI und D2 ein 1-0-Uber-
gang liegt; diese Flip-Flop schalten am Ausgang
folglich -um. Die Flip-Flop D3 und D4 konnen
nicht umschalten, da an ihren Takteingdngen
kein 1-0-Ubergang liegt. In gleicher Weise sind
alle weiteren Zihlschritte iiberpriifbar.

1 |
1234856789\ 0nn23%5 B0
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Bild 5.80. Impulsdiagramm eines vierstufigen Dualzdh-
lers

Bei einer Schaltung nach Bild 5.81 wird der
Zghler schon nach dem neunten Schritt auf 0
gestellt (Dezimalzdhler). An den Ausgingen QI
bis Q4 sind wiederum fiir den Zihlschritt 9
nach 0 die logischen Werte angegeben. Der Ver-
gleich zwischen dem Zihlerstand 10 des Dual-
zdhlers und 0 des Dezimalzdhlers in Bild 5.82
zeigt die notwendigen Anderungen beim Dezi-
malzdhler gegeniiber dem Dualzdhler. So darf

den, muB aber sowohl beim Zihlerstand 2 als
auch 6 auf 1 gesetzt werden konnen. Es ist dazu
der Eingang J von D2 so zu beschalten, daB fiir
die Zidhlerstinde 1 und S der logische Wert 1
anliegt, beim Zihlerstand 9 hingegen der logi-
sche Wert 0. Diese Bedingung erfiillt die Riick-
fiithrung des Ausganges Q4 (0...7 logischer Wert
1, ab 8 logischer Wert 0). Als weitere notwen-
dige Anderung gegeniiber dem Dualzihler er-

| Zustand bei ZGhlerstand
Ausgong | Wertigkert
) 10 0
a1 2 1 0 0
[ahnhanie Senfsdes |
02 2! 0 |11 | o
a3 2 0 0 0
Qk 2 N

Bild 5.82. Tafel der logischen Werte zum Dezimalzdhler

kennt man, daB Q4 bereits beim Zihlerstand 10
auf 0 zuriickschalten muB. Beim Ubergang zum
Zihlerschritt 10 (0) liegt aber nur am Ausgang
von DI der zum Schalten erforderliche
1-0-Ubergang, weswegen der Takteingang von
D4 mit Ausgang QI zu verbinden ist. Um nun
ein unerwiinschtes Schalten von D4 nach den
Zidhlerstanden 1, 3 und S zu verhindern, werden
die J-Einginge von D4 mit den Ausgingen Q2
und Q3 verbunden, die nur ab Zihlerstand 6 ge-
meinsam den logischen Wert 1 fiihren.

Auch mit D-Flip-Flop sind asynchrone Zihler
leicht aufbaubar. Ein Beispiel wird im Bild 5.83
gezeigt. Die D-Eingiinge sind jeweils mit Q des
gleichen Flip-Flop verbunden. Es kann Q nur
dann schalten, wenn am Takteingang ein Uber-
gang vom Null- in den Einszustand vorliegt.
Zur Erlduterung sei der Ubergang vom Zahler-
stand 4 zum Zihlerstand 5 nidher betrachtet. Bei
Zihlerstand 4 hat Q3 Einszustand, Q/, Q2 und

Q2 beim Zihlerstand 10 nicht auf 1 gesetzt wer- Q4 haben Nullzustand. Beim folgenden
{1+~
01 az 03 01,
01 02 D3 D4
o HY Ho[rr Y Hol rr ol SH&] 7 2
J
X c C ——C e ~
. K  x ' Hx = p &
Bild 5.81. Asynchronzihler mit o1
JK-Flip-Flop, dezimal
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I Bild 5.83. Asynchronzihler mit
! D-Flip-Flop, dual
Uﬂ 01 02 03 01,
00
m
I " o1
01 D2 D3 D4
—— & &
JITT JITT VARAS 1 J|TT
c A A O c
K K & —| | L€ Bild 5.84. Synchronzdhler mit JK-
| —X K Flip-Flop, dual
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0-1-Ubergang am Zihlereingang kann QI auf
Einszustand schalten; Q2 behilt den vorherigen
Zustand, da an seinem Takteingang ein
1-0-Ubergang liegt; Q3 und Q4 behalten eben-
falls den vorherigen Zustand, da an ihren zuge-
horigen Takteingingen keine Signaliibergidnge
vorliegen.

Bei Synchronzdhlern wird der Zahlimpuls dem
Takteingang aller Flip-Flop parallel zugefiihrt.
Das Umschalten der Flip-Flop erfolgt gleichzei-
tig (synchron). Damit die Flip-Flop entspre-
chend der Wertigkeit ihrer Ausgidnge und nicht
etwa gleichzeitig schalten, sind entsprechende
Leitungen zu den J- und K-Eingédngen zu fiih-
ren. Eine Moglichkeit ist im Bild 5.84 darge-
stellt. Zur Erkldrung sei der Zihlschritt von §
nach 6 gemiB Bild 5.80 betrachtet. Nach dem
finften Zihlschritt hat Q/ Einszustand; damit
kann Q2 beim nichsten Zihlimpuls auf Einszu-
stand gesetzt werden. Da an Q2 Nullzustand
herrscht, sind iiber die J- und K-Eingédnge die
Flip-Flop D3 und D4 so verriegelt, daB sie nicht
umschalten konnen. Beim Zihlschritt von -7
nach 8 konnen die Ausginge Q2, Q3 und Q4
umschalten, da an ihren J- und K-Eingéingen
entsprechend der Schaltung Einszustand vor-
liegt.

In der Praxis werden Zihlschaltungen hiufig
bendtigt. Die Bauelementehersteller bieten des-
halb komplette Zihler als integrierte Schalt-
kreise an. Diese Zihler verfligen zur bequemet
ren Nutzung iiber weitere Ein- und Ausgﬁngé
als die oben beschriebenen Grundschaltungen.
Sollen Dezimalzédhler zu einem mehrstelligen
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Zihler verbunden werden, so ist zur Ansteue-
rung des jeweils hoherwertigen Digits ein Uber-
tragsimpuls vom Ausgang des niederwertigeren
Digits notwendig (engl., carry output). Soll der
Zahler sowohl vorwirts als auch riickwirts zéh-
len konnen, muB er zusitzlich liber einen Aus-
gang fiir den Ubertrag riickwirts verfiigen (engl.,
borrow output).

Ebenso besteht hédufig die Forderung, daB zu
Beginn der Zdhlung der Zidhlerstand 0 oder ein
beliebig wihlbarer Zustand eingebbar sein soll.
Dazu dienen Riicksetzeingang (engl., reset)
oder Ladeeingang (engl., load, set) sowie Daten-
einginge.

Da somit der Ausgangszustand des Zihlers von
verschiedenen Eingingen beeinfluBt werden
kann, ist bei der praktischen Anwendung die
Prioritat der Eingdnge zu beriicksichtigen. Vor-
einstelleingdinge haben allgemein die hohere
Prioritit als die Zdhleinginge, bei den verschie-
denen Voreinstelleingdngen hingegen ist von
Schaltkreis zu Schaltkreis die Prioritdt unter-
schiedlich.

AbschlieBend soll ein Beispiel eines konkreten
Zihlerschaltkreises betrachtet werden. Der
Schaltkreis D 192 (DL 192) stelilt einen synchro-
nen vor-/riickwirts Dezimalzédhler dar
(Bild 5.85). Im Impulsdiagramm erkennt man,
daB am Ubertragsausgang vorwirts (CR1) beim
1-0-Ubergang des Zihlschrittes 9 ein 1-0-Uber-
gang entsteht und beim 0-1-Ubergang des
Zihlschrittes 0 (10) der Ubertragsausgang wie-
der den Wert 1 annimmt. Mit diesem Ubergang
kann das hoherwertige Digit geschaltet werden.



Neben der Moglichkeit, den Zdhler iiber reset
auf 0 voreinstellen zu k6nnen, ist das Laden ei-
nes beliebigen, an den Dateneingingen anlie-
genden Zihlerstandes durch den logischen Wert
0 am Seteingang moglich. (Zu beachten ist, daB
bei offenem Eingang R dieser auf Pegel H liegt,
damit den logischen Wert 1 annimmt und ein
stindiges Riicksetzen des Zihlers auf 0 erfolgt.
Der Eingang R ist folglich, wenn er nicht bené-
tigt wird, auf Masse zu schalten).
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Bild 5.85. Dezimalzdhlerschaltkreis D 192 (DL 192)
a) Schaltungskurzzeichen; b) Impulsdiagramm

5.5.5.
Frequenzteiler

Bei der Frequenzaufbereitung verwendet man
vielfach Frequenzteiler, mit deren Hilfe man,
von einer Mutterfrequenz ausgehend, niedrigere
Frequenzen mit ganzzahligen Teilerverhiltnis-
sen gewinnen kann. Zu unterscheiden sind
auch hier asynchrone und synchrone Frequenz-
teiler. Betrachtet man den Ausgang Q4 des
Dualzdhlers nach Bild 5.79, so erkennt man,
daB an Q4 nur noch !/, der am Zihleingang lie-
genden Frequenz vorliegt. Mit dem Dezimal-
zdhler nach Bild 5.81 wire eine Frequenztei-
lung 10:1 moglich. Bei der dort beschriebenen

Schaltung gelangt Q4 beim achten Eingangsim-
puls in den Einszustand, um bereits beim zehn-
ten (nullten) Eingangsimpuls wieder Nullzu-
stand anzunehmen. Die Ausgangsspannung an
Q4 hat folglich kein Tastverhiltnis von #:T =
1:2 (symmetrische Rechteckspannung), sondern
ein Tastverhiltnis von 1:5. Die sechs iiberfliissi-
gen Zihlschritte der Schaltung nach Bild 5.81
werden durch Uberspringen der Ausgangszu-
stinde 10 bis 15 unwirksam. Es ist durch andere
Riickfiihrungsleitungen moglich, die nicht be-
nétigten Zihlschritte an beliebiger Stelle des
Ziahlvorgangs zu iberspringen; dabei entsteht
jeweils ein anderes Tastverhiltnis der Ausgangs-
spannung.

Ein synchroner Frequenzteiler 16:1 ist mit einer
Anordnung nach Bild 5.84 realisierbar. Ein Bei-
spiel fir einen synchronen Frequenzteiler 5:1
ist im Bild 5.86 dargestellt.

Ohne Uberspringen von Zihlerschritten wiirde
bei einem dreistufigen Zihler eine Frequenztei-
lung von 8:1 entstehen. Zur Reduzierung des
Teilerverhdltnisses sollen im Beispiel die
Zidhlschritte 5 bis 7 libersprungen werden. Die
dazu notwendigen Anderungen ergeben sich
aus Bild 5.86c. Beim Ubergang vom Zihler-
stand 4 zum nichstfolgenden darf QI nicht auf
1 schalten und mu8 Q3 auf 0 schalten. Ersteres
erreicht man, indem man J und K von DI mit
‘03 verbindet, wo ab Zihlerstand 4 der logische
Wert G liegt. Das verinderte Schaltverhalten an
Q3 wird iiber die beiden J-Eingidnge erreicht,
die beim betrachteten Ubergang beide den logi-
schen Wert 0 haben. Friihestens nach dem Zah-
lerstand 3 kann hingegen Q3 auf 1 schalten, da
erst ab Zihlerstand 3 Q/ und Q2 den logischen
Wert 1 haben. Die Spannung an Q3 weist dabei
ein Tastverhiltnis #:T = 1:5 auf.

Ist ein Tastverhidltnis der geteilten Frequenz
von 1:2 gefordert, kann man dem Teiler einen
Ziahl-Flip-Flop nach Bild 5.51 nachschalten.
Die dann entstehende Ausgangsspannung ist im
Bild 5.86b mit u,, bezeichnet. Dabei verringert
sich jedoch die Ausgangsfrequenz auf die
Hilfte, was durch ein entsprechend niedrigeres
Teilerverhdltnis oder Erhohung der Eingangs-
frequenz ausgeglichen werden kann. Auch kom-
plette Frequenzteiler werden als integrierte
Schaltkreise angeboten.

AbschlieBend sei die Nutzung des Zdhlerschalt-
kreises D 192 als Frequenzteiler mit wihlbarem
Teilerverhiltnis erldutert. Der Ubertragsimpuls
wird dabei zur Voreinstellung des Zihlers und
damit zu einer Einschrinkung des Zihlumfan-
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ges genutzt. Auf Bild 5.87 wird der Zdhler riick-
wirtszihlend betrieben. Der Ubertragsimpuls
riickwirts 1ddt im Beispiel eine 7 in den Zihler
ein. Da der Ubertragsimpuls riickwirts norma-
lerweise vom 1-0-Ubergang der 0 bis zum
0-1-Ubergang der 9 anliegt, durch das Laden
die 9 aber iibersprungen wird, verschwindet der

Ubertragsimpuls sofort nach erfolgter Ladung
der 7. Der folgende 0-1-Ubergang an C2 setzt
den Zihler damit auf die 6. Das Tastverhiltnis
am Ausgang Q3 betrigt #:T = 1:2, die Fre-
quenzteilung f;:f;, = 7:1. Andere Teilerverhilt-
nisse sind durch Laden einer anderen Zahl
moglich.

Bild 5.86. Synchronfrequenzteiler 5: 1 mit JK-Flip-Flop

a) Schaltung; b) Impulsdiagramm; c) Tafel der logischen
Werte
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a) Schaltung; b) Impulsdiagramm
. |lustand bei ZGhlerstand
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ar 20 o |11 | 0! 5-3.6.
e  matt Schieberegister und Schiebering
@ 2! 0 0 0
22 ; T Ein Schieberegister mit vier Ausgingen
a3 [T Ep (Bild 5.88) schiebt eine eingegebene Informa-
¢) tion mit jedem Taktimpuls um eine Stelle wei-

ter. Fiigt man Riickflihrungsleitungen vom Aus-
gang zum Eingang-ein (Bild 5.88 rot eingetra-
gen), so entsteht ein Schiebering. Eine Vorein-
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stellung ist iiber die bei den einzelnen Flip-Flop
vorhandenen R- und S-Eingidnge moglich. Zur
Erklirung der Vorginge sei angenommen, daB
durch die Voreinstellung an QI, Q2 und Q4
Nullzustand und an Q3 Einszustand vorliegen
(im Bild 5.88 an erster Stelle an den Ausgidngen
eingetragen). Da die Q-Ausginge jeweils mit
den J-Eingidngen der folgenden Flip-Flop ver-
bunden sind, kann beim folgenden Z&hlimpuls
nur der Flip-Flop an Q auf Einszustand schal-
ten, dessen J-Eingang vorher Einszustand hatte.
Im Beispiel trifft das fir den Flip-Flop D4 zu;
Q4 kann auf Einszustand schalten. Alle ande-
ren Stufen hatten am K-Eingang Einszustand,
weshalb ihre Ausginge Nullzustand behalten
oder annehmen.

Das Schieberegister ist als Zihler verwendbar
mit einem Zihlumfang gleich der Anzahl der
Einzelstufen. Eine Dekodierung ist nicht not-
wendig; dafir steigt der Aufwand an Flip-Flop
gegeniiber den oben beschriebenen Zidhlschal-
tungen. Mehrstufige Schieberegister werden
ebenfalls als IS angeboten. Die Anzahl der Flip-
Flop wird in der Bezeichnung angegeben (z. B.
D191C: 8-bit-Schieberegister; U 311D: 5-bit-
Schieberegister).

Die integrierten Schieberegister unterscheiden
sich sowohl durch die Anzahl der Ausginge
(bit) als auch durch die mogliche Schieberich-
tung und die Moglichkeiten der Eingabe. Diese
kann parallel oder seriell erfolgen. Bei uer Paral-
leleingabe ist flir jede Stufe ein Voreinstellein-
gang erforderlich. Mit einem Ladebefehl wird
der gewiinschte Zustand innerhalb eines Taktes
an allen Ausgingen gleichzeitig eingeladen.
Weniger Anschliisse werden bei serieller Ein-
gabe bendtigt. Hier wird der gewiinschte Zu-
stand von links in einer der Stufenzahl entspre-
chenden Taktzahl eingeschoben. Nachteilig ist
die gegeniiber der Paralleleingabe groBere Vor-
einstellzeit.

Bei einem Schaltkreis mit 14 Anschliissen kann
man ein 4-bit-Schieberegister mit Parallelein-
gabe realisieren (4 Ausginge, 4 Dateneingénge,
4 Befehlseinginge, 2 Stromversorgung), hinge-
gen ist ein 8-bit-Schieberegister nur noch mit
serieller Eingabe realisierbar.

5.5.7.
BCD-zu-7-Segment-Dekoder

An den Ausgidngen der im Abschn. 5.5.4. vorge-
stellten Zidhlerschaltungen liegt der Zédhlerstand
dual vor. Vielfach ist es aber zweckmiBig, den

Zihlerstand dezimal anzuzeigen. Gut geeignet
sind hierzu 7-Segment-Anzeigen. Die Aufgabe
des Dekoders besteht nun darin, tiber eine kom-
binatorische Verkniipfung die eingegebene bi-
nér codierte Dezimalzahl (BCD) so zu dekodie-
ren und neu zu kodieren, daB die jeweils zur
Anzeige erforderlichen Segmente angesteuert
werden. Im Bild 5.89 ist sowohl die Segment-
kennzeichnung als auch die Zifferndarstellung
der Ziffern 0 bis 9 fiir den TTL-Schaltkreis
D 146/D 147 dargestellt. Am Beispiel des Seg-
ments ,e“ soll ein Teil der inneren Schaltung
erliutert werden (Bild 5.90a). Aus der Darstel-
lung Bild 5.88 folgt, daB das Segment ,e“ bei
den Ziffern 0, 2, 6 und 8 anzeigen muB und bei
den Ziffern 1, 3, 5, 7, 9 und 4 nicht anzeigen
darf. Dazu werden die vier Eingangssignale mit
den Wertigkeiten 1, 2, 4 und 8 (gekennzeichnet

a
flgle o -
L
d
Bild 5.89. Siebensegmentdarstellung des Dekoders
D 146/D 147
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Bild 5.90. Teilschaltung des BCD-zu-7-Segment-Deko-
ders fiir das Segment ,.e“

a) innere Schaltung; b) logische Struktur der inneren Schal-
tung
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an den Sammelschienen mit 4, B, C und D) zu-
nichst zusitzlich negiert (Sammelschienen 4,
B, C, D). Da der Dekoder iiber einen Ausgang
mit offenem Kollektor verfiigt, kann die An-
steuerung des Segments nur durch Stromauf-
nahme erfolgen, also bei durchsteuertem Tran-
sistor V5 (entspricht Pegel L am Ausgang). V5
ist nur dann durchsteuert, wenn die zueinander
parallel geschalteten Transistoren V3 und V4
gesperrt sind, was wiederum nur moéglich ist,
wenn an den Emittern der vorgeschalteten Tran-
sistoren VI und V2 Pegel L liegt.

Durch Pegel H am Emitter von V1 wird V3 fir
alle ungeradzahligen Zahlen geoffnet, da dann
am AnschluB A4 Pegel H liegt. Damit bei der
Zahl 4 Segment ,e“ nicht zur Anzeige kommt,
sind die Emitter von V2 an B und C angeschlos-
sen, an denen dann Pegel H liegt. Fiir alle ande-
ren Zahlen sind V3 und V4 gesperrt, V5 folglich
durchsteuert. Bild 5.90b zeigt die logische
Struktur der Teilschaltung fir das Segment ,e“.
Die als IS gefertigten Dekoderschaltkreise kon-
nen sowohl iiber den oben beschriebenen open
collector output als auch iiber Konstantstromaus-
gdnge verfligen — meist als Konstantstromsenken
ausgebildet. Die LED kann dann ohne zusitzli-
chen Strombegrenzungswiderstand direkt zwi-
schen positive Betriebsspannung und Schalt-
kreisausgang geschaltet werden. Teilweise ist
die Hohe des Konstantstromes iiber einen zu-
sdtzlichen Eingang beeinfluBbar, was z. B. eine
bequeme Anpassung der Helligkeit der Anzeige
an die Umgebungshelligkeit gestattet.

Weitere Einginge gestatten zusdtzliche Funk-
tionen. Dazu gehoren der Lampentest (Aktivie-
rung aller Ausgidnge zur Kontrolle der Funk-
tionsfdhigkeit der Anzeige), die Dunkeltastung
und die Dunkeltastung von Vornullen.
Verschiedene IS unterscheiden sich auch durch
die Dekodierung der Dualzahlen 10 bis 15, de-
ren Eingangszustinde fliir weitere Anzeigen
nutzbar sein kénnen (Uberlaufanzeige, Vorzei-
chenanzeige, Buchstabenanzeige zur Darstel-
lung von Hexadezimalzahlen mit geringstmdgli-
chem Aufwand).

Neben den zu-7-Segment-Dekodern werden
auch Dekoder gefertigt, bei denen jeweils ein
Ausgang entsprechend der Wertigkeit der Ein-
giange aktiviert wird (laus n-Dekoder).
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5.5.8.
Multiplexer

Héufig ist man zur Verringerung der Anzahl be-
nétigter Verbindungsleitungen oder wegen der
konstruktiv begrenzten Anzahl der ,pin“ von
Schaltkreisen gezwungen, an mehreren Signal-
leitungen liegende Signale iiber nur eine Signal-
leitung zeitlich nacheinander zu iibertragen
(Parallel-Serien-Wandlung). Bild 5.91 zeigt, wie
die an vier Eingangsleitungen parallel, d.h. zeit-
lich gleichzeitig liegenden Signale iiber eine
kombinatorische Verkniipfung unter Zuhilfe-
nahme eines Schieberings zeitlich nacheinan-
der (seriell) auf den Ausgang geschaltet werden.
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Bild 5.91. Prinzip eines Multiplexers mit Taktsteuerung

Es kann immer nur das Eingangssignal am Aus-
gang erscheinen, an dessen zugehorigem UND-
Gatter am zweiten Eingang gerade der logische
Wert 1 des Schieberings liegt. Dabei muB der
Schiebering stets so voreingestellt sein, daB nur
an einem Ausgang der logische Wert 1 liegt. Im
Bild 5.91 sind beliebige logische Werte an x, bis
x, eingetragen, wobei durch den Zustand des
Schieberings gerade der an x; liegende logische
Wert nach y iibertragen wird.

Soll ein beliebiges Durchschalten der logischen
Werte der Eingidnge nach y moglich sein, sind
die vier vom Schiebering kommenden Leitun-
gen als AdreBleitungen zu nutzen und entspre-
chend der gewiinschten Abfrage jeweils eine
Leitung auf den logischen Wert 1 zu bringen.
Ein komplexes Beispiel soll die Zusammen-
hdnge nochmals verdeutlichen. Dabei soll der
Zihlerstand eines hier nur dreistellig angenom-
menen Dezimalzidhlers durch eine dreistellige
7-Segment-Anzeige dargestellt werden. In der
Schaltung nach Bild 5.92 sind fiir die Signallei-



tungen der ersten Stelle durchgehende Linien,
fir die der zweiten Stelle Strichlinien und fiir
die der dritten Stelle Strichpunktlinien verwen-
det worden. Die Stellentreiber der zweiten und
dritten Stelle sind ebenso wie die Segmenttrei-
ber der Segmente ,a“ bis ,f* nicht dargestelit,
da sie den gezeichneten Teilschaltungen des
Stellentreibers der ersten Stelle und des Seg-
menttreibers flir Segment ,g“ entsprechen. Als
Beispiel sind die logischen Werte fiir den Zih-
lerstand 6 der Stelle 1 eingetragen. Die Verwen-
dung des Multiplexers ermdglicht, daB fiir alle
drei Stellen nur ein Dekoder erforderlich, ist
und nur sieben Segment- und drei Katodenlei-
tungen zum Anzeigetableau zu fiihren sind.
Gleiche Segmentanoden der einzelnen Ziffern
sind miteinander verbunden und an den Deko-
der iiber den Segmenttreiber angeschlossen. Die

einzeln gefiihrten Katodenleitungen ermogli-
chen, daB jeweils nur die Ziffer anzeigt, deren
Katode iiber den Stellentreiber auf Masse ge-
schaltet ist.

Ohne zeitmultiplexe Ubertragung wiren 3 De-
koder, 21 Segment- und eine Katodenleitung er-
forderlich. Der Schiebering wird mit hoher Fre-
quenz getaktet (z. B. 1 kHz), weshalb die zeit-
lich nacheinander erfolgende Ansteuerung der
drei Stellen der Ziffernanzeige vom Auge nicht
wahrgenommen werden kann. Stellentreiber
und Segmenttreiber sind dariiber hinaus Bei-
spiele fiir die Ansteuerung systemfremder Lat
sten.

Zusammenfassung

Sollen digitale Schaltungen iiber Kontakte an-
gesteuert werden, sind SchaltmaBnahmen zur
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Verhinderung der Auswirkung des Kontaktprel-
lens erforderlich. Geeignet sind Flip-Flop, Inte-
grierglieder mit nachgeschaltetem Schwellwert-
element oder monostabile Elemente.
Notwendige Impulsverzégerungen erreicht man
mit Kettenschaltung mehrerer Gatter oder mit
Integriergliedern und nachgeschaltetem
Schwellwertelement. Sind die Anstiegs- und
Abfallzeiten eines Signals zu groB geworden, ist
eine Flankenversteilerung durch Nachschaltung
zweier Inverter oder durch ein Schwellwertele-
ment moglich.

Zur Ansteuerung systemfremder Lasten sind In-
terface-Schaltungen erforderlich. Bei TTL-
Schaltkreisen als Treiber sollte bevorzugt deren
Stromaufnahmefdhigkeit genutzt werden.

Dual- und Dezimalzidhler konnen sowohl asyn-
chron wie auch synchron arbeiten. Neben
JK-Flip-Flop sind auch D-Flip-Flop und
RS-Flip-Flop bei Zihlern verwendbar. Eine mo-
dernere Losung stellen die Zidhlerschaltkreise
dar. Um einen Zihlerstand mit einer 7-Seg-
ment-Anzeige darstellen zu kdnnen, gibt es ent-
sprechende Dekoderschaltkreise. Die Dekodie-
rung kann auch im Zihlerschaltkreis mit reali-
siert sein.

Bei einem Schieberegister wird mit jedem Z&hl-
impuls der jeweilige Ausgangszustand der ein-
zelnen Flip-Flop um eine Stelle weiter gescho-
ben. Anwenden kann man die Schieberegister
fir einfache Zihler und fiir Parallel-Serien-
Wandler. Auch in der Datenverarbeitung finden
sich vielfdltige Anwendungsbeispiele.
Frequenzteiler nutzt man besonders zur Fre-
quenzaufbereitung. Es lassen sich beliebige Tei-
lerverhiltnisse erreichen. Die Ausgangsspan-
nung hat im Regelfall ein von 1:2 abweichendes
Tastverhiltnis. Ein Tastverhdltnis ¢:T = 1:2 ist
erreichbar durch Nachschalten eines Zdhl-Flip-
Flop. Frequenzteiler werden als IS angeboten,;
sie sind teilweise programmierbar.

Zur Einsparung von Leitungen oder erforderli-
chen Anschliissen an Schaltkreisen dienen Mul-
tiplexer, die ein an mehreren Leitungen parallel
anliegendes Signal seriell iiber eine Leitung
ubertragen.
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5.6.
Analog-Digital-Wandler und
Digital-Analog-Wandler

5.6.1.
Allgemeines

Die Digitaltechnik hat durch die rasche Ent-
wicklung der Mikroelektronik sowohl in der In-
formationsverarbeitung (z. B. durch Computer)
als auch in der Informationsiibertragung (z. B.
Pulskodemodulation, PCM) und in der MeB-
technik hohe Bedeutung erlangt. Bei genauer
Betrachtung der genannten Beispiele erkennt
man, daB die EingangsgroBen und, mit Aus-
nahme der MeBtechnik, auch die Ausgangsgro-
Ben jeweils analoger Natur sind. Daraus folgt
die Notwendigkeit der Analog-Digital-Wand-
lung.

Innerhalb eines Prozesses kann z. B. die Dreh-
zahl als zu erfassende analoge Gro8e auftreten.
Damit der Computer die jeweilige Drehzahl ver-
arbeiten kann, muB sie liber einen Sensor erfaBt
und einem ADU (Analog-Digital-Umsetzer) zuge-
fihrt werden. Das digitale Ergebnis der Infor-
mationsverarbeitung durch den Rechner muB
nun im Allgemeinen durch einen DAU (Digital-
Analog-Umsetzer) in eine analoge Gro8e riickge-
wandelt werden, um dann iiber einen Treiber
als StellgroBe wieder die Drehzahl beeinflussen
zu konnen.

Ahnlich sind die Verhiltnisse auch bei der digi-
talen Informationsiibertragung. Hier tritt bei-
spielsweise die Sprache als analoges Signal auf.
Das Mikrophon wandelt in eine entsprechende
analoge Spannung, die durch einen ADU zu di-
gitalisieren ist. Das entstandene digitale Signal
kann nun iibertragen werden und wird am Emp-
fangsort durch einen DAU wieder in ein analo-
ges Signal zuriickverwandelt. Der Vorteil dieser
doppelten Umsetzung liegt in einer wesentlich
hoheren Storsicherheit der Informationsiibertra-
gung (siehe Abschnitt 5.1. und Kapitel 6).

Die digitale Messung analoger GroBen erfordert
selbstverstindlich auch einen ADU. Bei der di-
gitalen Messung ist als Vorteil besonders die
hohere Anzeigegenauigkeit gegeniiber analog
anzeigenden MeBinstrumenten zu werten.
Kann man bei einem Zeigerinstrument allen-
falls eine Ablesegenauigkeit von 1 % erreichen
(im MeBbereich 1 V wire als kleinste Wertdnde-
rung etwa 10 mV ablesbar), so liegt die Ablese-
genauigkeit bereits bei einer 3-stelligen digita-
len Anzeige bei 0,1 % (bei einem MeBbereich



von 1V wire die kleinste ablesbare Wertinde-
rung 1 mV).

Tafel 5.4 zeigt Beispiele fiir die erreichbare Auf-
16sung in Abhidngigkeit von der Stufenzahl so-
wohl von Binir- als auch von BCD-Wandlern.
Zu beachten ist dabei, daB die Auflosung allein
nicht als MaB fiir die Giite eines ADU gewertet
werden darf, da moégliche Fehler groBer sein
konnen als die Auflésung.

Tafel 5.4. Auflosung von ADU

Quantisie- |Auflosung, bezogen
rungsstufen |auf den Endwert
6 bit 26 =64 1,6 %

10 bit 210 =1024 {0,098 %

14 bit 2 = 16384 [0,0061 % = 61 ppm
(parts per
million)

18 bit 2'% = 262144 |3,8 ppm

2 % Digit 200 0,5 %

3 Digit 1000 0,1%

4 Digit | 10000 0,01 % = 100 ppm

Bild 5.93 zeigt die Quantisierung einer analogen
GroBe durch einen dreistufigen Bjndrwandler.
Die Quantisierungsstufen werden durch das
niederwertigste bit (LSB; engl., least significant
bit) bestimmt und der Endwert der digitalisier-
baren analogen GroBe mit FS (engl., full scale)
bezeichnet. Das hochstwertige bit (MSB; engl.,
most significant bit) hat eine Wertigkeit von
1/, FS. Der  Quantisierungsfehler  betrdgt
+ !/, LSB, im Beispiel entsprechend + /4 FS.
So wird auf Bild 5.93 der Digitalwert 001 in ei-
nem Bereich der analogen Eingangsgré8e von

11
10
101

Digitalwert
S 8% 8

g

T 7
&rs g rs ¥Fs Fs
' Analogwert

Bild 5.93. Quantisierung einer a‘mlogen Grife

17,6 FS bis 3/,c FS ausgegeben oder bei Festle-
gung einer Spannung von 8 V fiir FS wiirde der
genannte Digitalwert fiir einen Spannungsbe-
reich von 0,5V bis 1,5V ausgegeben werden.
Das Bild 5.93 zeigt auch, daB der praktisch er-
reichbare Endwert um 1 LSB niedriger als der
nominelle Endwert ist.

Bei BCD-Wandlern bezeichnet man das nieder-
wertigste Digit mit LSD (engl., least significant
digit) und das hochstwertige mit MSD (engl.,
most significant digit).

Im Wandler kénnen verschiedene Fehler auftre-
ten. Bild 5.94 zeigt mit Kennlinie 2 den durch
den Verstirker bedingten Offsetfehler (zur Erzie-
lung der Nullanzeige ist ein bestimmter analo-
ger Eingangswert erforderlich). Durch einen
Nullabgleich kann dieser Fehler kompensiert
werden. Kennlinie 3 zeigt auf dem gleichen
Bild einen Verstirkungsfehler (auch Steilheits-
oder Endwertfehler). Dieser Fehler wird durch
einen Endwertabgleich kompensiert. Da beide
Fehler praktisch immer gemeinsam vorliegen,
wird sowohl ein Nullpunkt- als auch ein End-
wertabgleich notwendig — es entsteht nach die-
sem Zweipunktabgleich die Wandlerkennlinie
4. Neben den genannten Fehlern kénnen auch
Linearitdtsfehler auftreten, die z. B. im Ergebnis
eines Zweipunktabgleiches (Wandlerkennlinie
4) entstehen oder durch Nichtlinearititen der
Wandlerschaltung. Je nach GroBe dieses Feh-
lers verringert sich die tatsdchlich nutzbare Auf-
16sung des Wandlers.

3 2
+~ 1
H
S
S
[S)
Analogwert

Bild 5.94. Wandlerkennlinie eines ADU

I ideale Wandlerkennlinie; 2 Wandlerkennlinie mit Offset;
3 Wandlerkennlinie mit Verstirkungsfehler; 4 Wandlerkenn-
linie mit Zweipunktabgleich

Von Bedeutung fir den jeweiligen Anwen-
dungsfall ist auch die Umsetzzeit (engl., conver-
sion time). Es ist verstindlich, daB fiir die Um-
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setzung eine bestimmte Zeit bendtigt wird. Eine
andere Beschreibung dieses Sachverhaltes stelit
die Umsetzrate dar (Umsetzungen je Sekunde).
Die realisierte Umsetzrate geht von 1 bis etwa
10® Messungen je Sekunde. Dabei 14Bt sich bei
langsamen Wandlern gut eine Storspannungs-
unterdriickung durch mogliches integrierendes
Verhalten erreichen. Derartige Wandler sind
gut geeignet, wenn die Erfassung des MeBwertes
durch den Menschen erfolgt (Ablesung). Sollen
schnell ablaufende Vorginge z. B. durch einen
Rechner erfaBt werden, sind hingegen Wandler
mit hoher Umsetzrate erforderlich.

Je nach Wandlerschaltung darf sich der Ein-
gangswert wihrend der Wandlung noch verin-
dern oder nicht verindern. Im zweiten Fall ist
es erforderlich, den Eingangswert erst abzuta-
sten, zu speichern und danach zu wandeln
(engl., sample and hold).

5.6.2.
Verfahren zur Analog-Digital-Wandlung

Bedingt durch die Vielfalt der Eigenschaften
von ADU gibt es auch vielfdltige Schaltungen.
Tafel 5.5 zeigt eine mogliche Einteilung. Dabei
haben die Zihlverfahren die niedrigste und der
Parallelumsetzer die hochste Umsetzrate. Der
Schaltungsaufwand ist beim Parallelumsetzer
am hochsten.

VerhiltnismidBig einfach ist der Aufbau eines
Sdgezahnumsetzers. Sollen nur unipolare Span-
nungen gemessen werden, ist eine vereinfacht
dargestellte Schaltung nach Bild 5.95 verwend-
bar. Kernstiick dieser Schaltung ist ein Sige-
zahngenerator mit hoher Linearitit des Anstie-
ges. Dieser Sdgezahngenerator wird von einer
Steuerlogik gestartet und seine Ausgangsspan-

Tafel 5.5. Verfahren der Analog-Digital-Wandlung

serielle Verfahren parallele Verfahren

l
[ 1

Zihlverfahren Verfahren der Parallel-
sukzessiven umsetzer
Approximation
| | |
Sdgezahn- Zweiflan- Span-
verfahren  kenintegra- nungs-
tionsver- Frequenz
fahren umset-
zung
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Bild 5.95. Unipolare Umsetzung nach dem Sigezahnver-
fahren

a) Schaltung; b) Ablaufdiagramm

nung liber einen Komparator mit der zu wan-
delnden Spannung verglichen. Solange die Si-
gezahnspannung noch kleiner als die Eingangs-
spannung ist, wird iiber das UND-Element die
Rechteckspannung eines quarzstabilen Genera-
tors auf den Eingang des Zihlers geschaltet. Er-
reicht die Sdgezahnspannung nun den Wert der
Eingangsspannung, so schaltet der Ausgang des
Komparators um. Die Rechteckspannung ge-
langt nicht mehr zum Zihler. Der Zihlerstand
ist proportional der Zeit, die die Sdgezahnspan-
nung bis zum Erreichen der Eingangsspannung
benétigte (Spannungs-Zeit-Umsetzung). Soll ein
erneuter MeBvorgang ausgelost werden, wird
der vorherige MeBwert in einen hier nicht dar-
gestellten Speicher iibernommen, der Zihler
durch die Steuerlogik auf 0 gesetzt und ein er-
neuter Sdgezahn gestartet. Wihrend der MeB-
pause wird das UND-Element durch die Steuer-
logik gesperrt und zum Beginn des Sédgezahnan-
stieges wieder freigegeben. Zur Auslésung des



MeBvorganges dient der Befehlseingang der
Steuerlogik.

Das beschriebene Verfahren eignet sich bei ge-
ringfiigiger Erweiterung auch zur Umsetzung
bipolarer Spannungen. Hierzu ist dann ein Si-
gezahngenerator erforderlich, dessen Spannung
von einem negativen Wert bis zu einem positi-
ven Wert zeitlinear ansteigt. Der Zidhlvorgang
lduft bei negativer Eingangsspannung vom Zeit-
punkt der Gleichheit zwischen Sidgezahn- und
Eingangsspannung bis zum Nulldurchgang der
Sidgezahnspannung (Bild 5.96b) und bei positi-
ver Eingangsspannung vom Nulldurchgang der
Sédgezahnspannung an bis zur Gleichheit zwi-
schen Eingangs- und Sédgezahnspannung. Die
von der Polaritdat der Eingangsspannung abhin-
gige Aufeinanderfolge des Schaltens der beiden
Komparatoren (MeBkomparator und Nullpunkt-
komparator) wird.zur Bildung des Vorzeichens
genutzt. Im vorliegenden Fall schaltet der MeB-
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D X
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P
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Bild 5.96. Bipolare Umsetzung nach dem Sdgezahnver-
fahren
a) Schaltung; b) Ablaufdiagramm

komparator vor dem Nullpunktkomparator -
der Flip-Flop wird auf negatives Vorzeichen ge-
setzt.

Die Eingangsspannung sollte wihrend der Mes-
sung mdoglichst konstant bleiben. Storspannun-
gen beeinflussen die Umsetzung. Die Umsetz-
genauigkeit hdngt von der Langzeitkonstanz der
den Ségezahnanstieg bestimmenden Bauele-
mente und von der Frequenzkonstanz des Zihl-
frequenzgenerators ab. Fiir hohe Auflésungen
ist die Schaltung ungeeignet.

Nur eine Kurzzeitkonstanz von R und C ist
hingegen beim Zweiflankenintegrationsverfahren
erforderlich (engl., dual slope integrating AD-con-
verter). AuBerdem werden durch das integrie-
rende Verhalten Storspannungen gut unter-
driickt.

Beim Zweiflankenintegrationsverfahren wird
zundchst ein Kondensator durch die zu wan-
delnde Spannung U, innerhalb einer feststehen-
den Zeit zeitlinear aufgeladen. Im Bild 5.97 ist
die Aufladekurve wihrend der Aufladezeit ty
fiir zwei verschiedene Eingangsspannungen dar-
gestellt.

ue ) 7% -
t |
]

Aufinte-  Abinte-

gration
durchUp

gration
durch Uper

Bild 5.97. Ladespannungsverlauf beim Zweiflankeninte-
grationsverfahren

Mit dem Nulldurchgang der Ladespannung be-
ginnt der Zdhlvorgang und der Ablauf der Zeit
tuy. Die Aufladung wird beim Erreichen eines
vorher festgelegten Zihlerendstandes beendet
(man kann mit einem bestimmten Zihlerstand
beginnen und durch den Ubertrag die Ladung
enden lassen oder mit 0 beginnen und nach Er-

‘reichung eines bestimmten Zihlerstandes en-

den lassen). Jetzt schlieBt sich eine zeitlineare
Entladung durch eine Referenzspannung an.
Die Zeit bis zum Nulldurchgang der Spannung
wird ausgezéhlt (im Bild 5.97 die Zeiten ¢, und
t,, fur die zwei unterschiedlichen Eingangsspan-
nungen) und als Digitalwert ausgegeben. Bild
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5.98 zeigt das vereinfachte Schaltungsprinzip.
Fiir die zeitlineare Auf- und Entladung ist hier
ein Miller-Integrator verwendet. (Denkbar ist an
dieser Stelle auch die Wandlung der U, in einen
proportionalen Konstantstrom zur Aufladung
des Kondensators und die Entladung durch
eine Konstantstromquelle.) Der nachfolgende
Komparator 6ffnet beim Nulldurchgang der
Spannung das Tor, die Zahlimpulse des Gene-
rators gelangen zum Zihler. Uber die Steuerlo-
gik wird die Abfolge der oben beschriebenen
Vorginge gesteuert.

Der Vorteil dieser Schaltung besteht darin, daB
nur wihrend des Wandlungsintervalls die die
Auf- und Entladung bestimmenden Elemente
konstante Werte haben miissen. So wiirde eine
Erniedrigung der Zeitkonstante sowohl die La-
despannung am Ende der Aufladezeit erhGhen
als auch die Entladung steiler verlaufen lassen.
Beide Faktoren kompensieren sich. Auch der
Zihlfrequenzgenerator braucht nur wiahrend des
Wandlungsintervalles Frequenzkonstanz aufzu-
weisen. Bei einer Frequenzerh6hung wiirde
zwar ty und damit ¢, verkiirzt, was aber wegen
der hoheren Frequenz wieder eine gleiche Im-
pulszahl wihrend ¢, ergeben wiirde. Diese Kurz-
zeitstabilitit ist mit geringem Aufwand erreich-
bar. Lediglich die Konstanz der Referenzspan-
nung muB auch iber ldngere Zeit garantiert
sein.

Die Wandlungszeit ist verfahrensbedingt gro3 —
fur schnelle Wandler ist das Verfahren ungeeig-
net. Gut geeignet hingegen ist es fiir MeBwert-
anzeigesysteme. Der Schaltkreis C 520 (in I’L-
Technologie aufgebaut) arbeitet nach diesem
Verfahren.

Eine Erweiterung des Zweiflankenintegrations-
verfahrens stellt das Mehrflankenintegrationsver-
fahren dar. Hier wird ein weiterer Wandlungszy-
klus zur automatischen Nullpunktkorrektur ein-
gefiigt (z. B. Wandlerfamilie C 500).
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Fiir mittelschnelle bis schnelle Wandler eignet
sich das Verfahren der sukzessiven Approximation
(Bild 5.99). Hierbei wird tliber einen Kompara-
tor schrittweise die Eingangsspannung mit der
Spannung eines internen DAU verglichen. Der
Ablauf der Umsetzung ist flir ein Beispiel auf
Bild 5.100 dargestellt. Zunichst wird U, mit
dem MSB (£ '/, Upy,,) verglichen. Im vorliegen-
den Fall ist U, groBer — es wird MSB gesetzt.
Jetzt wird zu MSB !/, MSB addiert und wie-
derum verglichen. Da U, kleiner als 1,5 MSB
ist, wird !/, MSB nicht gesetzt und im nichsten

DAV
Uger ™
Stever Digital-
logik | wert
Ue>_' S ‘H
1

Bild 5.99. Prinzip des Verfahrens der sukzessiven Appro-
ximation

U
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« ;5 ;:s N N
“ © 3 8
2 = b ] S

t

Bild 5.100. Ablaufplan beim Verfahren der sukzessiven
Approximation



Schritt zu dem gesetzten MSB !/, MSB addiert
und verglichen. Jetzt ist U, wieder groBer,
1/, MSB wird gesetzt. Im folgenden Takt wird
/¢ MSB addiert. Da dieser Wert wieder groBer
als U, ist, wird !/y MSB nicht gesetzt. Im letzten
Takt wird LSB addiert und damit der Wert von
U, mit einer Abweichung kleiner + '/, LSB er-
reicht. Die Wandlung ist beendet. Das Ergebnis
lautet im Beispiel 10101.

Das Verfahren ist gegeniiber Stérspannungen
groBer als + '/, LSB wihrend der Umsetzzeit
sowie gegen Anderungen der Eingangsspannung
empfindlich. Es ist zweckmiBig, die zu wan-

delnde Spannung vor der Wandlung zu messen

und zu speichern (sample & hold). Die bendé-
tigte Umsetzzeit ist meBwertunabhingig und
richtet sich nur nach der Auflosung.

Die Spannungs-Frequenz-Umsetzung ist ebenfalls
innerhalb von ADU verwendbar. Durch die U,
wird ein VCO (siehe Abschnitt 4.2.2.) gesteuert.
Zihlt man innerhalb einer feststehenden MeB-
zeit die Anzahl der Perioden des VCO, erhilt
man eine der Eingangsspannung proportionale
Zahl.

Eine besonders hohe Umsetzrate ermoglicht der
Parallelwandler (engl., flash converter). Fiir jede
der vorgesehenen Quantisierungsstufen (bei ei-
ner Auflésung von 8 bit sind das 255) muB ein
Komparator eingesetzt werden (Bild 5.101). An
den einen Eingang aller Komparatoren wird die
Eingangsspannung angelegt, an den anderen die
entsprechend der Quantisierungsstufe geteilte

Tokt
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Bild 5.101. Prinzip des Parallelwandlers

Referenzspannung. Im Wandlungszeitpunkt
wird festgestellt, bis zu welcher héchsten Quan-
tisierungsstufe die Komparatoren geschaltet ha-
ben. Nach einer Dekodierung liegt der Digital-
wert vor. Da fiir die Wandlung nur ein Takt be-
nétigt wird, arbeitet dieser Wandler sehr
schnell. Nachteilig ist der groBe Aufwand an
Komparatoren. Hohe Aufldsungen sind mit die-
sem Wandlerprinzip nicht zu erreichen.

(Einen Parallelwandler mit einer Quantisierung
in 12 Stufen enthidlt der Schaltkreis A 277 -
Ansteuerschaltkreis fiir LED-Zeilen).

5.6.3.
Verfahren zur Digital-Analog-Wandlung

Dem DAU kann der Digitalwert seriell oder par-
allel eingegeben werden. Bei serieller Eingabe
werden die einzelnen Datenbit in Abhidngigkeit
von einem Takt iiber eine Eingangsleitung zeit-
lich nacheinander angelegt (ihnliche Verhilt-
nisse liegen bei der PCM vor). Hiufiger erfolgt
eine parallele Eingabe, bei der alle Datenbit tiber
jeweils eine eigene Leitung gleichzeitig dem
DAU zugefiihrt werden. Der folgende Abschnitt
bezieht sich nur auf DAU mit paralleler Ein-
gabe.
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Bild 5.102. DAU mit gestuften Widerstinden

Einen DAU mit gestuften Widerstinden zeigt
Bild 5.102. Zur Beschreibung der Wirkungs-
weise sollen zuerst die Verhdltnisse am Opera-
tionsverstirker betrachtet werden. Wegen der
sehr hohen inneren Verstdrkung eines OV liegt
in der vorliegenden Schaltung der invertierende
Eingang virtuell auf Masse. Der in den invertie-
renden Eingang hineinflieBende Strom ist we-
gen des sehr hohen Eingangswiderstandes &du-
Berst gering und damit sehr viel kleiner als die
anderen Strome im Knotenpunkt S. Im'Knoten-
punkt S gilt deshalb

zIzu = Iub‘
Fiir die Ausgangsspannung folgt weiter
Us=-1,R,= -XI, R,
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Die Stréme I, bis I, sind binir gestuft. So gilt
z.B. I, = 1/3I,. Die Summe der binir gestuften
Strome im Knotenpunkt S hingt davon ab, wel-
che Schalter beim jeweils zu wandelnden Digi-
talwert geschlossen sind.

Nachteilig bei dieser Schaltung ist, daB die Wi-
derstinde mit duBerst geringer Toleranz, gerin-
gem TK und hoher Alterungsbestindigkeit rea-
lisiert werden miissen. Bei hoherer Auflésung
kommt hinzu, daB8 der Wertebereich der Wider-
stinde sehr groB wird. Bei 10 bit Auflésung
miiBte der zum LSB gehorige Widerstand
1024mal so groB sein wie der zum MSB geho-
rige Widerstand. Dieser Nachteil kann durch
eine Gruppenbildung der Widerstinde und zu-
sdtzliche Wichtung der Gruppen umgangen
werden. Die konkrete Realisierung wird hier je-
doch nicht betrachtet.

Eine groBe Bedeutung haben die 2R/R-Netz-
werke in vielfédltigen Schaltungsvarianten gefun-
den. Besonderer Vorteil dabei ist, daB nur zwei
unterschiedliche Widerstandswerte bendétigt
werden. Bild 5.103 zeigt eine Schaltung mit ei-
nem solchen Netzwerk und nachfolgendem OV
als Spannungsfolger. Entsprechend des zu wan-
delnden Digitalwertes wird die Stellung der
Schalter festgelegt. In praktischen Schaltungen
finden hier, wie auch in den vorangegangenen
Schaltungen, natiirlich elektronische Schalter
Verwendung. Fiir den Fall, daB im Digitalwert
nur das MSB vorliegt, ist die entstehende Wi-
derstandsschaltung auf Bild 5.103b herausge-
zeichnet. Man erkennt, daB nach Reduzierung
des Netzwerkes auf einen einfachen Spannungs-
teiler gilt

Uy =1, Ugg-

Fiir den Fall, daB sowohl MSB als auch !/, MSB
im Digitalwert enthalten sind (1100), ergibt sich
ein Ersatzschaltbild geméB Bild 5.103c. Zur Be-
rechnung wird zunichst die untere Gruppe des
Netzwerkes zusammengefaBt, U, berechnet
(U, = 3/3Ug,y), danach wird der Teiler der obe-
ren Gruppe berechnet. Fiir U, folgt

Up = ¥/4Uges-

AbschlieBend soll ein DAU mit 2R/R-Netz-
werk und nachgeschaltetem OV als Strom-
Spannungs-Wandler betrachtet werden (Bild
5.104). Fiir den Knotenpunkt S gelten die bei
der Schaltung mit gestuften Widerstdnden (Bild

5.102) gegebenen Erlduterungen. Die analoge
Ausgangsspannung errechnet sich aus

Uy,= -1, R, = —ZI,R,.
[ 4
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Ua

Bild 5.103. 4 bit DAU mit 2R/R-Netzwerk und Span-
nungsfolger

a) Schaltung; b) Widerstandsnetzwerk bei anliegendem MSB;
c) Widerstandsnetzwerk bei anliegendem MSB und 1/2 MSB
(1100)

Fiir den Fall, daB sowohl MSB als auch !/, MSB
gesetzt sind, ergibt sich die Teilschaltung nach
Bild 5.104b. Im Knotenpunkt flieBen die
Stréme I, und I, zu. Fiir I, und I, folgt

I, =1/, Upe/R

I, =/, Ugs/R.

Damit gilt

Tl = I, =3/, Ug/R.



DAU werden auch als IS gefertigt. Vom Halb-
leiterwerk Frankfurt (Oder) wird dazu die DAU-
Familie C 565 angeboten, die auf einer Erweite-
rung des Grundprinzips der gestuften und in ge-
stufte Gruppen eingeteilten Widerstinde ba-
siert.

I

e, "‘

b)

Bild 5.104. DAU mit 2R/R-Netzwerk und nachgeschalte-
tem Strom-Spannungs-Wandler

a) Schaltung; b) Ersatzschaltung fiir den Digitalwert 1100

Zusammenfassung

In der Informationsiibertragung, Informations-
verarbeitung und MeBtechnik wird heute viel-
fach digitale Schaltungstechnik eingesetzt. Ein-
und AusgangsgroBen sind meist analoger Natur.
Deshalb sind sowohl ADU als auch DAU erfor-
derlich. Die Wandler unterscheiden sich durch
Auflésung und auftretende Fehler, Umsetzrate,
Stérspannungsempfindlichkeit, Anforderungen
an die verwendeten Bauelemente, Mdglichkeit
der bipolaren oder unipolaren Umsetzung und
den erforderlichen Aufwand. Bei den ADU wer-
den serielle oder parallele Verfahren angewandt.
Bei den DAU werden hauptsdchlich Schaltun-
gen mit gestuften Widerstinden oder 2R/
R-Netzwerken eingesetzt.

5.7.
Aufgaben

1. Warum ist die genaue Kenntnis der
Innenschaltung digitaler Schaltungen fiir den
Anwender nicht unbedingt erforderlich?

2. Geben Sie den TTL-Standard-Signalpegel an!

3. Informieren Sie sich iiber die in der DDR
gefertigten Schaltkreisarten!

4. Welche Zuordnung besteht zwischen den
Bezeichnungen H, L, 0, 1?

5. Erkldren Sie die Wirkungsweise des Transistors
als elektronischer Schalter!

6. Unter welcher Bedingung kann eine tiber der
maximalen Verlustleistung liegende Leistung
geschaltet werden (Herstellerangaben zum
Transistor beachten)?

7. Welche besonderen SchaltungsmaBnahmen sind
beim Schalten von Gliihlampen und
Induktivitdten zu beachten?

8. Welche kennzeichnenden Eigenschaften haben
die vorstehend beschriebenen Grundgatter?

9. Erldutern Sie die Bedeutung des Lastfaktors bei
TTL-Schaltkreisen!

10. Warum diirfen Ausgidnge von TTL-Schaltkreisen
mit ,totem pole output“ nicht miteinander
verbunden werden?

11. Was versteht man unter einer Transferkennlinie?

12. Erldutern Sie Eigenschaften und
Anwendungsgebiete der drei méglichen Ausginge
von TTL-Schaltkreisen!

13. Welche Applikationshinweise folgen aus dem
steilen Verlauf der Transferkennlinie (aktiver
Bereich) von TTL-Schaltkreisen?

14. Warum ist bei TTL-Schaltkreisen eine
stabilisierte Stromversorgung erforderlich?

15. Wodurch unterscheiden sich TTL-Standard und
TTL-LS?

16. Wodurch unterscheiden sich
Ubersteuerungstechnik und Stromsteuertechnik?

17. Warum sollten unbenutzte Eingénge nicht
unbeschaltet bleiben?

18. Was ist bei der Betriebsspannungszufiihrung zu
beachten?

19. Beschreiben Sie die Wirkungsweise eines
CMOS-, eines ECL- und eines I’L-Gatters!

20. Warum sind CMOS-Schaltkreise fiir Anlagen der
Landesverteidigung besonders geeignet?

21. Welche Aufgabe hat eine Interface-Schaltung?
Wie kann sie aufgebaut werden?

22. Erldutern Sie die Mdoglichkeiten der
Zusammenschaltung von CMOS, TTL-Standard
und TTL-LS bzw., warum die direkte
Zusammenschaltung nicht moglich ist!

23. Wodurch unterscheiden sich sequentielle und
kombinatorische Schaltungen?

24. Beschreiben Sie die Eigenschaften der erlduterten
Flip-Flop mittels Impulsdiagramms und Tafel der
Ubergiinge! N
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25.

26.

27.

28.

29.
30.

31.

32
33.
34.

3S.

36.

47,

38.
39.
40.
41.
42.
43.
44.

45.
46.

47.

48.

Erldutern Sie an der logischen Struktur die
Wirkungsweise eines RS- und eines statischen
D-Flip-Flop!

Wie ist ein JK-Flip-Flop zu beschalten, um einen
T-Flip-Flop zu erhalten?

Erldutern Sie die zeitliche Reihenfolge der
Vorginge bei einem Master-Slave-Flip-Flop in
Abhingigkeit vom Taktimpuls!

Wie erreicht man eine hohe Sicherheit gegen
Stérimpulse?

Welche Eigenschaften hat ein Signalgenerator?
Erldutern Sie die Vorgidnge innerhalb der
Schaltung eines Signalgenerators!

Warum besteht in der Schaltung nach Aufgabe 30
die Gefahr einer Uberschreitung der zulissigen
Grenzwerte fiir die Eingangsspannung der
Gatter?

Wie erreicht man ein Tastverhéltnis von genau
t;:T=1:2?

Suchen Sie in der Fachliteratur weitere
Signalgeneratorschaltungen!

Welche Eigenschaften hat ein monostabiles
Element (Univibrator)?

Erldutern Sie die Vorgidnge innerhalb der
Schaltung eines monostabilen Gliedes! Welcher
Zusammenhang besteht zwischen Erhol- und
Verweilzeit?

Wodurch wird die Zeitdauer des
Ausgangsimpulses bestimmt?

Bestimmen Sie die Eigenschaften weiterer in der

" Fachliteratur angegebener Schaltungen

monostabiler Elemente! Achten Sie besonders
darauf, ob in diesen Schaltungen die Grenzwerte
fiir die Eingangsspannungen der Gatter nicht
iiberschritten werden!

Welche weiteren Eigenschaften konnen als IS
gefertigte monostabile Elemente aufweisen?
Erldutern Sie die Eigenschaften eines
Schwellwertelements!

Wozu'verwendet man ein Schwellwertelement?
Warum kann der Ausgang eines
Schwellwertelements nur zwei diskrete Zustdnde
annehmen?

Erldutern Sie andere Varianten der Schaltung von
Schwellwertelementen!

Erldutern Sie Schaitungen, die die Auswirkungen
des Kontaktprellens verhindern!

Unter welchen Bedingungen kann eine
Impulsverzégerung erwiinscht sein?

Wie erreicht man eine Impulsverzogerung?
Erldutern Sie Schaltungen zur
Flankenversteilerung!

Wie konnen systemfremde Lasten an gin
TTL-Gatter angeschlossen werden?

Entwerfen Sie Schaltungen, mit deren Hilfe eine
Signalkleinlampe 12 V/50 mA durch einen
TTL-Schaltkreis sowohl durch Stromaufnahme
als auch durch Stromabgabe geschaltet werden
kann! (Beachten Sie Abschn. 5.2.!)
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49.

50.

51

52.
53.
54.
5S.
. Erkldren Sie die einzelnen Vorginge beim
57.

58.

59.

60.

61.
62.

63.

64.
65.
66.
67.

68.

69.

70.
71.

72.

Erldutern Sie die Funktion eines
pull-up-Widerstandes!

Wodurch wird sein Wert nach unten begrenzt?
Wodurch unterscheiden sich synchrone und
asynchrone Zihler?

Erldutern Sie in der Schaltung nach Bild 5.79 die
Vorginge beim Ubergang vom dritten zum
vierten und vom sechsten zum siebenten
Zihlschritt!

Verfahren Sie fir die Schaltung nach Bild 5.83
wie bei Aufgabe 51!

Erldutern Sie die Wirkungsweise des
Synchronzihlers!

Erldutern Sie Art und Funktion weiterer
moglicher Ein- und Ausginge von
Dezimalzihlerschaltkreisen!

Welche Aufgabe hat ein Schieberegister?

Durchlauf eines 1-Signals durch den Schiebering!
Warum ist das Tastverhiltnis des Teilers 1:10
nicht ¢;: T = 1:2 in der Schaltung nach Bild 5.81?
Versuchen Sie, Frequenzteilerschaltungen mit
anderen Teilerverhiltnissen zu entwerfen oder in
der Fachliteratur vorgegebene Schaltungen zu
interpretieren!

Wie erreicht man bei einem Frequenzteiler ein
Tastverhiltnis ¢;: T = 1:2?

Erldutern Sie die Beschaltung des D 192 als
Frequenzteiler 5:1 und 3:1! Welches
Tastverhiltnis entsteht dabei? Betrachten Sie
hierzu alle Ausgédnge!

Welche Aufgabe hat ein Multiplexer?

Welche Aufgabe hat ein
BCD-zu-7-Segment-Dekoder?

Welche Moglichkeiten der Ausgangsschaltung bei
Dekodern gibt es? Erldutern Sie Eigenschaften,
Vorteile und Anwendungsgebiete der jeweiligen
Schaltung!

Erldutern Sie an Beispielen die Notwendigkeit
der ADU und DAU!

Berechnen Sie die erreichbare Auflosung fiir
einen 12 bit ADU und fiir einen 3!/, Digit ADU!
Vergleichen Sie die beschriebenen ADU
hinsichtlich der erreichbaren Umsetzrate!
Erldutern Sie das Prinzip der unipolaren
Umsetzung nach dem Sédgezahnverfahren!
Warum ist beim
Zweiflankenintegrationsverfahren nur eine
Kurzzeitstabilitit der Generatorfrequenz und von
R und C notwendig?

Begriinden Sie, warum das Verfahren der
sukzessiven Approximation hohere Umsetzraten
als die Zahlverfahren ermoglicht!

Warum sind Parallelumsetzer nur fur niedrige
Auflésungen praktisch realisierbar?

Erldutern Sie das Prinzip des DAU mit gestuften
Widerstinden!

Begriinden Sie an Hand der Eigenschaften des
OV, warum bei der Schaltung geméB Bild 5.102
gilt Uy = — I, R,.



6.
Modulation und Demodulation

6.1.
Theoretische Grundlagen

6.1.1.
Allgemeines

In der Nachrichtentechnik versteht man unter
Modulation die Beeinflussung einer Schwin-
gung mit im allgemeinen relativ hoher Fre-
quenz w, durch eine zeitabhidngige Signal- oder
Sendefunktion s = f(2) (Sprache, Musik usw.),
die im Vergleich zur Frequenz w, niedrige Fre-
quenzen w, enthilt. Die Sendefunktion wird da-
mit aus ihrer urspriinglichen Frequenzlage in
eine hohere umgesetzt. Diese Frequenzumset-
zung ist fiir eine technisch realisierbare draht-
lose Nachrichteniibertragung notwendig, weil
nur fiir hohe Frequenzen Antennen mit geeig-
netem Strahlungswiderstand entworfen werden
konnen und - das trifft auch fir die drahtge-
bundene Nachrichteniibertragung zu - aubBer-
dem eine rationelle Mehrfachausnutzung der
Ubertragungskanile ermdoglicht wird.

Es kommt folglich darauf an, die Sendefunktion
in einem Modulator einer hochfrequenten Tri-
gerschwingung aufzuprigen, diese modulierte
Trigerschwingung auszusenden sowie in einem
geeigneten Medium zum Empfangsort zu leiten
und dort zu demodulieren, d. h., die urspriingli-
che Signal- oder Sendefunktion moglichst form-
getreu wiederzugeben.

Die allgemeine Formulierung einer hochfre-
quenten Triagerschwingung lautet

u, = l?., cos (wyt + ®p)

6.1
Amplitude Winkel ©.1)

Wegen der einfacheren mathematischen Umfor-
mungen wird eine cos- statt eine sin-Funktion
zugrunde gelegt. Ihre BestimmungsgréBen Am-
plitude U, und Winkel (w,?+ @,) konnen
durchdie Sendefunktion sbeeinfluBt werden,und
man erhilt damit folgende Modulationsarten:

o Amplitudenmodulation (AM)
Bei der AM wird die Amplitude U, der Triger-

schwingung im Rhythmus der Sendefunktion s
gedndert, d. h. U, = f(s).

® Winkelmodulation (WM)

Da der Winkel der Trigerschwingung sowohl
die Frequenz w, als auch die Phase ¢, enthilt,
unterscheidet man bei der WM zwischen Fre-
quenz- und Phasenmodulation.
Frequenzmodulation (FM)

Bei der FM wird die Frequenz w, der Tréger-
schwingung im Rhythmus der Sendefunktion s
gedndert, d. h. w, = f(s).

Phasenmodulation (PM)

Bei der PM wird die Phase ¢, der Trigerschwin-
gung im Rhythmus der Sendefunktion s geédn-
dert, d. h. @, = f(s).

Neben diesen Modulationsarten gibt es noch
die Pulsmodulation. Bei dieser werden Impuls-
folgen als Signal verwendet, z. B. Rechteck-,
Dreieck-, Trapez- oder Kosinusimpulsfolgen.
Eine Impulsfolge, bestehend z.B. aus Rechteck-
impulsen, wird durch die Parameter Amplitude,

‘Impulsdauer, Impulsfrequenz und Impulslage

(Phase) bestimmt. Entsprechend dem beeinfluf3-
ten Parameter ergeben sich folgende Arten:

® Pulsmodulation

Pulsamplitudenmodulation (PAM)
Pulsdauermodulation (PDM, auch Pulslingen-
modulation PLM)

Pulsfrequenzmodulation (PFM)
Pulsphasenmodulation (PPM)
Pulskodemodulation (PCM)
Differenz-Pulskodemodulation (DPCM).

Die Bezeichnung der Modulationsarten PCM
und DPCM ist nicht von den obengenannten
Parametern abgeleitet worden.

Wie im Abschn. 3.6.1. angedeutet, 148t sich
nach Fourier jede Funktion in eine Summe von
Sinus- bzw. Kosinusfunktionen zerlegen. Folg-
lich ist auch jede Sendefunktion aus Sinus-
bzw. Kosinusschwingungen aufgebaut. Es ist
daher moglich und im Interesse der Ubersicht-
lichkeit sinnvoll, wenn im folgenden als ein-
fachster Fall die Aussteuerung durch eine Sen-
defunktion mit einer einzigen Kosinusfunktion
der Frequenz w, behandelt wird.
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6.1.2.
Darstellung der Modulationsarten

Amplitudenmodulation

Bei der Amplitudenmodulation wird die Ampli-
tude der hochfrequenten Trégerschwingung im
Rhythmus der Sendeschwingung s verdndert.
Die Sendeschwingung sei dabei eine cos-for-
mige Spannung mit einer im Verhiltnis zur
Trigerschwingung niedrigen Frequenz w, der
Form

s= L/I\,, CcOSs Wyt 6.2)

Unter Annahme, daB die Phase der HF-Schwin-
gung @, = 0, ergibt sich fir die modulierte

Schwingung u,y die Zeitfunktion
Upy = [ ff,, + l:/\,, cos wnt] Cos Wy ! 6.3)

bzw. nach Ausklammern der Amplitude 0,,

N

A
1+—%
h

N
m= Uy

COS Wy t] cos Wy ¢

(6.4)

Die maximale Amplitudeninderung der modu-
lierten Trigerschwingung heiBt Amplitudenhub
Un, wéhrend die Intensitit der Modulation
durch den Quotienten U / U,, bestimmt ist und
Modulationsgrad m genannt wird:

6.5)

Durch Auflésen der Klammer in Gl. (6.4) erhilt
man fur die modulierte Spannung ‘

A A
Upm = U, cos wyt + U, cos wyt cos w,t.

Unter Zuhilfenahme des Additionstheorems
2cos acos B = cos (a + B) + cos (a — B) folgt
fir den letzten Summanden obenstehender
Gleichung

A

(7,, COS WyICOS W, I = %cos (wp + wy) t+
wy) ¢,

und man erhilt als Zeitfunktion der modulier-
ten Spannung

MlQ)

cos (wy —

A

PN U,
Upm = U, cos wyt + —2—“ cos (wy, + w,) ¢
A

+ % cos (@ — W) ¢ (6.6a)
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bzw. nach Einfiihrung des Modulationsgrads m
gemiB Gl. (6.5)

m
——Cos (W + wy) t

Uam = Uh [COS wyt+ P

+ % cos (Wy—w,) t]

(6.6b)

Die Gln. (6.6a) und(6.6b) liefern folgendes Re-
sultat:

Die modulierte Schwingung u,) enthilt neben
der Trdgerschwingung mit der Frequenz w, und
der Amplitude U, zwei weitere Schwingungen
mit den Frequenzen w, + w, und w, - w,, die
jeweils mit der halben Signalamplitude U,/2
auftreten. Letztere liegen beiderseits der Trager-
frequenz und heiBen Seitenfrequenzschwingun-
gen. Die Summenfrequenz w, + w, wird als
obere, die Differenzfrequenz w, — w, als untere
Seitenfrequenz bezeichnet. Beide enthalten die
zu iibertragende Nachricht.

Neben der analytischen sind die im Bild 6.1 an-
gegebenen Darstellungen einer amplitudenmo-
dulierten Schwingung geeignet. Bild 6.1c zeigt
als Zeigerdiagramm die Verhéltnisse in einem
bestimmten Zeitpunkt. Auf dem sich mit der
Frequenz w, drehenden Zeiger U, der Triger-
schwingung bewegen sich zwei Zeiger der Linge

U A

2 2 7 O

mit der Frequenz w,, aber zueinander mit ge-
genldufiger Drehrichtung. Durch vektorielle Ad-
dition der drei Zeiger erhidlt man die Amplitude
der modulierten Schwingung im betrachteten
Zeitpunkt. Der resultierende Zeiger der beiden
Seitenfrequenzzeiger ist stets in Phase bzw. Ge-
genphase mit dem Trégerfrequenzzeiger. Die
Amplitude der modulierten Schwingung
schwankt damit zeitlich zwischen den Werten
U, + mUyund U, - mU,.

Bild 6.1a zeigt den Zeitverlauf von u,y im Li-
niendiagramm, Bild 6.1b als Modulationstra-
pez. Letzteres entsteht, wenn der Elektronen-
strahl eines Oszillografen in x-Richtung durch
die Signalspannung

u, = U,cosw,t = mU,coswyt

und in y-Richtung durch die modulierte Span-
nung u,y abgelenkt wird. In dieser Weise wird
hiufig der Modulationsgrad gemessen; denn ¢s
gelten fiir die Seite a=2(U,- U) =20,
(1 = m) und fur die Seite
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resultierender Zeiger der
beiden Seifentrequenzzeiger .
U
G,
Bild 6.1. Darstellung einer kosi-
nusformig amplitudenmodulierten
-}!l h —? A Hochfrequenzschwingung
[ ] a) Liniendiagramm; b) Modulations-
ﬂ trapez; c) Zeigerdiagramm; d) Spek-
d) wy-w, @, Wy, @  traldiagramm

b=2 (0 + U) =20, + m). Damit ist

b-a_20,a+m-20,0-m
bta 20,(1+m)+20,(-m)
_4 l?,,m=

4 0,

Das Spektraldiagramm nach Bild 6.1d zeigt,
daB neben der Trigerschwingung mit der Am-
plitude U,, und der Kreisfrequenz w, = 2mfy
zwei Seitenschwingungen mit der Amplitude

m 2 .
— U, und den Kreisfrequenzen w, + w, =

2
2n(fy + f) und w, - w, = 27 (fy — f,) auftre-
ten. Die Bandbreite b des Spektrums ergibt sich

daraus mit

b=2w, 6.7)

Nun sollen die Leistungen berechnet werden,
die bei einer amplitudenmodulierten Schwin-
gung im Triager und in den Seitenfrequenz-
schwingungen enthalten sind. Man erhilt diese,
wenn man die in Gl. (6.6) bzw. Bild 6.1 darge-
stellten Amplituden quadriert. Es ergibt sich da-
mit als Trigerleistung

P, =konst. U2 (6.8)

und Leistung einer Seitenfrequenzschwingung

m?

konst. U2 — 2 6.9)

P(h+n)

Die Gesamtleistung einer AM-Schwingung ist

P(n +n)
Py

mz
=h1+=)

Pay=Py+2Pgin=P, (1+2

(6.10)

Wie GL. (6.9) zeigt, kann die Leistung einer Sei-
tenfrequenzschwingung selbst bei 100 %iger Mo-
dulation nicht mehr als 25 % der Trigerleistung
betragen. Die Gesamtleistung P,, steigt dann
entsprechend Gl. (6.10) auf den 1,5fachen Wert
der Leistung der unmodulierten Schwingung
(Bild 6.2).

In der Praxis ist es aber im allgemeinen notwen-
dig, daB nicht nur mit einer Signalfrequenz,
sondern mit einem ganzen Signalfrequenzband
moduliert wird. Es ergibt sich dann ein in Re-
gellage oberes und ein in Kehrlage unteres Sei-
tenfrequenzband, und die Gesamtleistung der
AM-Schwingung kann dabei maximal auf das
Vierfache der Leistung der unmodulierten
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Bild 6.2. Leistung einer AM-Schwingung in Abhdngigkeit
vom Modulationsgrad

Schwingung anwachsen. Bei Rundfunksendern
betrdgt der Modulationsgrad im Mittel aber nur
m = 30 %, weil bei hoherer Modulationsintensi-
tit im Modulator Verzerrungen auftreten und
auBerdem die Amplitude der Signalfrequenz-
schwingung je nach Lautstdrke schwankt. Damit
kann abschlieBend festgestellt werden, daB die
Amplitudenmodulation eine schlechte Lei-
stungsbilanz aufweist. Die Bandbreite des Fre-
quenzspektrums ist offensichtlich von der maxi-
malen Signalfrequenz abhdngig und betrigt
nach Gl. (6.7)

b = 2Womax-

Im Interesse der rationellen Ausnutzung der
Ubertragungskanile wurde der Trigerfrequenz-
abstand fir Rundfunksender im Lang- und Mit-
telwellenbereich mit 9 kHz festgelegt, so daB
die Signalfrequenz

am Kanalende liegt.

Die obigen Darlegungen gelten fiir die Zweisei-
tenband-Amplitudenmodulation mit Tréger.
Dabei steckt nur ein geringer Teil der von ei-
nem Sender abgestrahlten Energie in den Sei-
tenbindern, die jedes fiir sich die gesamte
Nachricht enthalten. Zur Nachrichteniibermitt-
lung geniigt es also, wenn nur ein Seitenband
iibertragen wird. Auch die Trdgerschwingung,
die nur zur Demodulation erforderlich ist, kann
ganz oder teilweise unterdriickt und empfinger-
seitig wieder zugesetzt werden.

Die Einseitenband-Amplitudenmodulation
EAM mit Trigerrest hat groBe praktische Be-
deutung. Trotz héheren technischen Aufwands
hat die EAM gegeniiber der ZAM folgende Vor-
teile:
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o Der Bandbreitenbedarf ist nur halb so groB.

® Die erforderliche Sendeleistung ist geringer,
bzw. die vorhandene Leistung wird durch
Verteilung auf nur ein Seitenband besser
ausgenutzt.

® Wegen der geringeren Bandbreite ist das
Empfingerrauschen kleiner.

® Es lassen sich Ubermodulation und starke
-Verzerrungen, die als Folge des in der Io-
nosphidre auftretenden selektiven Triger-
schwunds entstehen konnen, vermeiden.

Wegen dieser Vorteile verwendet man die EAM
in der Trigerfrequenztechnik und im kommer-
ziellen Funkbetrieb; EAM mit Triger wird in
der Fernsehtechnik benutzt.

Winkelmodulation

Die Winkelmodulation 148t sich in Frequenz-
und Phasenmodulation einteilen.

Frequenzmodulation

Bei der Frequenzmodulation wird die Frequenz
der hochfrequenten Trdgerschwingung im
Rhythmus der Sendeschwingung $ verdndert.
Diese Sendeschwingung sei wiederum cos-for-
mig mit einer im Verhdltnis zur Trigerschwin-
gung niedrigen Frequenz w, der Form

s=AQcosw,t (6.11)

Unter Annahme, daB die Phase der HF-Schwin-
gung @, = 0, ergibt sich fiir die modulierte
Schwingung upy folgende Zeitfunktion:

Upy = 0,, cos [w, + AQcosw, t]t | (6.12)

Die maximale Frequenzéidnderung der modulier-
ten Trigerschwingung heiBt Frequenzhub AQ,
wihrend die Intensitit der Modulation durch
den auf die Sendefrequenz w, bezogenen Fre-
quenzhub bestimmt ist und Modulationsindex
x genannt wird:

AQ
x=
Wy

(6.13)

Der Frequenzhub AQ entspricht der Amplitude
der Sendefunktion, ist also maBgebend fir die
Lautstirkeunterschiede. Er ist von der Sendefre-
quenz selbst unabhingig; denn diese bestimmt
lediglich die Haufigkeit, mit der die Frequenz
des Trigers vom kleinsten zum gré8ten Wert in-
nerhalb einer Sekunde schwankt (Bild 6.3).
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Bild 6.3. Frequenzhub der Frequenz- und Phasenmoduda-
tion in Abhdngigkeit von der Sendefrequenz

(Vi
!

Bild 6.4. Liniendiagramm einer FM-Schwingung

Urm

Der Modulationsindex x hingegen ist gemil
Gl. (6.3) bei gleichbleibendem Frequenzhub
umgekehrt proportional der Sendefrequenz,
d. h., daB mit hoher werdenden Signalfrequen-
zen die Intensitit der Frequenzmodulation
sinkt. Das Liniendiagramm im Bild 6.4 zeigt
den Verlauf einer frequenzmodulierten Schwin-
gung entsprechend Gl. (6.12).

Die oben angegebene Gl. (6.12) kann man wei-
terentwickeln, wenn man bedenkt, daB der in
der Klammer stehende Ausdruck eine von w,
abhidngige Kreisfrequenz und das gesamte Ar-
gument [w, + AQ cos w,?] t ein Phasenwinkel
ist.

Uber den allgemeinen Zusammenhang, daf3 die
Kreisfrequenz oder Winkelgeschwindigkeit in
emem bestimmten Augenblick der Differential-
quotient des Winkels nach der Zeit ist, liefert
eine Integration der Kreisfrequenz iiber die Zeit
den Winkel. Diese Rechenoperation ist mit
Hilfe der hoheren Mathematik sehr einfach, soll
aber hier nicht durchgefiihrt werden. Sie liefert
aus GIl. (6.12) das Resultat

/\ AQ
upy = U, cos [w,,t+ ©

sin w,,t]
n

(6.14a)

bzw. mit GI. (6.13)

upy = U, cos [wyt + x sin @,1] (6.14b)

Die durch GIl. (6.14) angegebene Zeitfunktion
einer FM-Schwingung 148t sich durch das Zei-
gerdiagramm in Bild 6.5 leicht interpretieren.
Wie bei der AM-Schwingung bewegen sich
auch hier zueinander gegenlidufig auf der Spitze
des sich mit der Kreisfrequenz w, drehenden
Zeigers U, der Triagerschwingung die den bei-
den Seitenfrequenzschwingungen zugeordneten
Zeiger mit der Kreisfrequenz w,. Im Gegensatz
zu Bild 6.1c steht aber der aus den beiden Sei-
tenfrequenzzeigern resultierende senkrecht auf
dem Pfeil U, da die Amplitude Uy konstant
bleiben muB. Das wird allerdings auch nur er-
reicht, wenn sich die Spitze des Zeigers Upy auf
dem Bogen a-b und nicht auf der Geraden
A-B bewegt; letzteres wiirde eine gleichzeitig
auftretende Amplitudenmodulation bedeuten.
Eine konstante Amplitude kann aber nur durch
weitere umlaufende Zeiger erklirt werden, die
Seitenfrequenzschwingungen hGéherer Ordnung
reprasentieren. Aus Bild 6.5 ist zu erkennen,
daB um so mehr Seitenfrequenzen hoherer Ord-
nung auftreten werden, je groBer die Phasenén-
derung ist. Die Amplituden der Trédgerfrequenz-
und Seitenfrequenzschwingungen 1. und héhe-
rer Ordnung lassen sich mit Hilfe der von dem
deutschen Mathematiker Bessel aufgestellten
Bessel-Funktionen berechnen.

Bild 6.6 zeigt ein mit diesen Funktionen ermit-
teltes Spektraldiagramm flir einen Modulations-
index x = §S.

resultierender Zeiger der
beiden Seilenfrequenzze/y;r

Bild 6.5. Zeigerdiagramm
einer FM-Schwingung

Y/ Seifenfrequenzschw. 10rdnung
4 Tragerschwingung
Q4
.l ,,Wl .
Gh @

W,
Bild 6.6. Spektraldiagramm einer FM-Schwingung
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Die Spektrallinien der Seitenfrequenzschwin-
gungen liegen beiderseits symmetrisch zur Tri-
gerschwingung und treten jeweils im Abstand
der Modulationsfrequenz w, auf. Theoretisch
entstehen unendlich viele Seitenfrequenz-
schwingungen; in der Praxis vernachlidssigt man
aber die Seitenschwingungen héherer Ordnung,
deren Amplituden weniger als 3 bis 5 % der un-
modulierten Trigeramplitude betragen.

Bei einer frequenzmodulierten Schwingung ist
bei gleicher Aussteuerung und damit konstan-
tem Frequenzhub der das Spektraldiagramm be-
stimmende Modulationsindex von der Modula-
tionsfrequenz w, abhidngig. Das bedeutet, daB
um so mehr Seitenfrequenzen zu beriicksichti-
gen sind, je kleiner die Signalfrequenz ist, und
umgekehrt. Bei Signalfrequenzidnderung dndert
sich bei FM auBer dem Abstand der Spektralli-
nien auch die Form des Spektraldiagramms.
Wird beispielsweise die Modulationsfrequenz
verdoppelt, dann sinkt gemiB Gl. (6.13) der Mo-
dulationsindex auf den halben Wert, z. B. von
x; = 4 auf x, = 2. Bei einem kleineren Modula-
tionsindex sind entsprechend weniger Seitenfre-
quenzschwingungen zu beriicksichtigen als bei
einem groBeren. Da sich aber der Abstand der
Spektrallinien ebenfalls verdoppelt, 4ndert sich
die Bandbreite des Spektrums nur unwesentlich
und ist in erster Linie vom Frequenzhub abhin-
gig. In Nidherung ist die Bandbreite des Spek-
trums

(6.15a)

b=~2[AQ+ (1...2) w,]

Im Bild 6.7 werden die Verhdltnisse anschau-
lich gezeigt. Im Bild 6.7b wurde eine gegeniiber
Bild 6.7 a doppelt so hohe Modulationsfrequenz

1 05 X =4

g

Yl |

M l L] l | -

a) %%% w

} Qﬂ x=2

! |

o .

b) Whp=2hyy  Why =2ty @

Wy

Bild 6.7. Spektraldiagramm einer FM-Schwingung mit ei-
nem Modulationsindex

a)x, =4;b)x, =2
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gewidhlt, d. h. w, = 2w,,, die bei gleicher Aus-
steuerung einen halb so groBen Modulationsin-

dex x, = %x, zur Folge hat, z. B. x, = 2 gegen-

uber x, = 4.

Phasenmodulation

Bei der Phasenmodulation wird die Phase der
hochfrequenten Trigerschwingung im Rhyth-
mus der Sendeschwingung verdndert. Diese
Sendeschwingung sei wiederum cos-formig mit
einer im Verhiltnis zur Tragerschwingung nied-
rigen Frequenz w, der Form

s = AP cos w,t (6.16)

Unter Annahme, daB die Ausgangsphase der
HF-Schwingung ¢, = 0, ergibt sich fir die mo-
dulierte Schwingung up) folgende Zeitfunktion:

Upy = fl\,, cos [wyt + AP cos w,¢] 6.17)

Die maximale Phaseninderung der modulierten
Tragerschwingung heiBt Phasenhub Ad, durch
den die Intensitdit der Modulation bestimmt
wird, die dem Modulationsindex der Frequenz-
modulation analog ist. Der Phasenhub AJ ent-
spricht der Amplitude der Sendefunktion, ist
also maBgebend fiir die Lautstirkeunterschiede;
die Sendefrequenz dagegen bestimmt die Hiu-
figkeit, mit der der Phasenwinkel der Triger-
schwingung in einer Sekunde hin- und her-
schwankt.

Stellt man die durch Gl. (6.17) angegebene
Zeitfunktion der phasenmodulierten Schwin-
gung im Liniendiagramm dar, dann erhélt man
die gleiche Form wie bei der Frequenzmodula-
tion entsprechend Bild 6.4. Bei einer Modula-
tion mit einer sin- bzw. cos-formigen Schwin-
gung lassen sich Phasen- und Frequenzmodula-
tion nicht unterscheiden; erst bei Modulation
mit zwei oder mehreren Frequenzen treten die
Unterschiede hervor.

Im Vergleich der beiden Zeitfunktionen
Gl. (6.14) und GI. (6.17) erkennt man bis auf
eine Verschiebung der Ausgangsphase von 90°
(sin statt cos!) Ubereinstimmung, wenn man

A _ g

n
setzt.
Es ergibt sich fiir die Phasenmodulation folglich
das gleiche Zeigerbild wie bei der Frequenzmo-
dulation. Zu beachten ist dabei lediglich, daB

(6.18)



im Fall der FM fiir einen gleichbleibenden Fre-
quenzhub der Phasenhub mit zunehmender Si-
gnalfrequenz kleiner wird und im Fall der PM
fiir einen gleichbleibenden Phasenhub der Fre-
quenzhub mit gr6Ber werdender Signalfrequenz
ansteigt.

DaB sich Frequenz- und Phasenhub umgekehrt
proportional verhalten, ist auch aus dem Zeiger-
diagramm nach Bild 6.5 ersichtlich.
Unmoduliert erscheint lediglich der Zeiger Uh
Wird nun mit einem bestimmten Frequenzhub
AQ und zunichst niedriger Signalfrequenz w,
ausgesteuert, dann wird die Augenblicksfre-
quenz relativ lange von der Ruhefrequenz w,
der unmodulierten Schwingung abweichen. Da
der Phasenhub aber der Phasenunterschied zwi-
schen modulierter und unmodulierter Schwin-
gung und damit durch die Differenz der Anzahl
der Nulldurchgidnge gegeben ist, wird bei héhe-
rer Signalfrequenz und gleichem Frequenzhub
die Frequenzabweichung zwar ebenso gro8 sein,
jedoch nur kiirzere Zeit andauern. Damit hat
der Zeiger UFM am Ende des Frequenzhubs be-
reits nach einem kleineren Phasenwinkel die
der Frequenz am Ende des Frequenzhubs ent-
sprechende Geschwindigkeit.

Nach den obigen Darlegungen erkennt man,
daB bei gleicher Lautstirke im Fall der Fre-
quenzmodulation der Phasenhub mit wachsen-
der Signalfrequenz w, abnimmt, dagegen bei
Phasenmodulation der Frequenzhub zunimmt
(Bild 6.3). Da bei der Phasenmodulation die ho-
hen Signalfrequenzen, vom Standpunkt der Fre-
quenzmodulation aus gesehen, bevorzugt wer-
den, hat man beim wechselseitigen Uberfithren
der Modulationsarten folgendes zu beachten:
Durch ein vor den Modulationseingang geschal-
tetes Differenzierglied (HochpaB) wird eine
FM- in eine PM-Schwingung verwandelt; umge-
kehrt wird durch ein vorgeschaltetes Integrier-
glied (TiefpaB) eine PM- in eine FM-Schwin-
gung iibergefiihrt. Eine gemeinsame mathema-
tische Behandlung der Frequenz- und Phasen-
modulation ist durch die wichtige Beziehung
nach Gl. (6.18) gegeben, indem bei FM der von
der Signalfrequenz w, abhidngige Phasenhub
AD = AQ/w, bzw. bei PM der von der Signalfre-
quenz w, abhidngige Frequenzhub AQ = Adw,
einzufiihren ist.

Das Spektraldiagramm der PM-Schwingung
stimmt bei gleichem Phasenhub mit dem der
FM-Schwingung nach Bild 6.6 vollig iiberein.
Im Gegensatz zur FM ist aber bei der PM die
Amplitudenverteilung unabhidngig von der

Hohe der Modulationsfrequenz w,. Wird w,
verindert, dann bleibt bei der phasenmodulier-
ten Schwingung wegen des konstant zu halten-
den Phasenhubs die Form des Spektraldia-
gramms erhalten; es dndert sich lediglich der
Abstand w, der einzelnen Spektrallinien, und
das ganze Diagramm riickt mehr oder weniger
zusammen. Die sich ergebende Bandbreite ist
folglich nach der gleichen Beziehung
Gl. (6.15a) zu ermitteln, nur daB anstelle AQ =
Adw, zu setzen ist.

b=2[APw, + (1...2) w,] (6.15b)

Die folgende Leistungsbetrachtung gilt sowohl
fir FM als auch fiir PM.

Da bei FM und PM die Amplitude der modu-
lierten Schwingung konstant bleibt, wird auch
die von einem Sender abgestrahlte Gesamtlei-
stung nicht verdndert:

konst. 6.19)

Dabei ist P, die Trégerleistung ohne Modula-
tion. Bei Aussteuerung verindert sich diese und
wird mehr oder weniger auf die Seitenfrequenz-
schwingungen verteilt. Es ergibt sich dann

Py, =Py+ 2P+, (6.20)

wobei P, die Trégerleistung mit Modulation an-
gibt.

Diese ist von der Modulationsintensitit x =
A® abhingig und durch die Bessel-Funktions-
werte 0. Ordnung J, bestimmt:

Py=P,J}(x); J,=gad). (6.21)

Die Leistung der Seitenfrequenzschwingungen
2 Py 1+, erhilt man, wenn man von der Gesamt-
leistung die des modulierten Trigers, also P,,
abzieht. Sie muB8 damit auch vom Phasenhub
abhingig sein und ergibt

PFMPM_Ph

Pey,pm =

2Phin=2P, ) Ji(x) J,=g(Ad).

p=1

(6.22)

J, sind die von AP abhingigen Bessel-Funk-
tionswerte 1., 2. bis n-ter Ordnung. Fiihrt man
die Gln. (6.21) und (6.22) in (6.20) ein, dann er-
hidlt man als Resultat fiir die Gesamtleistung

. (6.23)

Pempm =Py |3 (x) +2 ZJf,(x)]

p=1

Bild 6.8 zeigt die auf Pgy py bezogene Seiten-
frequenzleistung in Abhingigkeit vom Phasen-
hub A®. Man erkennt daraus, daB bei Phasen-
hiitben A® > 1,6 die Leistung der Seitenfre-
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quenzschwingungen stets iiber 80 % der Ge-
samtleistung liegt. Insbesondere bei den Werten
fir A = 2.4;55;8,7; 11,8; . . . [Nullstellen von
Jo(x)] verschwindet der Triger, so daB die Ge-
samtleistung ausschlieBlich auf die Seitenfre-
quenzschwingungen verteilt ist. Die Leistungs-
bilanz von FM und PM ist also wesentlich bes-
ser als die der AM.
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Bild 6.8. Leistung der FM/PM-Seitenschwingung in Ab-
hdngigkeit vom Phasenhub

Bei der Ubertragung breitbandiger Signale wen-
det man in der Praxis weder die reine Frequenz-
noch die reine Phasenmodulation an, sondern
die Frequenzmodulation mit Preemphase. Preem-
phase ist eine lineare Vorverzerrung der Sen-
deschwingungen, wobei mittels eines Hochpas-
sés die Schwingungen hoéherer Frequenzen an-
gehoben werden. Damit geht die Frequenzmo-
dulation bei hoheren Frequenzen in eine Pha-
senmodulation tiber (Bild 6.9). Empfingerseitig
mufBl die Preemphase durch eine Deemphase
kompensiert werden. Das geschieht nach der
Demodulation mittels eines Tiefpasses. Die
Zeitkonstante des Hoch- und Tiefpasses betrigt
beim Rundfunk im allgemeinen 50 us. (In an-
deren Regionen wird mit Zeitkonstanten gear-
beitet, die geringfligig von den hier angegebe-
nen abweichen.)

Durch Pre- und Deemphase wird die Wiederga-
bequalitdt wesentlich verbessert. Das durch die

49

Bild 6.9. Frequenzhub
der Frequenzmodula-
tion mit Preemphase in
Abhdngigkeit von der
Sendefrequenz
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Ubertragung verursachte Rauschen steigt nim-
lich mit groBer werdender Frequenz an. Wird
nun durch die Deemphase die angehobene Sen-
despannung wieder abgesenkt, dann wird damit
auch proportional die Rauschspannung vermin-
dert. Der Signal-Rausch-Abstand ist dann na-
hezu frequenzunabhingig und bei hohen Fre-
quenzen nicht schlechter als bei tiefen.
Vermerkt sei noch, daB bei FM-Rundfunksen-
dungen der maximale Frequenzhub

Auy _ 95y,
27

bei einem Signalfrequenzband von

Y - 30 Hz...15 kHz

2n

betragt.

Wegen der groBen Bandbreite des Spektrums ist
deshalb auch der Ausdruck ,Breitbandfrequenz-
modulation“ gebriduchlich.

AbschlieBend sollen ohne ausfiihrliche Erldute-
rungen die wichtigsten Vor- und Nachteile der
Frequenz- und Phasenmodulation gegeniiber
der Amplitudenmodulation zusammengestellt
werden:

Vorteile:

@ besserer Senderwirkungsgrad

® Verzerrungen durch gekrimmte Kennlinien
der aktiven Bauelemente und Dampfungsver-
zerrungen treten nicht auf

@ die Modulation kann leistungsarm erfolgen

@ wegen konstanter Amplitude Ugy py keine
Kreuzmodulation

@ geringe Storungen durch Nachbarsender und
aperiodische Storgerdusche, die im wesentli-
chen amplitudenmodulierter Art sind und im
Empfinger durch Begrenzer unterdriickt wer-
den.

Nachteile: .
@ Die erforderliche Bandbreite des Ubertra-
gungskanals muB groBer als bei AM sein.

Pulsmodulation

Bei der Pulsmodulation wird eine Signalform-
wandlung vorgenommen. Hauptanwendungsge-
biet ist die Mehrfachausnutzung eines Ubertra-
gungskanals durch das Zeitmultiplexverfahren
(mit Ausnahme der PFM).

Pulsamplitudenmodulation

Die zu wandelnde Sendeschwingung s wird nur
Zu bestimmten Zeiten abgetastet. Am Ausgang



des Abtastglieds entsteht eine Impulsfolge, bei
der die Amplituden der Impulse dem Momen-
tanwert der Sendeschwingung zu den Abtastzei-
ten entspricht (Bild 6.10). Je kleiner die Zeit-
abstinde der Abtastimpulse (Taktimpulse) sind,
desto genauer kann die Sendeschwingung nach-
gebildet werden. Fiir eine verzerrungsarme Mo-
dulation ist es notwendig, eine Periode der Sen-
deschwingung mindestens zweimal abzutasten,
d. h., die Abtastfrequenz wird durch die hochste
im zu wandelnden Signal enthaltene Frequenz
bestimmt.
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Pulsdauermodulation

Die zu wandelnde Sendeschwingung s wird in
eine moglichst groBe Anzahl von Einzelimpul-
sen konstanter Amplitude, aber unterschiedli-
cher Dauer zerlegt (Bild 6.10). Die Impulsdauer
jedes Einzelimpulses entspricht dem jeweiligen
Momentanwert der Sendeschwingung.

Pulsfrequenzmodulation

Die zu wandelnde Sendeschwingung s wird in
Impulse konstanter Amplitude und Dauer, aber
unterschiedlicher Anzahl zerlegt (Bild 6.10).
Die Impulsfrequenz entspricht dem jeweiligen
Momentanwert der Sendeschwingung.

Pulsphasenmodulation

Die zu wandelnde Sendeschwingung s wird in
Impulse konstanter Amplitude und Dauer, aber
unterschiedlicher  Lage (Phase) zerlegt
(Bild 6.10). Die Impulslage jedes Einzelimpul-
ses entspricht dem jeweiligen Momentanwert
der Sendeschwingung.

Pulskodemodulation

Die zu wandelnde Sendeschwingung s wird bei
der PCM zunichst abgetastet und in eine PAM-
Impulsfolge iibergefithrt. Die Amplituden. der
Impulse werden dann quantisiert, die quantisier-
ten Amplitudenwerte anschlieBend kodiert.
Im gewidhlten Beispiel (Bild 6.10) wurden die
Impulsamplituden durch neun Quantisierungs-
stufen erfaBt. Je mehr Quantisierungsstufen vor-
gesehen werden, desto genauer lassen sich die
Impulsamplituden unterscheiden. Die wirk-
lichen Abtastwerte werden also etwas fehlerbe-
haftet erfaBt, und es entsteht ein unvermeid-
liches Quantisierungsrauschen. Um beispiels-
weise Sprache in ausreichender Qualitit zu
ibertragen, bendtigt man 27 = 128 Quantisie-
rungsstufen.
Die Impulsamplituden werden anschlieBend ko-
diert. Als Kode wird ein Binédrkode mit den logi-
'schen Werten 1 und 0 verwendet. Fiir das ange-
gebene Beispiel ist ein Viererkode erforderlich,
h.. jeder Wert 148t sich durch 4 bit darstellen.

23 02 21 Q0
Lt Lt L orrLL=0
LLLH=1
L_LIII_L_ LLHL=2
LLHH=3
—LTA1L L LHLL=4
_LTA1LIH] LHLH=5
—LTAHIL  LHHL=6
—LTHA H Hl (HHH=7
IF1L L L HiLL=-8 Bild6.11. Bitfolgen
LT puinee e Gt
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Im Bild 6.11 sind die Bitfolgen fiir die Quanti-
sierungswerte von 0 bis 9 zusammengestelit.
Die Impulse haben die PegelH und L. Im
Bild 6.10 ist das PCM-Signal fiir die oben ange-
gebene Sendeschwingung s dargestelit.

Differenz-Pulskodemodulation

Bei der DPCM wird lediglich die Abweichung
zwischen dem tatsichlichen Abtastwert und
einem Vorhersagewert iibertragen. Man" bens-
tigt dadurch nur eine geringere Bandbreite als
bei PCM. Beim Dekodieren miissen dann die
Abweichung und der in einem Speicher befind-
liche Vorhersagewert addiert werden.

Mit Hilfe der Pulsmodulation ist es moglich,
mehrere Sendefunktionen in einem gemeinsa-
men Ubertragungskanal zu iibertragen. Das da-
bei angewendete Verfahren heiBt Zeitmultiplex-
verfahren. Bezogen auf die PAM (Bild 6.10)
heiBt das, daB in den Liicken zwischen den Im-
pulsen weitere Impulse anderer Sendeschwin-
gungen eingefiigt werden. Man erhilt dann in-
einandergeschachtelte Impulsfolgen, deren zeit-
liche Zuordnung dem Empfidnger durch zusitz-
liche Synchronisierungsimpulse mitgeteilt wer-
den muB.

Die zeitmultiplexe Ubertragung bei PCM
erfolgt so, daB zunéchst das erste Kodewort der
ersten Sendeschwingung, dann das jeweils erste
Kodewort der zweiten, dritten Sendeschwin-
gung usw. erfat werden. Erst wenn das jeweils
erste  Kodewort aller zeitlich ineinanderge-
schachtelter Sendeschwingungen iibertragen
wurde, folgt das jeweils zweite Kodewort der
ersten, zweiten, dritten Sendeschwingung usw.
Die PFM ist fiir Zeitmultiplex nicht geeignet,
weil sich die Impulsanzahl jeder Sendeschwin-
gung stindig dndert. Die Impulse der verschie-
denen Sendeschwingungen wiirden sich so
ineinanderschachteln, daB sie empfingerseitig
nicht mehr voneinander getrennt werden konn-
ten. Die PFM wird aber hiufig in der Fernwirk-
und Steuerungstechnik verwendet.

Sollen pulsmodulierte Signale drahtlos iibertra-
gen werden, so ist eine Frequenzumsetzung
durch Amplitudenmodulation oder Winkel-
modulation erforderlich. Man unterscheidet
zwischen der primir angewendeten Pulsmodula-
tionsart und der sekunddr angewendeten Modula-
tionsart AM oder WM. Es ergeben sich daraus
eine Reihe méoglicher Kombinationen, von
denen die Kombination PPM-AM besondere
Bedeutung hat und in der Richtfunktechnik
angewendet wird.
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Bei der Frequenzumsetzung durch AM treten
auch die HF-Impulse nur zu bestimmten dis-
kreten Zeitpunkten und wegen der PPM nur mit
konstanter Amplitude auf. Damit wird die Lei-
stungsendstufe des Senders giinstig ausgenutzt.
Da die Abtastimpulse insbesondere bei zeitmul-
tiplexer Ubertragung relativ schmal sein miis-
sen, kann eine wirkungsvolle Frequenzumset-
zung nur dann erfolgen, wenn die Perioden-
dauer der HF klein gegeniiber der Dauer der
Abtastimpulse ist. Das fiihrt in Verbindung mit
der Forderung, die HF-Energie gerichtet abzu-
strahlen, zur Anwendung von Frequenzen
= 200 MHz.

Der groBe Vorteil der Puls- gegeniiber der Am-
plituden- und Winkelmodulation liegt in der
wesentlich storungsfreieren Nachrichteniiber-
tragung. Besonders bei PCM muB nimlich emp-
fangerseitig nur festgestellt werden, ob Impulse
vorhanden sind oder nicht. Nachteilig ist aller-
dings der groBe Bandbreitenbedarf fiir die Uber-
tragung.

Zusammenfassung

Eine der wesentlichen Aufgaben der Nachrich-
tentechnik ist es, ein Signal mit einer sin- oder
cos-formigen Zeitfunktion vor der Ubertragung
aus seiner urspriinglichen Frequenzlage in eine
hohere umzusetzen. Dieser Vorgang ist durch
das Wirken einer Tridgerschwingung gekenn-
zeichnet und heiit Modulation. Am Empfangs-
ort hat eine mit Demodulation bezeichnete
Riicktransformation zu erfolgen, um das ur-
spriingliche Signal moglichst formgetreu wie-
derzugeben.

Wird die Amplitude der Trigerschwingung im
Rhythmus der Sendefunktion verindert, dann
spricht man von Amplitudenmodulation AM. Die
AM ist neben der Trigerschwingung durch das
Auftreten von zwei die Nachricht enthaltenden
Seitenfrequenzschwingungen gekennzeichnet,
die die Bandbreite des Spektrums bestimmen,
also b = 2 w,.

Die Modulationsintensitit wird durch das Am-
plitudenverhidltnis von Signal- und Triger-
schwingung gekennzeichnet und heiBt Modula-
tionsgrad (m = U/ U,).

Der Modulationsgrad wird meist in Prozent an-
gegeben und muB stets = 100 % sein.

Wird der Winkel der Trigerschwingung im
Rhythmus der Sendefunktion verindert, dann
spricht man von Winkelmodulation WM. Da die
Winkeldnderung sowohl durch eine Frequenz-
als auch durch eine Phasenwinkelinderung er-



folgen kann, unterteilt man die WM in Fre-
quenz- und Phasenmodulation.

Bei der Frequenzmodulation FM wird die Fre-
quenz der Triagerschwingung im Rhythmus der
Sendefunktion verindert. Der Maximalwert der
Frequenzabweichung heit Frequenzhub. Er
entspricht der Amplitude der Signalfunktion
und ist von deren Frequenz unabhingig.

Die FM hat theoretisch unendlich viele Seiten-
frequenzschwingungen zur Folge. Unterschrei-
ten ihre Amplituden 3 bis 5 % der Trigerampli-
tude, konnen sie unberiicksichtigt bleiben. Man
erhilt dann eine Bandbreite des Spektrums von
b =2[A0 + (1...2) w,].

Die Modulationsintensitit wird durch den
signalfrequenzabhéngigen Modulationsindex x
= AQ/w, gekennzeichnet.

Bei der Phasenmodulation PM wird der Phasen-
winkel der Tragerschwingung im Rhythmus der
Sendefunktion verindert. Der Maximalwert der
Phasenabweichung heit Phasenhub. Er ent-
spricht der Amplitude der Signalfunktion und
ist von deren Frequenz unabhingig.

Phasen- und Frequenzmodulation koOnnen
durch die Beziehung

A® = A2 LA = Adw,

n
wechselseitig libergeflihrt werden.
Das Spektraldiagramm bei PM weist ebenfalls
theoretisch unendlich viele Seitenfrequenz-
schwingungen auf. Im Gegensatz zur FM bleibt
aber dabei die Amplitudenverteilung unabhin-
gig von der Signalfrequenz. Es dndert sich je
nach GroBe der Modulationsfrequenz lediglich
der Abstand der einzelnen Spektrallinien, und
das ganze Spektrum riickt mehr oder weniger
zusammen. Die Bandbreite ist also proportional
der Signalfrequenz und iiber die Beziehung AQ
= Adw, mit der bei FM angegebenen Bandbrei-
tengleichung zu ermittein.
Die Modulationsintensitit ist bei PM durch den
Phasenhub bestimmt. In der Praxis wendet man
meist die Frequenzmodulation mit Preemphase
an.
Die Leistungsbilanz der Amplitudenmodula-
tion ist schlecht. Selbst bei 100%iger Modula-
tion betrdgt die Leistung einer Seitenfrequenz-
schwingung nur 25 % der Trigerleistung. Die
Leistungsbilanz der Winkelmodulation, also
FM und PM, ist gut. Schon bei Phasenhiiben
AD > 1,6 liegt die Leistung der Seitenfrequenz-
schwingungen stets iiber 80 % der Gesamtlei-
stung.

Eine zusammenfassende Gegeniiberstellung der
Amplituden-, Frequenz- und Phasenmodula-
tion wird in Tafel 6.1 gezeigt. Bei der Pulsmo-
dulation wird nicht wie bei der AM, FM und
PM eine harmonische, hochfrequente Triger-
schwingung verwendet, sondern eine Impuls-
folge. Diese wird durch die Sendefunktion ver-
dndert. Die verschiedenen Pulsmodulationsver-
fahren sind digitale Modulationsverfahren. Ihr
groBer Vorteil gegeniiber AM und WM liegt in
der storungsfreien Nachrichteniibertragung.

6.2.

Modulations- und
Demodulationsverfahren und
-schaltungen

6.2.1.
Amplitudenmodulation und
-demodulation

Modulation

Voraussetzung fiir eine Amplitudenmodulation
ist das Vorhandensein eines Bauelements mit
nichtlinearer Strom-Spannungs-Kennlinie, z. B.
Diode, Transistor.

Das Grundprinzip ist dabei so, daB die durch
die Signalfunktion iiberlagerte Trigerschwin-
gung dem Bauelement mit nichtlinearer Kennli-
nie zugefiihrt und damit amplitudenmiBig im
Rhythmus der Signalfunktion beeinfluBt wird.
Im Bild 6.12 wird dieser Vorgang an einer qua-
dratischen Strom-Spannungs-Kennlinie gezeigt.
Fiihrt man den im Bild 6.12 angegebenen am-
plitudenmodulierten Ausgangsstrom iiber einen

I i\ amplitudenmodulierter

dberlagerte HF-und
Signal - Spannung

n

Bild 6.12. Amplitudenmodulation durch nichtlineare
Strom-Spannungs-Kennlinie
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auf die Trigerfrequenz abgestimmten Schwing-
kreis, dann fillt ohne die iiberlagerten Gleich-
anteile eine amplitudenmodulierte Spannung
u, v gemiB dem Bild 6.1 ab.

Diodenschaltungen

Amplitudenmodulationsschaltungen mit Dio-
den sind besonders einfach. Nachteilig ist, daB
Dioden lediglich nichtlineare Widerstinde sind
und keine Verstirkungseigenschaften aufwei-
sen. Sie werden nur bei kleinen Leistungen an-
gewendet.

Diodenmodulator mit StromfluBwinkelmodula-
tion

Bei einem einfachen Diodenmodulator nach
Bild 6.13 wird iiber eine in Sperrichtung vorge-
spannte Diode der StromfluBwinkel der Triger-
schwingung durch die Signalfrequenz gesteuert.
Es konnen relativ groBe Triger- und Signal-
amplituden verarbeitet werden. Bei hoher Mo-
dulationsintensitit steigt allerdings der Klirrfak-
tor stark an.

Verbesserungen gegeniiber dem einfachen Dio-
denmodulator liefern die Gegentaktschaltung
zweier Diodenmodulatoren und der Ringmodu-
lator. Diese kompensieren am Ausgang die Tri-
gerschwingung und einige unerwiinschte Modu-
lationsprodukte und sind damit fiir eine Einsei-
tenband-Amplitudenmodulation geeignet.

| T

4y

>—

Bild 6.13. Diodenmodulation mit StromfluBwinkelmodu-
lation

Ringmodulator

Der Ringmodulator ist eine Doppelgegentakt-
schaltung und hat eine groBe praktische Bedeu-
tung in der Nachrichtentechnik. Bei ihm sind
bei symmetrischem Aufbau alle Schwingkreise
gegeneinander entkoppelt, so daB am Ausgang
nur ein kleines Frequenzspektrum anliegt. Das
ist vor allem deshalb erwiinscht, weil sich da-
durch das Nutzseitenband viel leichter von den
benachbarten Frequenzen trennen laBt.

Um die Wirkungsweise zu verstehen, geht man
davon aus, daB jede Diode in Sperrichtung
einen groBen, in DurchlaBrichtung einen klei-
nen Widerstand hat. Setzt man ideale Verhilt-
nisse an, also vollige Sperrung der Dioden bzw.
idealen DurchlaB, dann erhidlt man bei Aus-
steuerung durch eine Trigerschwingung mit der
Frequenz w, als zeitlichen Widerstandsverlauf
eine Umpolfunktion. Die Dioden kdonnen damit
als von der Trdgerschwingung gesteuerte Schal-
ter betrachtet werden.

A3

Uam

™
A
A
LI

Bild 6.14. Ringmodulator

Ubertrigt man diese Erkenntnisse auf die Ge-
samtschaltung des Ringmodulators, dann ergibt
sich unter Benutzung der Ersatzschaltung nach
Bild 6.15a, daB wihrend der positiven Halb-
welle der Triagerschwingung (+ an A) die Dio-
den V1 und V2 durchldssig sowie ¥3 und V4 ge-
sperrt sind. Das Modulationssignal gelangt
damit direkt zum Ausgang und liefert eine
Spannung, die phasengleich mit der Triger-
spannung ist. Wihrend der negativen Halbwelle
der Trdgerspannung (— an A) werden die Dio-
den V3 und V4 leitend, wiahrend VI und V2
sperren. In diesem Fall erfihrt das Modula-
tionssignal am Ausgang eine Umpolung und
liegt gegenphasig zur Trigerspannung. Dieser
Vorgang wiederholt sich, so daB im Rhythmus
der Trigerfrequenz eine stindige Umpolung der
Modulationsspannung erfolgt. Es entsteht damit
am Ausgang das im Bild 6.15b dargestellte
Schwingungsbild.

Da sich beim Ringmodulator in jedem Zeit-
moment die magnetischen Felder der beiden
von u, angetriebenen Teilstrome aufheben,
kann im Ausgangsfrequenzspektrum keine Tri-
gerschwingung und keine ihrer Oberwellen auf-
treten. Da bei volliger Symmetrie die Amplitu-
den der Sendeschwingungen beim Umpolen auf
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jedem der zwei Strompfade gleich sind, ver-
schwindet auch die w,-Komponente am Aus-

gang.
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Bild 6.15. Zur Wirkungsweise des Ringmodulators
a) Ersatzschaltung; b) Schwingungsbild

Transistorschaltungen

Amplitudenmodulationsschaltungen mit Tran-
sistoren sind fiir kleine Leistungen geeignet und
finden vor allem bei tragbaren Funksprech-
geriten, Fernsteuersendern u. 4. Anwendung.

Transistoreingangs- und -ausgangsmodulator

Grundsitzlich unterscheidet man zwischen Ein-
gangs- und Ausgangsmodulation. Eine Ein-
gangsmodulation liegt dann vor, wenn die Tri-
ger- und Signalschwingung zwischen Basis und
Emitter des Transistors gelegt wird. Da diese
Elektrodenanordnung eine Diode ist, kann man
jede Eingangsmodulation mit Transistoren auf
eine Diodenmodulation mit nachfolgender Ver-
stirkung zuriickfiihren. Im Bild 6.16 ist eine
entsprechende Schaltung dargestellt. Wihrend
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Bild 6.16. Transistoreingangsmodulator

CIl und C2 moglichst jede WechselgroBe kurz-
schlieBen sollen, darf C3 das nur fir die Tréager-
frequenzschwingung.

Bei geniigend kleiner Triagerschwingung kann
damit relativ verzerrungsarm moduliert werden;
liegen groBere Trigeramplituden vor, muB die
Basis-Emitter-Diode in Sperrichtung vorge-
spannt werden, und es kommt zu einer Strom-
fluBwinkelmodulation wie bei der Schaltung ge-
maB Bild 6.13.

Bei einer Ausgangsmodulation wird die Trager-
schwingung dem Eingang und die Signalfre-
quenz dem Ausgang, d. h. dem Kollektor, zuge-
fihrt. Derartige Schiltungen arbeiten im Ge-
gensatz zu denen mit Eingangsmodulation auch
dann noch zufriedenstellend, wenn relativ groBe
Trigeramplituden anliegen. Die Modulations-
verzerrungen bleiben selbst bei hohem Modula-
tionsgrad verhdltnisméBig gering. *

Integrierter Doppelgegentaktmodulator

Bild 6.17 zeigt die Prinzipschaltung eines Dop-
pelgegentaktmodulators mit integriertem
Schaltkreis. Die Wirkungsweise entspricht der

S T T e
VAAANS
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Bild 6.17. Modulator mit integriertem Schaltkreis



des bereits behandelten Ringmodulators, nur
daB anstelle der Dioden npn-Anordnungen auf-
treten. Die sich ergebenden Vorteile sind ein
einfacherer Schaltungsaufbau und eine sehr
kleine Dampfung. Die praktisch realisierten
integrierten Modulatorschaltkreise haben aller-
dings noch weitere Schaltungsstrukturen als die
im Bild 6.17 angegebenen.

Demodulation

Die Demodulation ist die Umkehrung der Mo-
dulation. Durch sie wird das der hochfrequen-
ten Trigerschwingung aufgepridgte Signal zu-
rickgewonnen. Grundsitzlich kann jedes Bau-
element mit einer nichtlinearen Strom-Span-
nungs-Kennlinie zur Demodulation verwendet
werden. Im Interesse geringer Verzerrungen
sollte diese Kennlinie eine ideale Knickkennli-
nie sein.

Diodendemodulator

Am gebriduchlichsten ist die Diodendemodula-
tion. Bei ihr wird stets eine Spitzengleichrich-
tung angewendet, indem durch einen Konden-
sator C die Diode mit der Amplitude der modu-
lierten Tridgerspannung vorgespannt wird.
Dadurch wird der Arbeitspunkt gerade so weit
verschoben, daB — theoretisch — kein Dioden-
strom mehr flieBt. Da die Amplitudenidnderung
der modulierten Trigerfrequenzschwingung
aber der Signalfrequenzschwingung entspricht,
dndert sich die Diodenvorspannung mit der

A=f(s)

uam

t

Bild 6.18. Demodulation einer AM-Schwingung durch ein
Bauelement mit Knickkennlinie

Signalfunktion, und der Arbeitspunkt schwankt
im Rhythmus des zu demodulierenden Signals.
An einem Belastungswiderstand R, kann diese
signalabhingige Diodenvorspannung abgegrif-
fen werden. Im Bild 6.18 ist dieser Vorgang ver-
anschaulicht.

Es gibt zwei prinzipielle Moglichkeiten zur
Schaltung von Diode und Belastungswiderstand
R.: die Reihen- und die Parallelschaltung. Zu
beiden hat man die durch C und R, gebildete
Zeitkonstante so zu wihlen, daB die an C und
R, abfallende Diodenvorspannung der
Modulationsfrequenz, nicht aber der wesentlich
hoherliegenden Trigerfrequenz folgen kann,
d. h.

1 1
T,==>1t=CR.>T, =—.
fa LTRTA

Zur praktischen Dimensionierung gilt die Be-
dingung

10
> 1t=CR, >— (6.24)
W nmax Wy
Reihenschaltung Parallelschaltung
c
—DH I~ i -
Uam C== A un Uam 4 R Up

Bild 6.19. Diodendemodulationsschaltungen

Im Bild 6.19 werden die beiden Demodu-
lationsschaltungen gezeigt. Beziiglich der Bela-
stung des vor einer Demodulationsschaltung
liegenden Schwingkreises unterscheiden sich
die zwei Schaltungen. Nimmt man an, daB die
Belastung durch einen gleichwertigen Dimp-
fungswiderstand R, ersetzt werden kann, dann
ist die darin verbrauchte Wechselleistung

U2
P - -_ _h.ﬁﬂ
h Rd
und mit

A /\2
Uper = % folgt P, = ﬁl.
d

Diese Leistung tritt nach der Demodulation
aber auch als (Gleich-)Leistung P. im Arbeits-
widerstand R; auf, mit einer (Gleich-)Span-
nung, die bei der Reihenschaltung wegen der
Spitzengleichrichtung gleich dem Scheitelwert
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flh der Trégerspannung ist. Es ergibt sich dann
Ph-. = P_

uL._Uu
2R, R,
R
Ryreiney = '2_L (6.25)

Bei der Parallelschaltung wirkt der Arbeitswi-
derstand R, auch bei fortgenommener Diode
energieentziehend, so daB dieser noch parallel
zu dem in GI. (6.25) bestimmten Dimpfungs-
widerstand liegt. Es ergibt sich darum

Rd(paullel) = Rd(Reihc) | Re
R
= 7” | Ry

R,
Rd(pmuel) = T

(6.26)

Die Belastung eines vor der Diodenmodula-
tionsschaltung liegenden Schwingkreises wirkt
so, als ob ein Dampfungswiderstand R, parallel
zum Kreis liegt. Dabei ist bei der Reihenschal-
tung Ry = R /2 und der Paralleilschaltung Ry =
R./3. Die Diodenparallelschaltung verhilt sich
also dimpfungsmiBig ungiinstiger als die ent-
sprechende Reihenschaltung.

Synchron- oder Produktdemodulator

Amplitudenmodulierte Schwingungen mit rela-
tiv niedriger Tridgerfrequenz und kleiner Band-
breite erfordern nur eine verhdltnismidBig ge-
ringe Linearitdt des Demodulators, die in aus-
reichendem MaBe vom Diodendemodulator
erfuillt wird.

Bei der Demodulation des zwischenfrequenten
AM-Bildsignals beim Fernsehen sind die Li-
nearititsanforderungen an den Demodulator
wesentlich hoher, da neben den benétigten Hel-
ligkeits- und Synchronsignalen (BAS) auch der
Tontrdger bei 5,5 MHz und der Farbtriger bei
4,43 MHz entstehen. Ton- und Farbtriger kon-
nen bei ungeniigender Linearitit des Demodu-
lators Mischprodukte bilden, die sich als unan-
genehme Bildstérungen (Moiré) auswirken.

Ein allen Anforderungen geniigender Demodu-
lator erfordert einen hohen Aufwand, 148t sich
aber durch eine integrierte Schaltung problem-
los gestalten. Neuere Fernsehempfianger arbei-
ten deshalb ausschlieBlich mit integrierten Syn-
chrondemodulatoren.

Im Synchron- oder Produktdemodulator (im
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folgenden wird nur noch der erstgenannte Be-
griff gebraucht) findet ein synchroner Modula-
tionsvorgang statt, indem das Zweiseitenband-
oder das Einseitenbandsignal mit einer zuge-
setzten Triagerschwingung moduliert wird, deren
Frequenz und Phasenlage der urspriinglichen
Trégerschwingung entspricht.

Wirkungsweise des Synchrondemodulators
(Bild 6.20):
Ll T/\”
/5 M | v
2 |~ /=<2
Schalt- Trefpa8
stufe
Y
Begrenzer-  Bandpal
verstarker

Bild 6.20. Ubersichtsschaltplan eines Synchrondemodula-
tors

Die zu demodulierende AM-Spannung u,y
wird gleichzeitig an den Eingang des Begrenzer-
verstirkers und an einen Eingang der Schalt-
stufe gelegt. Im Begrenzerverstirker wird die
Spannung so hoch verstirkt und begrenzt, daB
eine Trigerfrequenzimpulsfolge (Rechteck-
kurve) entsteht. Die dabei entstehenden Ober-
wellen werden durch den BandpaB unterdriickt,
so daB an dessen Ausgang die in der Amplitude
begrenzte Trégerspannung u, bereit steht. Die
der Schaltstufe zugefiihrte AM-Spannung wird
nun durch die iiber dem zweiten Eingang ange-
legte Trédgerspannung im Rhythmus der Tréger-
frequenz w, durchgeschaltet. Im Ausgangskreis
der Schaltstufe flihrt das zu einer dem momen-
tanen Modulationsgrad entsprechenden Strom-
dnderung, die der Modulationsspannung u, pro-
portional ist. Unerwiinscht auftretende Schwin-
gungsanteile, besonders die mit der doppelten
Tridgerfrequenz, werden durch den nachgeschal-
teten TiefpaB beseitigt.

Kernstiick des Synchrondemodulators ist die im
folgenden etwas niher betrachtete Schaltstufe
(Bild 6.21). Sie besteht aus drei Differenzver-
starkerstufen V1/V2, V3/V4, V5/V6 und der
Stromquelle V7. Der Verstirker VI/V2 hat
durch die beiden Emitterwiderstinde einen gro-
Ben linearen Aussteuerungsbereich. Die beiden
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Bild 6.21. Schaltstufe eines Synchrondemodulators (Dop-
pelgegentaktmischer)

oberen kreuzgekoppelten Differenzverstirker
entsprechen der Schaltung im Bild 6.17.

Die Schaltung arbeitet so, daB sich der von der
Stromquelle angetriebene Strom I bei fehlender
Ansteuerung gleichmiBig auf die Transistoren
V1 und V2 sowie weiter auf V3 und V4 bzw. V5
und V6 aufteilt. Die Ruhestréme I und Iy
haben also eine Stdrke von je zwei Viertel des
Gesamtstroms:

2 1
Ir = I;‘ = Z 1 = 5 l
Werden der Differenzverstirker VI1/V2 oder der
kreuzgekoppelte Differenzverstirker getrennt
ausgesteuert, dndern sich die Ruhestrome nicht

wund behalten ihren Wert I¥ = I} = %1. Liegt

beispielsweise an V1/V2 eine Steuerspannung,
die den Transistor ¥2 sperrt und den Strom nur
durch VI flieBen 14B8t, dann wird dieser durch
die Transistoren V3 und V4 halbiert, und es
flieBen die gleichen Ruhestréme wie im oben
beschriebenen Fall ohne Aussteuerung. Zum
gleichen Ergebnis kommt man fiir andere Aus-
steuerungsverhiltnisse — gleichgiiltig, ob sie an
V1/V2 oder an V3 bis V6 auftreten. Erst wenn
gleichzeitig an beiden Eingdingen Steuerspan-
nungen anliegen, #indern die Stréme I und I¥
ihre GroBe durch den sie iliberlagernden u,p-
Verlauf.

Die im Bild 6.22 dargestellten Zeitverldufe zei-
gen die beschriebenen Vorginge. An die Ein-

ginge 11-11' wird die vom Begrenzerverstirker
gelieferte Trigerspannung u, gelegt. Die Ampli-
tude des Trigers ist dabei so groB, daB die Tran-
sistoren in Schalterbetrieb arbeiten. Die positi-
ven Amplituden 6ffnen die Transistoren V3 und
V5, wihrend sie V4 und V6 sperren; bei den
negativen Amplituden ist es umgekehrt. Die an
12-12' ‘anliegende AM-Spannung u,, wird
dadurch im Rhythmus der Trégerfrequenz w,
voll iibertragen bzw. unterbrochen. Der Ruhe-
strom I} wird damit um einen der AM-Span-
nung entsprechenden Wert vergroBert, I dage-
gen vermindert. Am Widerstand R verursacht
IF¥ einen Spannungsabfall, dessen Mittelwert
die Modulationsspannung u, ist und am An-
schluB 22 zur Verfligung steht. Die an R abfal-
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Bild 6.22. Zur Wirkungsweise des Synchrondemodulators
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lende Spannung ist eine Schwingung, die auler
der gewiinschten Frequenz w, noch einen
Gleichanteil und die doppelte Trigerfrequenz
2 w, enthilt. Der meist nachfolgende Videovor-
verstirker iibernimmt die Funktion des Tiefpas-
ses und unterdriickt die unerwiinschten Schwin-
gungen. Auf die Auskoppelmoéglichkeit iiber ei-
nen AnschluB 21 wird gewohnlich verzichtet.
AM-Synchrondemodulatoren fiir Bildsignale
werden meist gemeinsam mit einem regelbaren
ZF-Verstirker, einem Videovorverstiarker, einer
Taststufe, einem Regelverstirker und einem
Schwellwertverstirker fiir die Tunerregelung
kombiniert integriert. Der VEB Halbleiterwerk
Frankfurt (Oder) fertigt einen derartigen inte-
grierten Schaltkreis mit der Typenbezeichnung
A 240D.

6.2.2.
Winkelmodulation und -demodulation

Modulation

Im Abschn. 6.1.2. wurde auf die enge Verwandt-
schaft von Frequenz- und Phasenmodulation
hingewiesen. Sie ergab sich, da die Frequenz
der Geschwindigkeit der Phaseninderung ent-
spricht. Uber die Beziehung

AQ _
(OF
lassen sich beide Modulationsarten ineinander
iiberflihren und mathematisch einheitlich be-
handeln.

Man gewinnt folglich aus einem phasenmodu-
lierten Sender eine frequenzmodulierte Schwin-
gung, wenn das niederfrequente Signal vor der
Modulationsstufe ein Integrierglied durchléduft.
Umgekehrt erhilt man von einem frequenzmo-
dulierten Sender eine phasenmodulierte
Schwingung, wenn die modulierende GréB8e
durch ein davorliegendes Differenzierglied ge-
schickt wurde.

Es handelt sich also um indirekte Modulations-
verfahren, da die FM-Schwingungen iiber einen
phasenmodulierten Sender bzw. die PM-
Schwingungen iiber einen frequenzmodulierten
Sender gewonnen werden.

Die im folgenden behandelten Schaltungen
arbeiten nach direkten Modulationsverfahren.

AP

Frequenzmodulator

Die Prinzipschaltung einer Modulationsstufe
fir direkte Frequenzmodulation wird im
Bild 6.23 gezeigt.
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Bild 6.23. Prinzipschaltung
I eines Frequenzmodulators

Dem frequenzbestimmenden Schwingkreis des
Oszillators wird ein durch die Modulationsspan-
nung steuerbarer Blindwiderstand X parallelge-
schaltet. Damit éndert sich die Oszillatorfre-
quenz w, als Funktion der Signalspannung, und
man erhilt eine frequenzmodulierte Ausgangs-
spannung mit der Zeitfunktion nach Gl. (6.14).
Steuerbare Blindwiderstinde gibt es viele. Als
besonders wichtig sind die mit Transistoren zu
realisierenden Reaktanzschaltungen. Eine von
den vier moéglichen Schaltungsvarianten wird
im folgenden besprochen. )

Im Bild 6.24 wird eine Reaktanzschaltung ge-
zeigt, die wie ein induktiver Blindwiderstand
wirkt.

/'
ﬁ e | b
R R

n

_ _@> Yeed

C==

—8 : B
Bild 6.24. Induktive Reaktanzschaltung

Eine der Gleichspannung iiberlagerte Wechsel-
spannung Ucp- wird auBen zwischen A und B
angelegt. Sie treibt einen Wechselstrom I, an,
der sich in zwei Teilstréme I, . und I aufteilt.
Der viel kleinere Strom I,. flieBt durch die
parallel zum Transistor liegende Reihenschal-
tung R und C. Wird R viel groBer als X¢ = —w—lz,
gewihlt, ist I, . nahezu phasengleich mit Ucg-.
I, - verursacht an C einen um 90° nacheilenden
Spannungsabfall Uc-. Da dieser zwischen Basis
und Emitter des Transistors liegt, steuert er den
mit Uc. in Phase liegenden Kollektorwechsel-



strom I... Wegen des im Verhiltnis zu I - viel
kleineren Stromes I,. gilt in erster Nédherung
Ic. = I,. - I, eilt damit der Spannung Ucg -
fast um 90° nach. Ein solches Verhalten zeigt
aber auch eine verlustbehaftete Spule mit dem
Widerstand R’ und der Induktivitdt L'. Das Zei-
gerdiagramm (Bild 6.25) zeigt die erlduterten
Zusammenhinge. Wegen der nichtlinearen
Strom-Spannungs-Kennlinie des Transistors ist
aber der Kollektorwechselstrom I.. =~ I,. ar-
beitspunktabhidngig. Wird nun die Basis-Emit-
ter-Spannung im Rhythmus der Modulations-
spannung geidndert, dndert sich auch Xj,4.

Bild 6.25. Zeigerdiagramm einer induktiv wirkenden Re-
aktanzschaltung

Weitere Schaltungsvarianten erhidlt man, wenn
die Schaltelemente R und C vertauscht werden
oder anstelle des Kondensators C eine Spule L
eingefligt wird.

Phasenmodulator

Von groBer praktischer Bedeutung ist der im
Bild 6.26 angegebene Filterphasenmodulator.
Mittels des durch die Modulationsspannung
steuerbaren Blindwiderstands X wird der am
Ausgang des Filters liegende Schwingkreis ver-
stimmt. Damit dndern sich im Rhythmus der
Signalfrequenz die Amplitude und der Phasen-
winkel der Ausgangsspannung.

Bild 6.26. Prinzipschaltung des Filterphasenmodulators

Wihrend die Amplitudendnderung uner-
wiinscht ist und durch eine Begrenzerschaltung
beseitigt werden muB, ist die Phasenwinkeldn-
derung die erwartete Phasenmodulation. Man
erhilt somit eine phasenmodulierte Ausgangs-
spannung mit der Zeitfunktion nach Gl. (6.17).
Die Modulationskennlinie des Filterphasen-
modulators entspricht dem im Bild 6.27 angege-
benen Phasenverlauf eines Parallelschwingkrei-
ses.

Als steuerbare Blindwiderstinde konnen die
bereits behandelten Reaktanzschaltungen ver-
wendet werden. Der ausnutzbare maximale
Phasenhub betrigt beim Filterphasenmodulator
mit Einzelkreis und 1 % Klirrfaktor nur A® =
20° 2 0,35.

2

- wo L
Bild 6.27. Prinzipieller Verlauf des Phasenwinkels und

Scheinwiderstands eines Parallelschwingkreises als Funk-
tion der Frequenz

Demodulation

Bei der Demodulation winkelmodulierter

Schwingungen konnte man streng zwischen Fre-

quenz- und Phasenmodulation unterscheiden.

Das wiire aber formal, da in der Praxis meistens

ein KompromiB zwischen FM und PM gemacht

wird (s. Bild 6.3). Man nennt deshalb (nicht
ganz exakt) alle derartigen Demodulatoren FM-

Demodulatoren.

Es gibt vier unterschiedliche Verfahren, um fre-

quenz- oder phasenmodulierte Schwingungen

zu demodulieren:’

o FM-AM-Wandlung, Riickgewinnung der
Sendeschwingung durch AM-Demodulation
Schaltungen: Flankendemodulator, Phasen-
diskriminator (Riegger-Kreis), Verhiltnisdis-
kriminator (Ratiodetektor).

o FM-PDM-Wandlung, Riickgewinnung der
Sendeschwingung durch einen TiefpaB
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Schaltung: Koinzidenzdemodulator (Phasen-
demodulator, Quadraturdemodulator).

® FM-PFM-Wandlung, Riickgewinnung der
Sendeschwingung durch einen TiefpaB
Schaltung: Zihldiskriminator (Nulldurch-
gangsdiskriminator).

@ Phasenregelung
Schaltung: PLL-Demodulator (Phasenregel-
kreis, Phasensynchronfilter, Nachlauffilter).

Demodulator mit FM-AM-Wandlung

Den prinzipiellen Aufbau eines Demodulators
mit FM-AM-Wandlung zeigt Bild 6.28.
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Bild 6.28. Prinzip eines FM-Demodulators mit FM-AM-
Wandlung

R

Die frequenz- oder phasenmodulierte Schwin-
gung wird in einem Begrenzer von unerwiinsch-
ten Amplitudenidnderungen, die unmittelbar in
die Amplitude des demodulierten Signals einge-
hen wiirden, befreit. Der sich anschlieBende
BandpaB sperrt die durch Kurvenverformungen
entstandenen Oberwellen des Trigers. Diese
Aufgabe kann auch vom Demodulationsfilter,
das die FM- in eine AM-Schwingung umwan-
delt, mit iibernommen werden. Dem FM-AM-
Wandler folgt ein AM-Demodulator, durch den
die niederfrequente Signalspannung gewonnen
wird. Die Schaltungseinheit mit FM-AM-
Wandler und AM-Demodulator wird Diskrimi-
nator genannt.

Im einfachsten Fall kann als Demodulationsfil-
ter ein Schwingkreis benutzt werden. Der Ar-
beitspunkt muB dabei auf der Flanke des
Schwingkreises, moglichst im Wendepunkt der
Schwingkreiskennlinie liegen. Da der maximal
zuldssige Hub durch den Verlauf der Flanke be-
grenzt und die Linearitdt der Kennlinie unge-
niigend ist, kommt nur eine Gegentaktschal-
tung in Frage.

Der Gegentaktflankendemodulator hat zwei um
+ Aw gegeniiber der Trigerfrequenz verstimmte
Schwingkreise. Nach Gleichrichtung konnen
die gegeneinandergeschalteten niederfrequen-
ten Spannungen u,; und u,, als Differenz ent-
nommen werden, und man erhdlt als ge-
wiinschte Signalspannung

Uy, = Uy — Up).
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Im Bild 6.29 sind die Schaltung und die dazu-
gehorige Demodulationskennlinie angegeben.
Durch verschiedene SchaltungsmaBnahmen
kann die Demodulationskennlinie weiter linea-
risiert werden.

lew st N
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Bild 6.29. Gegentaktflankendemodulator
a) Schaltung; b) Demodulationskennlinie

Beim Phasendiskriminator (Riegger-Kreis) er-
setzt man die zwei gegeneinander verstimmten
Schwingkreise durch einen einzigen mit Mittel-
anzapfung. In die Mittelanzapfung des Sekun-
didrkreises wird zusidtzlich durch den Kondensa-
tor C, die Spannung des Primirkreises einge-
koppelt. Uber die Drosselspule L wird der
Gleichstromkreis geschlossen. Im Bild 6.30 ist
die Schaltung dieses wichtigen Demodulators
dargestellit.

Uy
Cx TN
Il o D'l
v1 c
= A )”ﬂ]
== [J — Un
Up~ £
Uz T A )ume
o "
“lyz
L
-y
b

Bild 6.30. Phasendiskriminator (Riegger-Kreis)



Da iiber die Kondensatoren C die Katoden der
Dioden hochfrequenzmifBig auf Massepotential
liegen, tritt iiber jeder Diode die geometrische
Summe der Primir- und halben Sekundirspan-
nung auf, also

Y At
2 2

Uber den Widerstinden R, fallen folglich die

Betrige der Diodenspannungen ab, d. h.

Uy = U~ und Uy = U~

Uy = |uvy|
Uy = |Uva|.
Wegen der Gegeneinanderschaltung liegt dann

am Ausgang die Signalspannung als Differenz
der beiden, also

Uy = Uy — Uny:

Wie aus der Theorie hervorgeht, ist beim Band-
filter im Resonanzfall die Sekundidrspannung
gegeniiber der Primirspannung um 90° phasenJ
verschoben; der Phasenwinkel betrigt dami
@ = 90°.

‘Stimmt — bei-—verliegender “Schaltung nach
Bild 6.30 die Augenblicksfrequenz genau mit
der Mittenfrequenz w, = w, iiberein (unmodu-
lierter Trdger), dann sind die Zeigerldngen der
beiden Diodenspannungen, d. h. ihre Betrige,
gleich groB, und die Ausgangssignalspannung
ist u, = 0.

Ly
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Bild 6.31. Zeigerdiagramm des Phasendiskriminators

Im Bild 6.31 wird das dazugehorige Zeigerdia-
gramm gezeigt. Stimmt infolge einer Modula-
tion die Augenblicksfrequenz nicht mehr mit
der Mittenfrequenz iiberein, dann dndert sich
die Phasenverschiebung, d. h. @ + 90°, und es
entstehen die im Bild 6.31 rot eingezeichneten
Verhiltnisse. Da die Betrdge der Diodenspan-
nungen ungleich sind, also |uy;,| * |uy,|, ent-
steht am Ausgang die der Frequenzdnderung
proportionale Signalspannung u,.

Der Verhdltnisdiskriminator (Ratiodetektor) weist
prinzipiell die gleiche Kreisanordnung wie der
Phasendiskriminator auf, nur daBl im Gegensatz
zu diesem eine Diode umgepolt ist und die
Ausgangsklemmen in einer Briicke liegen
(Bild 6.32). Wie die Zeigerdarstellung im
Bild 6.33 zeigt, ergibt sich dabei zwischen den
Punkten a und b eine Differenzspannung, die in
GroBe und Richtung der Frequenzinderung
proportional ist und damit der Signalspannung
entspricht. Charakteristisch fiir den Verhiltnis-
gleichrichter ist seine Begrenzerwirkung, die
durch das zwischen den Punkten ¢ und d lie-
gende R, C;-Glied mit einer Zeitkonstante T =
0,1...0,2 s in Verbindung mit den beiden Dio-
den zustande kommt. Es kann damit oft auf
eine spezielle Begrenzerstufe verzichtet werden,
so daB der Verhiltnisgleichrichter trotz geringe-
rer Empfindlichkeit gegeniiber dem Phasendis-
kriminator die bevorzugte Demodulationsschal-

Ung| g =4 (tng*uny)
e Up = Un,"Un;
2

Un
| |en=uns#uny)

Bild 6.33. Zeigerdiagramm der
Briickenschaltung des Verhalt-
nisdiskriminators (Ratiodetektor)
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Bild 6.32. Verhéltnisdiskriminator
(Ratiodetektor) _L
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tung in den mit diskreten Bauelementen aufge-
bauten Empfingern der Unterhaltungselektro-
nik ist.

Demodulator mit FM-PDM-Wandlung

Den prinzipiellen Aufbau eines Demodulators
mit FM-PDM-Wandlung zeigt Bild 6.34.

Die frequenz- oder phasenmodulierte Schwin-
gung durchlduft den Begrenzer und den Band-
paB und gelangt an den FM-PDM-Wandler. In
diesem wird die Schwingung in eine Impuls-
folge umgewandelt. Bei einer Anderung der Fre-
quenz infolge der Modulation dndert sich dabei
proportional die Impulsdauer. Der nachgeschal-
tete TiefpaB bildet daraus den Mittelwert, der
der Impulsdauer und damit der niederfrequen-
ten Signalspannung entspricht.
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Bild 6.34. Prinzip des FM-Demodulators mit FM-PDM-
Wandlung

Der FM-PDM-Wandler basiert auf folgendem
Prinzip: Zwei Signale, z. B. Spannungen mit
rechteckformigem Verlauf, werden einer Koin-
zidenzschaltung zugefiihrt [coincidence, lat.,
(zeitliches) Zusammentreffen]. Diese liefert nur
dann eine Ausgangsspannung, wenn beide Ein-
gangsspannungen einen positiven Augenblicks-
wert aufweisen (vgl. logisches UND-Verkniip-
fungsglied). Wird nun infolge der Modulation
die Phase der einen Eingangsspannung gegen-
uber der anderen verindert, dndert sich die
Dauer der Spannungsimpulse am Ausgang der
Schaltung.

Die Wirkungsweise des Koinzidenzdemodulators
(Phasen-, Quadratur- oder Vierquadrantende-
modulator) ist folgende (Bild 6.35): Die zu de-
modulierende, stark begrenzte FM-Spannung

’ Um 12 :
.- 5] u
n |1 H =X —
IZFM“’ Schaltstufe  TiefpaB
2 *pls)—
Phasenschreber

Bild 6.35. Ubersichtsschaltplan eines Koinzidenzdemodu-
lators
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upy wird gleichzeitig einer Schaltstufe und ei-
nem Phasenschieber zugefiihrt. Bei unmodu-
lierter Trdgerspannung verursacht der Phasen-
schieber eine Phasenverschiebung von n/2 =
90°. Diese dndert sich aber im Rhythmus der
Modulation entsprechend der Phasensteilheit
des Phasenschiebers.

Als Phasenschieber wire eine Verzogerungslei-
tung geeignet, bei der sich die Phase proportio-
nal zur Frequenz verschiebt. Einfacher 148t sich
ein Phasenschieber mit einem Schwingkreis
und einem Koppelkondensator realisieren.
Auch Schwingquarze oder Keramikfilter kon-
nen verwendet werden.

Die im Phasenschieber aufbereitete Spannung
wird der Schaltstufe zugefiihrt. Diese Spannung
ist wegen der Selektionswirkung des Schwing-
kreises sinusformig. Die Amplituden sind je-
doch so groB, daB die angesteyerten Transisto-
ren im Schalterbetrieb arbeiten. Damit ein
Strom flieBen kann, miissen die Transistoren in
der Schaltstufe sowohl von der direkt zugefiihr-
ten FM-Spannung als auch von der phasenver-
schobenen Spannung geoffnet sein. Infolge der
Modulation dndert sich aber ihre Phasenlage
zueinander, so daB sich dauermodulierte Strom-
impulse konstanter Amplitude ergeben. Diese
verursachen an einem Widerstand proportionale
Spannungsimpulse. Im nachgeschalteten Tief-
paB wird von diesem der Mittelwert gebildet,
der der niederfrequenten Signalspannung ent-
spricht.

Bild 6.36 zeigt die vereinfachte Schaltung der
Schaltstufe. Sie besteht aus zwei Differenzver-
stirkerstufen VI/V4, V2/V3 und der Strom-
quelle V5. Der untere Differenzverstirker wird
direkt mit der begrenzten FM-Spannung ange-
steuert; am oberen liegt die phasenverschobene
FM-Spannung. Ein Strom i, kann nur dann flie-
Ben, wenn gleichzeitig die Transistoren VI und
V2 geo6ffnet sind. Das ist nur dann der Fall,
wenn die Spannung upy, negativ und ugpy posi-
tiv ist. Verschiebt sich nun infolge der Modula-
tion die Phasenlage der beiden Spannungen zu-
einander, so #ndert sich die gleichzeitige Off-
nungsdauer der Transistoren V1 und V2 und da-
mit die Dauer des Stromflusses durch V2. Als
Ergebnis erhédlt man eine dauermodulierte
Stromimpulsfolge im Ausgangskreis.

Durch i, werden am Widerstand R proportio-
nale Spannungsimpulse verursacht, aus denen
am Kondensator C ein Spannungsmittelwert ge-
bildet wird. Dieser entspricht der Impulsdauer
und damit der Modulationsspannung.
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Bild 6.36. Schaltstufe des Koinzidenzdemodulators

Die im Bild 6.37 ausgewdhliten Zeitverldufe zei-
gen die beschriebenen Vorginge. Wird z. B. in-
folge der Modulation die Frequenz der Tréger-
schwingung kleiner, so kommt es zu einer Im-
pulsverlingerung, im umgekehrten (nicht darge-
stellten) Fall zu einer Impulsverkiirzung.

In der Praxis werden Koinzidenzdemodulatoren
mit integrierten Schaltkreisen realisiert. Die
Schaltstufe ist dabei wie die des Synchronde-
modulators (s. Bild 6.21) aufgebaut, enthilt also
zwei kreuzgekoppelte Differenzverstiarker. Die
prinzipielle Wirkungsweise ist die entsprechend
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Bild 6.37. Zur Wirkungsweise des Koinzidenzdemodula-
tors

Bild 6.36, nur mit dem Vorteil, daB sich neben
der doppelten Demodulationsausgangsspan-
nung auch eine hohere Stabilitit wegen des
vollkommen symmetrischen Aufbaus ergibt.
Der VEB Halbleiterwerk Frankfurt (Oder) fer-
tigt einen derartigen integrierten Schaltkreis
mit der Typenbezeichnung A 220D. Dieser
Schaltkreis wird vor allem als FM-ZF-Verstir-
ker mit Demodulator im Ton-ZF-Teil von Fern-
sehgeriten eingesetzt, ist aber auch fiir andere
Anwendungsgebiete geeignet. Der A 220D ent-
hilt einen 8stufigen Begrenzerverstdrker, den
Koinzidenzdemodulator, einen NF-Vorverstar-
ker mit Lautstdrkeregelung und eine Stabilisie-
rungsschaltung fiir die Versorgungsspannung.
Bild 6.38 zeigt eine typische Schaltung des
A 220D als 5,5-MHz-Ton-ZF-Verstirker mit
Demodulator.

Bild 6.38. Schaltung des integrierten Schaltkreises
A 220 D als Ton-ZF-Verstdirker mit Demodulator

Demodulator mit FM-PFM-Wandlung

Den prinzipiellen Aufbau eines Demodulators
mit FM-PFM-Wandlung zeigt Bild 6.39.

Urm
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Bild 6.39. Prinzip eines FM-Demodulators mit FM-PFM-
Wandlung

Die frequenz- oder phasenmodulierte Schwin-
gung durchliduft den Begrenzer und gelangt an
den FM-PFM-Wandler. In diesem wird die
Schwmgung in eine Impulsfolge umgewandelt.
Bei einer Anderung der Frequenz infolge der
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Modulation dndert sich dabei proportional die
Impulsfrequenz. Der nachgeschaltete Tiefpall
bildet daraus den Mittelwert, der der Anzahl der
Impulse je Zeiteinheit und damit der niederfre-
quenten Signalspannung entspricht.

Der Zdhldiskriminator arbeitet nach diesem Ver-
fahren. Da in ihm die je Zeiteinheit auftreten-
den Nulldurchginge der modulierten Schwin-
gung ausgewertet werden, wird er auch als Null-
durchgangsdiskriminator bezeichnet.

Die Wirkungsweise des Zihldiskriminators ist
folgende (Bild 6.40): Die zu demodulierende
FM-Spannung muB meist wegen des iiblichen
kleinen Hubes in einer Mischstufe auf etwa
200 kHz herabgesetzt werden. In der nachfol-
genden stark wirkenden Begrenzerstufe wird
jede eventuell auftretende Amplitudenénderung
beseitigt und die Schwingung einem Differen-
zierglied zugefiihrt. Von der dort entstehenden
Impulsfolge werden nur die positiven Nadelim-
pulse verwertet und der als Impulsformer arbei-
tenden monostabilen Kippstufe zugefiihrt.
Diese liefert dann am Ausgang Impulse kon-
stanter Amplitude und Dauer, deren Anzahl je
Zeiteinheit aber der Momentanfrequenz propor-
tional ist. Im anschlieBenden Integrierglied
(TiefpaB) wird von dieser Impulsfolge der Mit-
telwert gebildet, der der niederfrequenten Si-
gnalspannung entspricht.

Der Zihldiskriminator hat eine im weiten Be-
reich lineare Demodulationskennlinie, verzerrt
also nur sehr wenig. Wegen des erforderlichen
Aufwands wird er z.Z. aber noch selten in Geri-
ten der Unterhaltungselektronik eingesetzt.

Demodulator mit Phasenregelung

Den prinzipiellen Aufbau eines Demodulators
mit PRasenregelung zeigt Bild 6.41.

Einer Phasenvergleichstufe (PV), die z. B. mit
dem intégrierten Schaltkreis A 220D aufgebaut
werden kann, wird die frequenz- oder phasen-
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Bild 6.40. Ubersichtsschaltplan des Zéihidiskriminators
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Bild 6.41. Prinzip eines FM-Demodulators mit Phasenre-
gelung

modulierte Schwingung und die Schwingung
eines spannungsgesteuerten Oszillators (VCO)
zugefiihrt (VCO voltage controlled oscillator,
engl., spannungsgesteuerter Oszillator). Eine
Begrenzung der FM-Spannung ist vorteilhaft,
aber nicht unbedingt erforderlich. Die Aus-
gangsspannung der  Phasenvergleichsstufe
durchlduft einen speziellen TiefpaB, wodurch
die Frequenz des VCO verdandert wird. Der Os-
zillator wird damit phasenstarr auf die Frequenz
der FM-Schwingung synchronisiert. Die Anord-
nung ist also ein Regelkreis (PLL phase locked
loop, engl., Phasenregelkreis). Andert sich in-
folge der Modulation die Eingangs- gegeniiber
der Oszillatorfrequenz, die zunéchst auf die des
unmodulierten Trigers eingestellt ist, dann ent-
steht hinter dem TiefpaB eine Gleichspannung.
Mit dieser wird der VCO so nachgeregelt, daB
Frequenz- und Phasenabweichungen zwischen
Eingangs- und Oszillatorspannung Null werden.
Die Regelspannung ist also gleich der modulier-
ten GroBe und entspricht der niederfrequenten
Signalspannung.



6.2.3.
Pulsmodulation und -demodulation

Modulation

Die im folgenden angegebenen Pulsmodula-
tionsverfahren und -schaltungen sind lediglich
prinzipieller Art. Sie stellen eine Auswahl ver-
schiedener Realisierungsmoglichkeiten dar.

Pulsamplitudenmodulation PAM

Zur PAM ist ein elektronischer Schalter erfor-
derlich, der kurzzeitig wihrend der Dauer der
Abtastimpulse geschlossen und in den Pausen
geoffnet ist. Bild 6.42 zeigt eine zur PAM geeig-
nete Diodenschaltung. Die Diode leitet, wenn

die Impulsamplitude groBer ist als die Summe.

aus der anliegenden negativen Vorspannung
und dem Momentanwert der abzutastenden
Sendespannung. Am Ausgang entsteht die im
Bild 6.43 dargestellte amplitudenmodulierte
Impulsfolge.
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Bild 6.42. Diodenschaltung zur PAM
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Bild 6.43. Zur Wirkungsweise der PAM-Diodenschaltung

Pulsdauermodulation PDM
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Bild 6.44. Prinzipschaltung des Pulsdauermodulators

Die PDM erforder.t zundchst amplitudenmodu-
lierte Impulse, die mit einer Schaltung nach
Bild 6.42 gewonnen werden kénnen. Aus diesen
werden z. B. durch Aufladung eines Kondensa-
tors und stromkonstanter Entladung dreieckfor-
mige amplitudenmodulierte Impulse erzeugt.
Eine anschlieBende Schwellwertschaltung (s.
Abschn. 5.4.7.) wandelt diese in dauermodu-
lierte Impulse mit konstanter Amplitude um.
Die Bilder 6.44 und 6.45 zeigen die prinzipielle
Schaltung zur PDM und die entstehende Im-
pulsfolge.
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Bild 6.45. Zur Wirkungsweise der PDM-Schaltung
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Pulsphasenmodulation PPM
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Bild 6.46. Prinzipschaltung des Pulsphasenmodulators
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Die PPM kann so erfolgen, daB die mit der
Schaltung nach Bild 6.44 gewonnenen dauer-
modulierten Impulse differenziert und gleichge-
richtet werden. Die von der Riickflanke der
Rechteckimpulse verursachten Nadelimpulse
steuern eine monostabile Kippstufe (s. Ab-
schnitt 5.4.6.), an deremr Ausgang daraufhin eine
phasenmodulierte Rechteckimpulsfolge ent-
steht. Die Bilder 6.46 und 6.47 zeigen die prin-
zipielle Schaltung zur PPM und die entste-
hende Impulsfolge.
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Bild 6.47. Zur Wirkungsweise der PPM-Schaltung

Pulsfrequenzmodulation PFM
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Bild 6.48. Prinzipschaltung des Pulsfrequenzmodulators
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Zur PFM ist ein spannungsgesteuerter Oszilla-
tor (VCO) erforderlich, dessen Frequenz durch
die Modulationsspannung verdndert wird. Im
einfachsten Fall konnte das ein spannungsge-
steuerter astabiler Kippgenerator sein (s.
Abschn. 4.3.2.). Die von diesem abgegebene Im-
pulsfolge steuert mit den Vorderflanken die
nachfolgende monostabile Kippstufe. Am Aus-
gang entsteht daraufhin eine Impulsfolge mit
Impulsen konstanter Amplitude und konstanter
Dauer, jedoch mit einer der Modulationsspan-
nung proportionalen Impulsfrequenz. Die Bil-
der 6.48 und 6.49 zeigen die prinzipielle Schal-
tung zur PFM und die entstehende Impulsfolge.
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Bild 6.49. Zur Wirkungsweise der PFM-Schaltung

188

Demodulation

Bei amplitudenmodulierten, dauermodulierten
und frequenzmodulierten Impulsfolgen ent-
spricht der Spannungsmittelwert der Modula-
tionsspannung. Die Signalriickgewinnung kann
folglich fiir PAM, PDM und PFM durch einen
TiefpaB erfolgen, in dem der Spannungsmittel-
wert gebildet wird.

Um eine PPM-Schwingung zu demodulieren,
muB diese in eine PAM, PDM oder PFM umge-
wandelt werden; danach wird, wie oben be-
schrieben, mittels eines Tiefpasses das Signal
zuriickgewonnen. Die PPM/PDM-Wandlung
kann so erfolgen, daB einem Flip-Flop (s.
Abschn. 5.4.) synchron die kurzen Abtastim-
pulse und die PPM-Impulsfolge zugefiihrt wer-
den. Durch die Abtastimpulse erscheint am
Flip-Flop-Ausgang der Einszustand, der durch
die PPM-Impulse wieder den Nullzustand an-
nimmt. Bild 6.50 verdeutlicht, daB dabei eine
dauermodulierte Impulsfolge entsteht. Im an-
schlieBenden TiefpaB wird die urspriingliche
Sendeschwingung wiedergewonnen.
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Bild 6.50. Prinzip der PPM-PDM-Wandlung

Zusammenfassung

Zur Amplitudenmodulation ist ein Bauelement
mit nichtlinearer Strom-Spannungs-Kennlinie
erforderlich. Fiir kleine Leistungen werden Dio-
den- und Transistorschaltungen, fiir wesentlich
groBere entsprechende Elektronenrohrenschal-
tungen angewendet. AM-Modulatoren werden
entweder als Eintakt- oder als Gegentaktschal-
tung realisiert. Der Ringmodulator ist eine Dop-
pelgegentaktschaltung mit groBer praktischer
Bedeutung, weil bei ihr bei symmetrischem
Aufbau alle Schwingkreise gegeneinander ent-
koppelt sind und nur wenig unerwiinschte Sei-
tenfrequenzschwingungen hoherer Ordnung
auftreten.

Die Signalriickgewinnung heit Demodulation.
Diese wird bei relativ niedriger Tragerfrequenz
und kleiner Bandbreite durch Diodenschaltun-



gen vorgenommen. Grundsitzlich konnen dabei
Diode und Belastungswiderstand in Reihe oder
parallel geschaltet werden. Durch einen Kon-
densator wird die Diode mit der Amplitude des
modulierten Trégers vorgespannt, und es erfolgt
eine Spitzengleichrichtung.

Bei hoheren Trégerfrequenzen und groBerer
Bandbreite (z. B. zwischenfrequente AM-Bildsi-
gnale beim Fernsehen) wird gegenwirtig ein
Synchron- oder Produktdemodulator eingesetzt.
In diesem wird die zu demodulierende AM-
Schwingung durch die in einem Begrenzerver-
stirker gewonnene Trédgerfrequenzimpulsfolge
durchgeschaltet. Das fiihrt im Ausgangskreis zu
einer Stromidnderung, die der Modulationsspan-
nung proportional ist.

Bei der Winkelmodulation wird der Winkel der
Trigerschwingung im Rhythmus der Sende-
funktion verdndert; die Amplitude bleibt kon-
stant. Man unterscheidet zwischen Frequenz-
und Phasenmodulation.

Bei einem Frequenzmodulator wird die Eigen-
frequenz des selbstschwingenden Oszillators
durch einen von der Modulationsspannung
steuerbaren Blindwiderstand verdndert.

Bei einem Phasenmodulator bleibt die Oszilla-
torfrequenz konstant; durch einen von der Mo-
dulationsspannung steuerbaren Blindwider-
stand wird lediglich ein im Ausgang liegender
Schwingkreis verstimmt und damit der Phasen-
winkel der Oszillatorschwingung verdndert. Als
steuerbare Blindwiderstinde werden neben Ka-
pazititsdiodenschaltungen vor allem Reaktanz-
schaltungen eingesetzt.

Zur Demodulation frequenz- und phasenmodu-
lierter Schwingungen werden die gleichen Ver-
fahren angewendet. Die entsprechenden Schal-
tungen werden in der Praxis als FM-Demodula-
toren bezeichnet.

Es gibt vier unterschiedliche Verfahren, um
winkelmodulierte Schwingungen zu demodulie-
ren:

o FM-AM-Wandlung, Signalriickgewinnung
durch AM-Demodulator

o FM-PDM-Wandlung, Signalriickgewinnung
durch TiefpaB

o FM-PFM-Wandlung, Signalriickgewinnung
durch TiefpaB

® Demodulation durch Phasenregelung.

Die nach diesen Verfahren arbeitenden Schal-
tungen sind amplitudenabhédngig. Es muB also
stets durch vorgeschaltete Begrenzerstufen fiir
eine konstante Amplitude gesorgt werden.

Die Pulsmodulation und -demodulation kann
mit vielen unterschiedlichen Schaltungen
durchgefiihrt werden. Voraussetzung fiir alle
Verfahren ist eine Pulsamplitudenmodulation.
Fiir die PAM ist ein elektronischer Schalter er-
forderlich, der durch einen Impulsgenerator ge-
steuert wird. Die angelegte Sendespannung wird
dann abgetastet und in eine amplitudenmodu-
lierte Impulsfolge umgewandelt. Durch nachge-
schaltete Digitalschaltungen kann die PAM- in
eine PDM-, PPM- oder PFM-Impulsfolge iiber-
geflihrt werden. GroBeren Aufwand erfordert
die PCM, da nach der notwendigen PAM eine
Quantisierung und anschlieBende Kodierung
der Impulse erfolgen muB.

Die Demodulation kann bei PAM, PDM und
PFM mit einem TiefpaB vorgenommen werden.
Bei PPM und PCM muB vorher eine Wandlung
in PAM oder PDM erfolgen.

6.3.
Aufgaben

1. Erldutern Sie, warum bei der
Nachrichteniibertragung die Signalschwingung
einem Triger aufgepragt wird!

2. Vergleichen Sié die Modulationsverfahren AM,
FM und PM beziiglich der
@ Beeinflussung der in der Grundgleichung

enthaltenen GroBen einer Trigerschwingung
® Modulationsintensitét
® Bandbreite des Frequenzspektrums
® Leistungsbilanz!

3. Erldutern Sie, warum bei einer
Frequenzmodulation (AQ = konst.) der
Phasenhub umgekehrt proportional der
Signalfrequenz ist! Stellen Sie dazu zwei
Liniendiagramme einer frequenzmodulierten
Triagerschwingung dar, und zwar mit einer tiefen
und mit einer hohen Signalfrequenz!

4. Erldutern Sie, warum bei der Ubertragung
breitbandiger Signale durch Winkelmodulation
des Trégers die hohen Modulationsfrequenzen
senderseitig akzentuiert (Preemphase) und
empfingerseitig deakzentuiert (Deemphase)
werden!

5. Erldutern Sie das Prinzip der zeitmultiplexen
Nachrichteniibertragung bei den verschiedenen
Pulsmodulationsarten!

6. Begriinden Sie, warum jede AM-Schaltung ein
Modulationsbauelement mit nichtlinearer
Strom-Spannungs-Kennlinie erfordert!

7. Erldutern Sie das Verfahren der
Diodendemodulation, und stellen Sie die
Eigenschaften der Reihen- und Parallelschaltung
gemadB Bild 6.19 gegeniiber!
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8. Erkliren Sie die Wirkungsweise der Schaltstufe
des Synchrondemodulators (Doppelgegentaktmi-
scher)!

9. Erldutern Sie die unterschiedliche Wirkungsweise
des im Bild 6.26 angegebenen Filterphasenmodu-
lators gegeniiber dem im Bild 6.23 gezeigten Fre-

11.

12.

Demodulation frequenz- und phasenmodulierter
Schwingungen!
Erkldren Sie die Wirkungsweise eines Koinzi-

, denzdemodulators mit kreuzgekoppelten Diffe-

renzverstiarkern!
Erldutern Sie die prinzipiellen Verfahren zur

quenzmodulator!

Pulsmodulation!

10. Nennen Sie die grundsitzlichen Verfahren zur

Sachworterverzeichnis

A-Betrieb 80
AB-Betrieb 80
ADU 154
Amplitudenbegrenzung 99
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lung 93
Analog-Digital-Umsetzer 154
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Asynchrone Zihler 146
Ausgangslastfaktor 120
Ausgangsmodulation 176
Ausgangsoffsetspannung 61
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Ausgangsspannungshub 55
Ausgangsstrombegrenzung 88
Ausgangswiderstand 38
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Bandbreite 165, 168f.
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BetriebsgroBe S0
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Bode-Diagramm 60
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tion 170
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Bus 122
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Clamping-Diode 123
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Differenz-Pulskodemodula-
tion 172
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Doppel-T-Glied 78
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Flip-Flop 133
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FM-AM-Wandlung 181
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FM-PDM-Wandlung 181
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Frequenzgang 56
Frequenzgangkompensation 21

Frequenzhub 166
Frequenzkonstanz 100
Frequenzmodulation 163, 166
Frequenzmodulator 180
Frequenzsynthese 117
Frequenzteiler 149
Frequenzumsetzug 163
Frequenzverlauf 75

FS 155
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Funkentstorung 32

Gegenkopplung 49
Gegenkopplungsschaltung 51
Gegentaktausgangsstufe 120
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Komplementir-Darlington-Schal-
tung 42
Konstantstromausgang 152
Konstantstromquelle 45,111, 158
Konstantstromsenken 152
Koppelschaltung 47
Kopplungsvierpol 73
kreuzgekoppelter Differenzverstér-
ker 179
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Offset 56
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