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1 Netzwerktheorie fiir Schaltungsentwickler

1.1 Herleitung der Kirchhoffschen Regeln
aus den Maxwellschen Gleichungen
Zur Herleitung der Kirchhoffschen Knotenregel, nehmen wir an, dass fiir die

. . = . EI=e . . —
Verschiebungsstromdichte D gilt: ’ED‘ < Leitungsstromdichte J. Dann

wird aus der ersten Maxwellschen Gleichung:

— — 0 — —
rot H=J+=D=J. (1.1)
ot
Das magnetische Feld ist quellenfrei:
— —
div(rot H) =0 =div J . (1.2)

Volumen V

Abb. 1.1: Beispiel eines Uberknotens mit dem Volumen V, in den drei
Leiter hineinfiihren.

Integriere iiber beliebiges Volumen V; Umwandlung mit Gauflischem Satz:

///V div J dv = //F(V) Jdf =0. (1.3)

Sonderfall: Stromfluss nur in einzelnen Leitern (Anzahl Z) mit Flichen F),
(n=1...Z). Damit wird Gl. (1.3) zu:
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/Kunjw?t:é;/y;jw?lzézb“zo' (1.4)

Man bezeichnet Gl. (1.4) auch als Knotenregel. Wird das Volumen V als
Knoten interpretiert und Z als die, in den Knoten fithrenden Zweige, erhélt
man die allgemeine Form der Kirchhoffschen Knotenregel. Sie gilt demnach
fiir beliebige Anordnungen (Strukturen) im Inneren des Volumens. z.B. auch
fiir Uberknoten oder Volumina (z.B. Halbleitersubstrat).

Zur Herleitung der Kirchhoffschen Umlaufregel wird die zweite Maxwellsche
Gleichung betrachtet:

E--2% 1.5
rotE = —— (1.5)

E geniigt der Materialgleichung ( » Leitfihigkeit in 5-)

J =kx(E +E,) (1.6)

E, ist eine durch fremde elektromotorische Kraft erzeugte eingeprigte
Feldstéarke. Bilde Fléachenintegral iiber die Fliche, die der Stromkreis auf-
spannt mit Gl. (1.5):

//rotEdf //g?ﬁz—%//lmﬁﬁz—% .

Mit Stokeschen Satz:

// rot Ed? :% Eds = _9 . (1.8)
F C(F) ot

N
Mit E aus Gl. (1.6)

7 9

ﬁ
7{ —ds —]{ Eds =——¢. (1.9)
cF) K C(F) ot

Liegt die elektromotorische Kraft in Form konzentrierter Spannungsquellen
U, vor, so gilt:

' 0
j{ RLAdS — Z Ug = —acﬂ (1.10)
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Ry %%////%// \
i o
<«
| /////

B(t)

C(F)

Abb. 1.2: Beispiel eines Maschenumlaufes.

Mit dem Ohmschen Gesetz folgt dann:

> iRy - Y uqm:—%qﬁ. (1.11)

Umlauf Umlauf

Der Term: —%gb stellt den Induktionsfluss dar. Wird der Umlauf um die
Fldche als Masche interpretiert erhélt man die allgemeine Form der Kirch-
hoffschen Maschenregel. Wird der Induktionsfluss durch den Strom ¢;; im
eigenen Leiter oder durch den Strom 7, von anderen Leitern hervorgerufen,
gilt:

N
— ¢, = Z Ly . (1.12)
k=1

Lj; ist die Eigeninduktivitdt, Lj; die Gegeninduktivitét zwischen dem be-
trachteten Umlauf (Schleife, Masche j) und dem, zum Fluss durch den Um-
lauf beitragenden weiteren N-1 Leitern. Im folgenden gilt: L;; = Lj;.
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1.2 Gekoppelte Induktivititen (Ubertrager)

Lenzsche Regel: Wird durch den magnetischen Flufl eines Primérstromes
(z. B. i3 — ®;) ein Sekundérstrom (iz) hervorgerufen, so erzeugt dieser
Sekundirstrom seinerseits ein magnetisches Feld, dessen Flufi(®;5(i)) dem
des Primérfeldes entgegengerichtet ist.

chS(i 1) chs(i 2)

——— —_—

ui us

Abb. 1.3: Beispiel gekoppelter Induktivitaten.

Der von der Primérschleife erzeugte Flu3 ®; durchsetzt nur mit dem Teil des
Nutzflusses @, die Sekundérschleife. Der restliche Flufl ®,g ist ein Streuflufl

(1)1:(I)1N+(D15- (113)

Der Kopplungsgrad (oder kurz die Kopplung) & ist definiert als

Dy

k=—. 1.14
= (114)

Wird eine Schleife mehrfach gewunden, so multipliziert sich der Flufl mit der
Anzahl N der Windungen. Es gilt dann im verlustlosen Fall (R,, = 0) fiir die
in einer Schleife induzierte Spannung mit Gl. (1.11) fiir i, = 0:

d®, diq

U1<t) = Nl% == Ll% o (115)
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bzw. im Frequenzbereich:

U, = jwLI, (1.16)

lg =0

Als Leerlaufspannung in der sekundéren Schleife (N Windungen) ergibt sich
geméf Lenzscher Regel (vgl. Abb. (1.3))

dP,y (. dd, (. Ly di
LN UL L (O NZk—lﬂ

w(t) = Na—g, dt N dt |,

(1.17)

=0

Aus der Feldberechnung von Spulen ergibt sich der allgemeine Zusammen-
hang N? = LA;' (A}, = Induktivititsfaktor). Bei gleichem Induktivititsfak-
tor fiir beide Schleifen gilt

Ny Ly
— =4/ — 1.18
N, 7, (1.18)
dll dll
(117 = 'LL2 = k\/L L2 L21 dt s (119)
=0

worin die Definition

L21 = L12 =M := k\/ LlLQ (120)

verwendet wurde. Gl. (1.19) lautet im Frequenzbereich
QQ :ju)L21ll . (121)
12:0
Analog ergibt sich im Fall I, = 0 (Beachte zuvor gewéhlte Richtungen fiir

Spannungen und Strome)

Uy = —jwlial, (1.22)

11 =0

und U, = — jwlsl, . (1.23)
11:0

GeméiB Uberlagerungssatz gilt im Frequenzbereich

QQ = ju}Lglll — ju}LQ 12 . (125)
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) Q
u>

Abb. 1.4: Spannungen und Stréme an den gekoppelten Induktivitdten nach
Abb. 1.3.

I

usq

Li-Le Lo-Le

O o O

Abb. 1.5: Stréme und Spannungen fiir die Anordnung in Abb. 1.4

Beachten: Die Vorzeichen von I, I,, U; und U, héngen von der jewei-
ligen Orientierung der Schleifen zueinander und den gewéhlten Pfeilrichtun-
gen ab. Sie sind daher fiir jede Anordnung individuell herzuleiten (Lenzsche
Regel, Verbraucherzéhlpfeilsystem. Tipp: Verbraucher anschliefen, um fest-
zustellen, ob I - R die gleiche Richtung wie die gewihlte Spannung hat) Ein
einfaches Ersatzschaltbild in Abb. (1.5) kann direkt aus den Kopplungsglei-
chungen (1.24), (1.25) angegeben werden. Es hat immer die gleiche Struk-
tur, jedoch hingen die Vorzeichen von der jeweiligen Anordnung ab. Um fiir
die Bestimmung der Vorzeichen nicht immer die Korkenzieherregel an geo-
metrischen Anordnungen durchfithren zu miissen, wird haufig die ,,Punkt-
Konvention verwendet:
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Es gilt: Ein Punkt markiert die Seite von gekoppelten Induktivitéten,
die bei Stromflul in Richtung auf diesen Punkt einen magnetischen Flufl
in gleicher Richtung zur Folge hat (entgegengesetzt dem magnetischen Flufl
aufgrund der Lenzschen Regel).

O O

Abb. 1.6: Zur Definition der Punktkonvention.

Fiir den Ubertrager in Abb. 1.6 gilt dann:

Ein weiteres héufig benutztes Ersatzschaltbild verwendet einen idealen

Ubertrager und transformiert simtliche nicht idealen Elemente auf die
Primaérseite:

"Streuinduktivitat"
O T (2)
oLy I,

U,

%/—/
"Hauptinduktivitat" idealer Ubertrager

N
u:N—l2 |10

Abb. 1.7: Ersatzschaltbild mit idealem Ubertrager.
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Es 1a8t sich identisch aus den Ubertragergleichungen herleiten mit den Defi-

nitionen:
M2

=1-k=1- 1.28
o Tl (1.28)

N
i = F; -0 mit (1.29)

N\? L,
) == 1.30
<N2) 7 (1.30)

Falls nicht zu vernachlissigen (meist im mittleren Frequenzbereich), sind
noch Wicklungswiderstdnde Rcy12 in Reihe zu den Toren (1) und (2) ein-
zufithren. Fiir starke Kopplung gilt £ — 1 = ¢ — 0 und das Ersatzschaltbild
1aBt sich fiir tiefe, mittlere und hohe Frequenzen vereinfachen:

Reu
1
u

Reu oLy
O
Uy Ly U, u U, | Uy U,
O . a [ O

Tiefe Frequenzen Mittlere Frequenzen Hohe Frequenzen
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1.3 Einige Eigenschaften linearer Netzwerke

Voraussetzungen: Lineare oder linearisierte Netzwerke (Kleinsignal),
komplexe (Phasoren) Schreibweise oder Augenblickswerte, stationérer Zu-
stand, sin-formige Quellen gleicher Frequenz.

Knotenspannungsanalyse: Anzahl K Knoten, keine idealen Ubertrager
und Spannungsquellen, N=K-1 unabhéngige Knotengleichungen des zusam-

menhédngenden Graphen.

Es gilt dann fiir alle Netzwerke:

Y] [U] = [I] (1.31)
oder
Y, Y, Y5 U, I Knoten 1
Yo Yo Yo U, I, Knoten 2
Y3 Yg Y U, - I, Knoten 3 (1.32)

Aufbau des Gleichungssystems:

e [Y] Hauptdiagonale: Summe aller Admittanzen, die den jeweiligen Kno-
ten mit allen anderen verbinden. Positives Vorzeichen. Ausnahme: Ge-
koppelte Induktivitédten.

e [Y] Koppeladmittanzen: Y, verbindet Knoten i mit Knoten k. Immer
negatives Vorzeichen.

e [U] Knotenpotentiale: U, ist die Spannung zwischen Knoten i und dem
Bezugsknoten. Richtung von U, weist immer auf Bezugsknoten.

e [I] Urstromquelle: Unabhéngige Stromquellen, die in den jeweiligen
Knoten einspeisen. Positives Vorzeichen, wenn Quellenstrom in den
Knoten hineinflief3t.

Sonderfall: Netzwerk enthiilt nur RLCM Elemente: [Y] = [Y]” d.h. Kno-
tenadmittanzmatrix [Y] ist symmetrisch (Y,; =Y ;).
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Anschauliche Begriindung: Zwischen dem Knoten i und j ist die gleiche
Admittanz wie zwischen dem Knoten j und i. (Admittanz hat die gleiche
Eigenschaft in beiden 'Richtungen’, da sie nicht die Richtung unterscheiden
kann.

Folgerung: Netzwerke aus RLCM Elementen (auch ideale Ubertrager)
sind reziprok. D.h. der Ort von Wirkung und Ursache kann ausgetauscht
werden, ohne dass sich das Verhéltnis von Ursache und Wirkung &ndert,
(Beweis durch Satz von Tellegen).

Beispiel:

@ﬁ

ﬁ@

Abb. 1.8: Beispiel eines linearen Netzwerkes.

Aus den Knotengleichungen fiir die unabhéngigen Knoten (hier 1-3 gewihlt)
folgt unmittelbar nach Umstellen [Y] [U] = [I]:

X1 + XQ + Xﬁ _XQ _X6 Ql _ll
_KQ XQ + Xg + XE) _X?, QQ = ll - 12
_XG _XS XS + X4 + XG Q:’» 0

(1.33)

= [Y] ist symmetrisch, reziprok.
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Wird I; durch eine gesteuerte Quelle ersetzt, z.B.: I; = S(Us — Uy) so ver-
schwindet I; auf der rechten Seite des Gleichungssystems und die Beitrége
der Steuer-Verstiarkung (hier Steilheit S oder g,,) werden mit dem entspre-
chenden Vorzeichen in die Knotenadmittanzmatrix eingetragen:

Y +Y,+Ys+ S -Y, —Ys—S
Y] = Y, - S Y, +Y,+Y, —Y,+S (1.34)
~Y, ~Y, Yy+Y, +Y,
+S 0 -8
Y] =[X]+| -5 0 +5 | . (1.35)
0O 0 O

D.h. zu der symmetrischen Matrix [Y] wird eine unsymmetrische Matrix
[Y'] addiert. Daraus folgt, dass die Gesamtschaltung unsymmetrisch ist und
nicht mehr reziprok!

Die Losung des Gleichungssystems! [Y] [U] = [I] kann bei kleineren Glei-

chungssystemen mit Hilfe der Cramerschen Regel erfolgen:
g = PG Y] Y U] Myn] - [Y])
- Det([Y]) '

Darin sind [Y,] (n=1...N) die Vektoren der Spalten n der Knotenadmittanz-
matrix, [I] ist der Vektor der eingepréigten Urstrome, Det() bezeichnet die

(1.36)

Determinante der Matrix in Klammern. Die Determinante der Zahlers kann
nach der i-ten Spalte entwickelt werden (Laplace’scher Entwicklungssatz):

Soney Dui I,
Det([Y])

mit D,,;: Adjunkte 1.0rdnung.D,,; = (—1)"**. Determinante der Untermatrix
von [Y] durch Streichen der i-ten Spalte und der n-ten Zeile.

U, = (1.37)

!Das inhomogene Gleichungssystem [Y] [U] = [I] ist genau dann fiir jede rechte Seite
[I] eindeutig l6sbar, wenn die Knotenadmittanzmatrix [Y] regulér ist.
(Zeilenzahl[Y] = Spaltenzahl [Y] < [Y] ist quadratisch).
Anschaulich 148t sich dies dadurch erkléren, dass fiir jeden N-dimensionalen Vektor U eine
Lineartransformation durch Y existiert, die U auf I abbildet.
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Anschaulich: Die Spannung am Knoten i ergibt sich aus der Uberlagerung
(Summe) der Wirkung der einzelnen Quellenstréme I, in die N unabhéngigen
Knoten.

1.3.1 Wirkungsfunktion

Betrachtet man die Wirkung von nur einer Quelle (/,, = I) auf nur einen
Knoten (U, = U), dann sind nach Gl. (1.37) alle Spannungen und Strome,
die in der Schaltung auftreten, dem Strom dieser Quelle proportional:

D .
U=—"F——I1=Z7,I=H1I 1.38
Der((yp) + At A )

n und i sind entsprechend der Wahl zu belegen. Die Spannung U beschreibt
hier die Wirkung, die eine Ursache (Quellenstrom I) hervorruft. Die dabei
auftretende allgemeine Proportionalitdtskonstante H (hier speziell Z) wird
Wirkungs- oder Systemfunktion genannt. Analog der hier gezeigten Herlei-

tung fiir eine Impedanz-Wirkungsfunktion lassen sich ebenso Wirkungsfunk-
tionen:

|I'\4

U,

I
H== H=2 H= 1.39
—_ Q? —_ i]-’ —_ Ql ( )
mit den gleichen Eigenschaften herleiten:
WIRKUNG
IRKUNGSFUNKTION = ————— - 14
WIRKUNGSFU O URSACHE (1.40)

Die Wirkungsfunktionen gehen immer durch Determinanten-Bildung aus der
Koeffizientenmatrix (hier: Knotenadmittanzmatrix) hervor. Jedes Element
der Determinanten hat die Form: G + sC + i mit s = 0 + jw. Die Deter-
minante besteht also aus Produkten solcher Terme. Negative Potenzen von
H in s konnen immer durch Multiplikation von Zihler und Nenner mit s
in einer geeignet hohen Potenz eliminiert werden. Damit 148t sich fiir die
Wirkungsfunktion allgemein schreiben:

A S™ + pp18™ 4+ .+ ag
bys™ + b1+ ...+ by

H(s) = (1.41)
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Da ein Polynom n-ter Ordnung genau n-Wurzeln hat, konnen die Zahler- und
Nennerpolynome der Wirkungsfunktion in Faktoren zerlegt werden:
I (s — Sni)

H?:1 (5 = spn) .

(s — $n1)(8s — Sn2) -+ (8 — Spm)

(s = 5p1)(5 — Sp2) - .- (5 — Spn)

H(s) = Hy — H, (1.42)

Gl. (1.42) nennt man Produktdarstellung der Wirkungsfunktion. Fiir physi-
kalische Systeme gilt: m < n; H(s) reell und rational in s. Darin sind:

e s, (i =1...m) die Nullstellen des Z&hlerpolynoms

e s, (i =1...n) die Nullstellen des Nennerpolynoms, bzw. die Pole der
Wirkungsfunktion

unter der Voraussetzung, dass H(s) irreduzibel ist, d.h. dass keines der s,;

gleich einem der s,; ist. In diesem Fall bezeichnet man die gréiere der beiden
Zahlen m,n als den Grad von H(s).

Wichtig: Die Wirkungsfunktion einer linearen Schaltung ist von hoher Be-
deutung. Sie beschreibt das System beziiglich der Wirkung auf eine gewéhlte
Anregung (Ursache) vollstindig. Bekanntestes Beispiels von Wirkungsfunk-
tionen sind die Vierpolparameter (genauer: Zweitor) der verschiedenen Ma-
tritzen ([Y], [Z], [H], [G]). Anhand der Herleitung lésst sich einfach erkennen,
dass alle Wirkungsfunktionen einer Schaltung die Determinante ihrer Koeffi-
zientenmatrix als Nennerpolynom haben. Die Pole aller Wirkungsfunktionen
einer Schaltung sind damit identisch. Hierauf wird bei der Analyse der Sta-
bilitat zuriickgegriffen.

1.3.2 Verlustleistung von n-Polen

Wegen des Satzes iiber die Erhaltung der Energie ist die gesamte Energie in
einem abgeschlossenen System gleich Null. In einem beliebigen Netzwerk mit
7 Zweigen gilt daher (im Zeit- und Frequenzbereich):

z z VA
0=> wi.=» P.=) (Po.+Py.). (1.43)

z=1 z=1 z=1
Darin ist uz die Spannung iiber einen Zweig, ¢, der Strom in dem Zweig. P,
ist die Verlustleistung des Zweiges. Sie setzt sich zusammen aus der Leistung
einer sich u.U. in dem Zweig befindenden Quelle Py, (Verlustleistung
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negativ) und der Verlustleistung Py, der Verbraucher in dem Zweig.

Gedankenexperiment: Alle Urquellen des Netzwerkes sollten als Stromquel-

len vorliegen (Vorgehen zur Umwandlung von Spannungsquellen wie bei der
Knotenspannungsanalyse). Samtlich Urquellen des Netzwerkes werden (unter
Beibehaltung von Topologie und Werten) in einen eigenen N-Pol gelegt, das
restliche Netzwerk befindet sich in einem zweiten N-Pol (vgl. Abb. 1.8). Es
gilt dann fiir die Verlustleistung des Urquellen n-Pols:

k
Py=) Py (1.44)
v=1

mit k = Anzahl aller Urquellen.

s N

\

Abb. 1.9: Aufspaltung eines linearen Netzwerkes in ein Quellen- und ein
Verbraucher N-Tor.

Abbildung (1.9) zeigt ein abgeschlossenes System, mit N Verbindungsknoten,
in dem gilt: Y P =0.
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Jede Stromquelle 1&8t sich identisch in zwei, gegen ein beliebig wéhlbares
Potential ¢, stromende Stromquellen umwandeln:

P
O
) iy
ly 4®—>—Q
m m
@ P
"y (==>¢ ~ s
Pn
n
n
iv

Py==Uy i, L —¢—O
o\—/
[0

Abb. 1.10: Umwandlung einer potentialungebundenen (‘floating‘) Quelle in
zwei Quellen mit Potentialbezug ¢,,.

In Abbildung (1.10) gelten folgende Beziehungen:

P, =Py + Py . (1.45)
= - (¢m - ¢x) iu - (¢x - ¢n) iu y (146)
Py = - (¢m - ¢n) il/ . (147)

D.h. die Leistung der Quelle ist unabhingig von der Wahl von ¢,. Damit
kénnen samtliche Quellen des linken n-Pols identisch in die Darstellung mit
Potentialbezug umgezeichnet werden.
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& (D

® U

im @,
@« beliebig 0—(%%

?

Y (Y) Y o, beliebig

Abb. 1.11: Umgewandelter Quellen-N-Pol mit Bezugspotential ¢,.

Die in dem Urquell N-Pol erzeugte Leistung ist die Summe der Leistungen
der N einzelnen Quellen

N
PQ = — Zuy’iy .
v=1

Da Z]VVZI I, = 0 (Uberknoten) kann ¢, beliebig gewihlt werden. Wird
¢, = ¢, gewdhlt, ergibt sich:

N
PQ:_Z lel iy (148)
als die Summe der abgegebenen Leistung. Darin sind die ¢, die Knotenpo-

tentiale des Netzwerkes an den Knoten, an denen Stromquellen angeschlossen
sind. Wegen Py + Py = 0 ist damit die Verlustleistung des passiven N-Pols:

- - P, (1.49)

Py =Y ¢, . (1.50)
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Beispiel: Verlustleistung eines Transistors:

Py = ¢pip+opis+ dcic
Uberknoten: —ig = ig + ic
Py = (¢ — ¢gr)ip + (¢c — dp)ic
¢ — ¢r = Upg
¢c — ¢p = Uck

Py =Upgip + Uck ic
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2 Anmerkungen zur Entwicklung elektroni-
scher Schaltungen

Es st wichtig darauf zu achten, dass die
Bezeichnungen Entdeckungen erleichtern. In
wundervoller Weise kann man so die Arbeit
des Geistes reduzieren.

Gottfried Wilhelm Leibniz (1646-1716)

Elektronische Schaltungen sind in der Praxis oft sehr komplex aufge-
baut. Ihr Umfang geht in der Regel weit iiber die hier behandelten einfachen
Grundschaltungen hinaus. Hinzu kommen eine Vielzahl von Optimierungs-
und Qualitétskriterien, die der Entwickler bei seiner Arbeit beriicksichtigen
muss. Fiir einen Verstérker orientiert sich die Entwicklung u.a. an der Opti-
mierung von Kriterien wie:

e Ein- und Ausgangsimpedanz, Anpassung, Reflektionsfaktor,

e Grenzfrequenzen, Frequenzgang, Phasengang, Gruppenlaufzeit,

Minimale- maximale Eingangsspannung (Dynamikbereich),

Linearitat, Klirrfaktor, 1dB Kompressionspunkt,

Offsetspannung,

Temperaturdrift, minimale-, maximale Temperatur,
e Stabilitét, Riickwirkung (Entkopplung),
e PSRR (Power Supply Rejection Ratio), CMRR ...

Fiir jedes dieser Kriterien kann die Schaltung mit den bekannten Methoden
der Netzwerktheorie unter Zuhilfenahme der mathematischen Beschreibung
der Bauelementeeigenschaften in dem jeweiligen Betriebsbereich analysiert
werden. Oft ergeben sich schon bei kleineren Schaltungen komplizierte Aus-
driicke die zwar ausgewertet, aber nur schwer oder gar nicht interpretierbar
sind.
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In diesen Fillen ist es dem Entwickler nicht mehr mdglich, den un-
tersuchten Sachverhalt in einer einfachen Modellvorstellung zu erfassen.
Ein Gefiihl fiir die ermittelte Aussage und damit auch ein Gefiihl fiir die
zu entwickelnde Schaltung kann nicht aufgebaut werden. Damit gibt man
unweigerlich das méchtigste Instrument der Schaltungsentwicklung auf: die
Intuition. Ohne Intuition kénnen auch Kreativitdt und Phantasie nicht
zielgerichtet eingesetzt werden und der Entwickler ergibt sich der Ubermacht
der Formeln und Daten.

Doch wie soll eine Schaltung dann gleichzeitig fiir alle Kriterien optimiert
werden? Neben der Abhéngigkeit der Schaltungsparameter von einzelnen
Optimierungskriterien muf dafiir zusétzlich die Abhéngigkeit der einzelnen
Kriterien voneinander bekannt sein. Eine Abhilfe mochte hier die moderne
EDA (Elektronik Design Automation) Software anbieten (Software-Pakete
(Frameworks) z.B. von Cadence oder Mentor). Sie erlauben die zu entwi-
ckelnde Schaltung einzugeben und die meisten Kriterien in Abhéngigkeit
verschiedener Parameter als Ergebnis von Simulationsdurchlaufen darzustel-
len.

Die Nachteile einer solchen -zugegeben bequemen- Vorgehensweise
sind betrachtlich. Zum Einen muss die Schaltung bereits bekannt sein um
analysiert zu werden. Daher kann nur die Wirkung von Anderungen der
Bauelementewerte ermittelt werden. TopologieAnderungen sind natiirlich
moglich, setzen aber wieder ein Verstdndnis der Schaltung voraus um
zielgerichtet eingesetzt werden zu konnen. Zum Anderen liefert eine Compu-
tersimulation immer nur eine Antwort auf genau das, was eingeben wurde.
Alternativen oder Varianten kénnen so nicht ermittelt werden.

Der grofite Nachteil einer Computersimulation ist aber, dass sie immer
(von Konvergenzproblemen bei der Losung der Koeffizientenmatrix abgese-
hen) ein Ergebnis liefert. Den Sinn oder Unsinn des Ergebnisses muss der
Entwickler genau {iberpriifen. Das geht aber nur, wenn er schon vor dem
Start der Simulation eine Erwartung an das Ergebnis hat. Wenn nicht, wird
er das Ergebnis als Das Ergebnis hinnehmen. Die iibliche Begriindung fiir
solcherart gewonnene Ergebnisse lautet dann in etwa ... das kam halt in
der Simulation heraus®.
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Dem Entwickler wird hiermit mit Nachdruck geraten, vor dem Start ei-
ner Simulation zunichst durch einfache Uberlegungen eine Erwartung fiir
das Ergebnis herzuleiten. Entspricht das Ergebnis dieser Erwartung, kann
es (mit Vorsicht) akzeptiert werden. Entspricht es nicht der Erwartung oder
kommen Zweifel auf, ist es angeraten, die Simulation beziiglich der Ein- und
Ausgabeparameter sowie die Simulatoreinstellungen zu verifizieren. Natiirlich
sollte auch der Erwartungswert iiberpriift werden. In jedem Fall sollte nur
mit dem Ergebnis weitergearbeitet werden, wenn Simulation und Erwartung
iibereinstimmen.

Diese Vorgehensweise hat sich in der Praxis als iiberaus effektiv erwie-
sen. Die Herleitung der Erwartung (investierte Zeit), verhilft dem Entwickler
Intuition und Erfahrung zu mehren. Durch die Uberpriifung der Ergebnisse
sinkt die Fehlerquote und damit die Kosten fiir Uberarbeitung/Neuentwick-
lung der Entwicklung.

Wie kann also eine Erwartung fiir eine Ergebnis erlangt werden? Die
Antwort lautet intuitive Schaltungsentwicklung. Das prinzipielle Vorgehen
hierfiir beruht auf einfacher Modellbildung, wie sie in &hnlicher Form iiberall
in der Elektrotechnik angewandt wird. Z.B. denkt beim Betrachten einer
Schaltung mit Transistoren kein Schaltungsentwickler mehr iiber Diffusion
von Ladungstragern in der Basis nach. Ebenso denken Entwickler von
Digitalschaltungen nicht mehr iiber Transistoren in ihren Logik-Gattern
nach (und schon gar nicht iiber Diffusion).

Die intuitive Schaltungsentwicklung fasst die wesentlichen Zusammen-
hénge, Eigenschaften und Beobachtungen auf der Schaltungsebene in Mo-
dellen zusammen und verwendet diese fiir die Entwicklung und Optimierung
der Schaltungen. Unter Modell ist bei der intuitiven Schaltungsentwicklung
nicht nur die elektrische Ersatzschaltung sondern jede Art von schematischer
Beschreibung zu verstehen. So ist z.B. die Beschreibung:

Eingangsstrom I, steigt = Spannung an Ry steigt = Basis Emmitterspan-
nung sinkt = Kollektorstrom sinkt = Kollektorpotential steigt = Basispo-
tential steigt (solange bis Gleichgewichtszustand)

kurz: I, T:> URF T:> Uk l:> [C l:> URC l:> Uk T<:> Upg = const .

ein gut geeignetes intuitives Klein- und Grofisignal-Modell zum Versténdnis
der Transimpedanzstufe in Abb.(2.1).

Zur Forderung und Schulung der intuitiven Modellbildung wird im weite-
ren Verlauf neben einer genauen aber leider meist unhandlichen Herleitung
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und Darstellung von Eigenschaften und Sachverhalten auch von der Bildung
intuitiver Modelle Gebrauch gemacht. In Vergleich mit der genauen Darstel-
lung kénnen so auch die Grenzen der einfacheren Modelle ermittelt werden.
In diesem Zusammenhang werden auch Naherungen eingefiihrt deren Giiltig-
keitsbereich bei der Anwendung zu beachten und zu hinterfragen ist. Es sei
jedoch darauf hingewiesen, dass iibertriebene Genauigkeit bei der Schaltungs-
entwicklung aufgrund der Toleranzen der verwendeten Bauelemente meist
nicht sinnvoll ist (Ingenieurméfliges Vorgehen).

Abb. 2.1: Transimpedanzstufe zur Erlduterung der intuitiven
Schaltungsanalyse.
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3 Klassifizierung von Verstirkern

Einleitung

Was ist ein Verstéirker: Schaltung mit einem oder mehreren aktiven Bau-
elementen (i.d. Regel Transistoren), mit der Eigenschaft, ein eingangsseitig
eingespeistes Signal (Quelle) am Ausgang in vergroferter (manchmal auch
gewandelter) Form einem Abnehmer (Last, Wandler, Senke, ... — Wirkung)
zur Verfiigung zu stellen.

Aus dieser Formulierung wird unmittelbar ersichtlich, dass die grundlegende
Eigenschaft eines (linearen) Verstirkers durch die Wirkungfunktion

Ausgangs(signal)grife

Wirkungs funktion = (3.1)

Eingangs(signal)grofe

beschrieben wird.
Zur Klassifizierung von Verstédrkern konnten die verschiedensten Kriterien
herangezogen werden. Die hiufigsten sind:

e Physikalische Reprisentation des Signals

— Spannungsverstéarker,
— Stromverstéarker,

— Leistungsverstarker.
e Bei der Aussteuerung genutzter Bereich der Ubertragungskennlinie

— Kleinsignalverstérker,

— Grofisignalverstéarker.

e Bandbreite der Signaliibertragung

— Schmalbandverstérker (HF, ZF) :

Eine absolute Zahl, bei welcher Frequenz HF (Hochfrequenz) be-
ginnt und wo ZF (Zwischenfrequenz) endet, 148t sich nicht an-
geben, da von System zu System unterschiedlich (z.B. Handy ~
1GHz, Car Radar > 70 GHz, Radio ~ 100 MHz). Bei abwirts
mischenden Systemen gilt aber immer fzr < fyp.

— Breitbandverstarker

« Hochfrequenz(HF)-Verstarker
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Kleinsignal

ein

~

Grof3signal

Abb. 3.1: GroB- und Kleinsignalaussteuerung (Signale miissen nicht
symmetrisch zum Nullpunkt liegen).

IHG 2|4 Schmalbandverstarker
Gleichsp.— ZF.—Verst. HF-Verst.
Verst.
0 fze s
-— - f
1 >> fﬂz >> f_HF B B
B B

Abb. 3.2: Definition der Bandbreiten bei Schmalbandverstiarkern.

+ Niederfrequenz(NF)-Verstérker



Kapitel 3: Klassifizierung von Verstéarkern 24

 (Operationsverstérker)

[H( 2mt f)j DC-Kopplung
" AC-Kopplung Bur > By
Y~ U . _HF
NF T
-~ \
\
\
\
ol B, ~ o
-< 8. >

Abb. 3.3: Frequenzband Schmalbandverstérker.

Auch hier 148t sich keine Zahl angeben, wo der Niederfrequenz-
bereich endet und der Hochfrequenzbereich beginnt. Die Unter-
scheidung ist eher systembedingt und spiegelt die Gesichtspunk-
te und Kriterien des Entwicklers wider unter deren Mafigabe der
Verstérker entwickelt wurde. Gesichtspunkte bei der Entwicklung
von HF-Verstirkern sind z.B.:Reflektionsfaktor, Leitungstransfor-
mation, Skin Effekt, Abstrahlung, induktive parasitdre Elemente,
magnetische Kopplung, Abstrahlung.

Wichtig: Breitbandverstéarker gibt es mit und ohne Gleichspan-
nungskopplung. Ohne Gleichspannungskopplung wird die Gleich-
spannungskomponente des Eingangssignals nicht {ibertragen und
der Verstéirker hat eine untere Grenzfrequenz (i.d. Regel Hz ...
kHz Bereich). Bei zu hoher unterer Grenzfrequenz kommt es ins-
besondere bei der Ubertragung von Datensignalen mit lingeren 0-
oder 1-Folgen zu Fehlern in der nachfolgenden Verarbeitung der
verstéarkten Signale.

Entsprechend der vorangegangenen Definition zéhlt auch der Ope-
rationsverstirker zu den Breitbandverstarkern. Er ist gleichspan-
nungsgekoppelt und wird eher im Niederfrequenzbereich betrie-
ben, obwohl es schon Operationsverstiarker in Sonderanwendungen
bis zum GHz-Bereich gibt.

— Gleichspannungsverstéarker
Gemeint ist hier nicht, dass nur f = 0 iibertragen wird, denn dann
konnte niemals die verstiarkte Spannung (oder Strom) einen ande-
ren Wert annehmen.
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Der Begrift ,Gleich® driickt vielmehr aus, dass sich die zu
verstiarkende Grofle so langsam dndert, dass der Verstirker hin-
sichtlich dieses Signals als quasistatisch betrachtet werden kann.
Typische Anwendung von Gleichspannungsverstérkern ist z.B. pV
und mV Eingang vom Spannungsmefgeriten (Multimeter). Man
findet in breitbandigen gleichspannungsgekoppelten Prézisions-
verstirkern héufig auch eine Kombination aus einem Gleichspan-
nungsverstirker und einem nicht gleichspannungsgekoppelten (ac
coupled) Breitbandverstérker (sog. Hybridverstérker)

— %

o0—e

=

Abb. 3.4: Prinzipschaltung eines Hybridverstérkers.

>

Abb. 3.5: Schaltungssymbol Hybridverstérker.

Durch die Aufteilung von Gleich- und Wechselspannungspfad
kénnen die beiden Verstirker besser fiir ihre jeweiligen Aufga-
ben optimiert werden. Kompromisse in der Optimierung wie bei
der Verwendung nur eines Verstéarkers kénnen vermieden werden
(Optimierung: Gewinnen von Freiheitsgraden).
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e Lage des Arbeitspunktes(AP) im Steuer-Kennlinienfeld des Tran-
sistors

— A-Verstdrker: Der AP liegt i.e. in der Mitte des linearen Kennli-
nienteils (Linearverstérker)
— AB-Verstérker: Der AP ist in der unteren Kennlinienhalfte

— B-Verstérker: Der AP ist im unteren Kennlinienknick (Gegentakt-
verstérker)(Gleichrichtung)

— C-Verstérker: Der AP im Sperrbereich der Kennlinie (Impulsge-
nerator oder HF-Sendeverstérker)

Ic lc

A
A A
A
AB
AB
NGBS o« | o
UB UCE C B UBE

Abb. 3.6: Lage des Arbeitpunktes fiir verschieden Verstérkertypen. Links:
Ausgangskennlinienfeld, rechts: Steuer-Kennlinie zur Definition des
Arbeitspunktes.

Genauere Definition der Betriebsart iiber den Stromflu3winkel:

lCA o)

Man sagt auch ,Der Verstirker/Transistor arbeitet in A, B, AB, oder
C-Betrieb®.
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4 Einstellung und Stabilisierung des Arbeits-
punktes

4.1 Berechnung des Arbeitspunktes

Was ist ein Arbeitspunkt? Unter dem Arbeitspunkt versteht man den
Punkt auf den Kennlinien eines Bauelementes, in dem es sich im Ruhezustand
(ohne Anregung, ohne Signal) befindet.

Fiir einen Bipolartransistor ist der Arbeitspunkt durch Angabe des Para-
metersatzes {Ig, Ugp, Ic, Ucg} eindeutig bestimmt (in integrierten Schal-
tungen muf} zuséatzlich noch die Kollektor-Substrat-Spannung festgelegt wer-
den). Meist stellen sich durch die Wahl eines Steuerparameters (/5 oder Ugg)
aufgrund der Beschaltung des Transistors die restlichen Parameter automa-
tisch ein.

Aufgrund seiner Definition ist die Analyse des Arbeitspunktes eine stati-

sche bzw. quasistatische Analyse im Grofisignalbetrieb des Transistors (nicht-

lineare Gleichungen). D.h. die beziiglich des Arbeitspunktes zu analysierende
Schaltung kann vereinfacht werden, indem:

e Kapazititen als Leerlauf (Z = lim —5 — 00),
w—

e Induktivitdten als Kurzschlu(Z = lim wL — 0),

w—>

e Signalstromquellen als Leerlauf (vgl. Abb. 4.1) und

e Signalspannungsquellen als Kurzschluf (vgl. Abb. 4.1) (evtl. vorhande-
ne Gleichspannungsanteile miissen jedoch beriicksichtigt werden)

beriicksichtigt werden.

1 — | |r g@ R

Lo

Abb. 4.1: Vereinfachungen von Schaltungen fiir statische Betrachtung im
Arbeitspunkt.
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Beispiel: Sowohl fiir die Emitterschaltung (Abb. 4.2(a)) als auch fir die
Basisschaltung (Abb. 4.2(b)) ergibt sich die gleiche vereinfachte Schaltung in
Abb. (4.3(a)) fiir die Analyse des Arbeitspunktes.

Cke Rc R

A
Uo

|~

J
(a) Emitterschaltung (mit Gegenkopplung). (b) Basisschaltung mit induktivem Koppel-

bandfilter am Ausgang.

Abb. 4.2: Beispiele von Schaltungen zur Analyse des Arbeitspunktes.

Rlﬁ Rc
Ic
IB
o > Uce
) C) Uo Uo/R1 Ig
RZQ Re R1| [R2 RE

(a) Statisches Ersatzschaltbild der (b) Interpretation des Eingangskrei-
Schaltungen in Abb. 4.1. ses als innenwiderstandsbehaftete
Stromquelle.

Abb. 4.3: Ersatzschaltungen zur Arbeitspunktanalyse.

Die Maschengleichung fiir den Ausgangskreis kann aus Abb. (4.3(a)) di-
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rekt angegeben werden:
Uo = Rclc +Ucg + IgRE

Durch Einsetzen von Gl. (4.1) in (4.2) ergibt sich die erste Bestimmungsglei-
chung fiir die Schaltungsparameter im Arbeitspunkt:

Uo = RE]B + (RC + RE)IC + UCE . (43)

Die Groen Ip und I in Gl (4.3) sind iiber die Stromverstirkung [, des
Transistors verkniipft (Anm.: 1 < G, ~ 100)):

[C - BOIB . (44)

Auch die Gleichung fiir den Eingangskreis 148t sich unmittelbar hinschreiben,
wenn Uy mit Ry, wie in Abb. 4.3(b) gezeigt, als innenwiderstandsbehaftete
Stromquelle interpretiert wird:

Us R Ry

— —Ip)| =——=Upp+ IgRg. 4.5
(R1 B>R1+R2 BE + lghE (4.5)
Einsetzen von Gl. (4.2) fiir /5 und Umformen liefert die zweite Bestimmungs-
gleichung fiir die Arbeitspunktparameter Iz, I und Ugg mit den Elementen
des Eingangskreises

R1+R2 R1+R2 R1+R2
JE I c+
Ry Ry Ry

Zwischen Basisstrom und Basis-Emitter Spannung herrscht ein nichtlinearer

Zusammenhang, der allgemein aus dem Ebers-Moll-Ersatzschaltbild des npn-
Transistors in Abb. (4.4) hergeleitet werden kann:

Uk
IF:IES <6 Ur —1)

Ip = Ir — Aglpg (4.7)

Upc
Iszcs(eUT —1) .

Fiir den normal aktiven Bereich (BE-Diode leitet, BC-Diode sperrt) verein-
facht sich Gl. (4.7) zu

UBE
]E:IF:]ES(e Ur —1) (48)
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0©

Abb. 4.4: Ebers-Moll Ersatzschaltbild eines npn-Transistors.

(25°C...100°C) wird Ig in guter Niherung

U
Ip ~ Ig e Ur (Is statt Igs zur verkiirzten Schreibweise) — (4.9)

und damit mit Gl. (4.4) fiir den Basiskreis

1 UBE

- Igelr | 4.1
1+5 5" (4.10)

Einsetzen von Gl. (4.10) in Gl. (4.6) fithrt zu keiner expliziten Losung auf-

Ip

grund der Exponentialfunktion 2. Eine Losung fiir den gesamten Quadranten
des Ausgangskennlinienfeldes liefert das Eintragen der Steuer- und Lastge-
raden in die zugehorigen Kennlinienfelder: Gl. (4.4) in (4.3), bzw. Gl. (4.4)
in Gl. (4.6) liefert nach Umstellen:

Uy —U, Uy —U,
I — 0 CE ~ 0 CE (4.11)
Re + Rg (1 + %) R+ R |55
R R
Iy — —mrmr = Ure g Us — Une (4.12)
RI?ZrR}%Q + (1 + ﬁO) RE RI?Jrngz + ﬁORE Bo>1

2 Auch eine Reihenentwicklung der Exponentialfunktion fiihrt zu keinem anwendbaren

10
Ergebnis, da die ersten Glieder (bis ca. (%) /10!) vernachléssigbar sind (fiir UUL;E ~ 30

werden die Glieder %2, . % benotigt!)
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Io

S ®
\
\
! L T
Ugeo Uge Ucko Uce
(a) Eingangskennlinie  mit (b) Ausgangskennlinienfeld mit Lastgerade.
Steuergeraden.

Abb. 4.5: Graphische Bestimmung des Arbeitspunktes mit Hilfe der
Transistorkennlinienfelder.

Unter der Anm. 3y = const. liefert der Schnittpunkt von Steuergeraden und
Eingangskennlinie (A) den Basisstrom Ipy im Arbeitspunkt (Ruhestrom).
Der Schnittpunkt (B) der zu Ipy gehérenden Ausgangskennlinie mit der Last-
geraden (B) liefert die entsprechenden Ausgangsgrofien Iy und Ucgyp.

Ist kein Kennlinienfeld verfiighbar oder geniigt eine N&herungslosung, fiihrt
folgender Losungsweg weiter:

1. Bilde mit Gl. (4.11) und (4.12)
Ic = Bolp (4.13)

2. Gl. (4.13) enthilt Usp und Upg als Unbekannte. Umstellen nach Ucg
liefert

fis UO - UBE
Ucp = Us — Bo(Re + Rp) 52
d 0 = ol 2 —Rfﬁ% + GoRE

(4.14)

Upp kann in erster Ndherung als konstant (0,7...0,8 V) angesehen wer-
den. Fiir ein bekanntes 3, la8it sich damit eine Naherungslosung fiir Ugsp
berechnen.

Intuitive Losung:
1. 60>>1:>IE%107

2. Ugpg = const. = 700mV,
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U
3. R1+OR2 > ]B’

= Spannung an Ry: Uy = Uoﬁ (unbelasteter Spannungsteiler),

= Spannung an Rg: U = Uy — Upg,

= Strom durch I = g—’;,

= Spannung an R¢: Ug = Relg,
=Ucg =Uy—Ug — Ugc.
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4.2 Einfluss der Temperatur auf den Arbeitspunkt
(AP)

Die Temperatur des Transistors kann sich entweder durch duflere Einfliisse
dndern (Umgebungstemperatur) oder durch die in Warme umgesetzte Ver-
lustleistung. Die Verlustleistung des Transistors ergibt sich (vgl. Einfiihrung
zu Berechnungsverfahren) im statischen Fall (Arbeitspunkt) zu:

Py=IgUgg+1IcUcp ~IcUcg . (415)

Um die thermische Stabilitdt der Schaltung zu untersuchen, betrachten wir
die Anderung der Verlustleistung mit der Temperatur. Aus Gl. (4.15) ergibt
sich aufgrund der Temperaturabhéngigkeit von I und Ugg:

dPy dl¢ dUck

- = I .

a7~ arler ey
Die Gleichung fiir den Ausgangskreis des Transistors lédsst sich fiir alle Grund-

(4.16)

schaltungen in der Form:

Uop+1c Y R=Uy ° (4.17)

Lastgerade; Up=V ersorgungsspannung

schreiben (vgl. Kapitel Arbeitspunkt). Fiir das Beispiel der mit Ry gegenge-

koppelten EGS ergibt sich Y~ R = R + R¢ (R Lastwiderstand). Differen-
tiation nach T und einsetzen in Gl. (4.16) liefert:

dPy dlc
= — -1 . 4.1
a7~ ar Uer 2B (4.18)
Zur Auswertung von Gl. (4.18) miissen wir den Temperaturkoeffizienten %

des Kollektorstroms kennen, den wir im folgenden herleiten. Um eine Dar-
stellung des Temperaturkoffizienten in Abhéngigkeit der Steuergréfie Ugp(T)

UBE(T)
zu bekommen, schreiben wir wegen Io ~ I,(T)e U™ fiir I¢:
Ie = 1c(T, Upp(T)) = Ic(p1 (1), p2(T)) - (4.19)

Mit Hilfe der Kettenregel fiir zusammengesetzte Funktionen ergibt sich dar-
aus formal der Temperaturkoeffizient des Kollektorstroms:

32 R ergibt sich aus der Summe aller, in der Masche von Ucp und Uy liegenden
Widerstéande
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dlo  9IodT 9lp dUpg

= 4.20
aT oT dT+8UBE aT (4.20)
mit:
Ole _Ic _ g
dUpg Ur
wird aus Gl. (4.20)
I I I d
dlo _dlg 4+ lo dUss (4.21)
dT AT |y, —const Ur dT
S,Steilheit
Mit:
I kT
UBE ~ UT n —C; UT = — (422)
Is q
und
I ~n2 ~ T3 e 71" (4.23)
148t sich mit der Definition der Bandabstandsspannung
1 dW,(T)
T):= - T)-T —2 4.24
01—+ (W) -1 ) (4.24)

die Abhéngigkeit des Kollektorstroms von der Temperatur bei konstanter
Basis-Emitter-Spannung berechnen (Ubung 2). Es ergibt sich mit Gl. (4.22),

(4.23) und (4.24) unter der Bedingung Upp = const. (genauer 4922 < Yne):

S
= 7 (8Ur + Uy — Upp) (4.25)

dlc
dT

Upg=const.

Diese Bezichung eingesetzt in Gl. (4.21) liefert den Temperaturkoeffizienten

des Kollektorstroms bei temperaturabhingiger Basis-Emitter-Spannung;:
dlo S Ic dUpg

Mit der ermittelten Abhéngigkeit des Kollektorstroms von der Temperatur

(4.26)

sind wir jetzt in der Lage Gl. (4.18) auszuwerten. Ohne Kompensationsmaf}-
nahmen folgt nach Gl (4.25) fiir Ugp = const. = %< > 0. Die Verlustleis-
tung nimmt dann nach Gl. (4.18) mit steigender Temperatur ab unter der

Bedingung;:
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Ucp <Y Rlc. (4.27)

Durch Vergleich dieser Forderung mit Gl. (4.17) ergibt sich die Dimensionie-
rungsvorschrift fiir Temperaturstabilitét:

o/
Ucp < 70 <Y RIc. (4.28)

Diese Ungleichung wird auch das “Prinzip der halben Versorgungsspannung*

genannt.

Bei einer Dimensionierung nach dieser Vorschrift fithrt ein Anstieg von I¢
(zusammen mit der damit immer verbundenen Reduktion von Ugg) immer
zu einer Reduktion der Verlustleistung und damit zu einer Reduktion der
Temperatur des Transistors.

Wird diese Forderung nicht erfiillt, steigt ohne zusétzliche Kompensati-
onsmafinahmen der Kollektorstrom und die Verlustleistung solange an,
bis Gl. (4.28) wieder erfiillt ist (thermische Instabilitét). Ist der Transis-
tor fiir die gestiegene Verlustleistung nicht ausgelegt, kann er zerstort werden.

Die Zusammenhinge sollen anschaulich anhand des Ausgangskennlinien-
feldes in Abb. (4.6) erliutert werden. Zusétzlich zur Lastgeraden sind
Hyperbeln mit Py = I Ucp = const. eingezeichnet. Eine Hyperbel und die
Lastgerade haben entweder keinen, einen oder zwei gemeinsame Punkte:

gemeinsame(r) Punkt(e) <= Ucp + > R Ic = Uy
Py =const
U — > R=U, 4.29
CE t+ UCE Z 0 (4.29)
= U, —%i\/ ~Py Y R. (4.30)
CE 9 \% .

Aus Gl. (4.30) ergibt sich genau ein gemeinsamer Punkt in Ucp = % fiir

(3 =P 2R

Anhand der Abbildung ldsst sich anschaulich erkennen, dass ausgehend von
Ucp = Uy mit steigendem I(T") die Verlustleistung zunéchst steigt. Nach
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Lastgerade
Uce*lc 2R =Ug
Hyperbeln
P, = const.
U U U
% 0 CE

Abb. 4.6: Ausgangskennlinienfeld des Transistors mit Kurven konstanter
Verlustleistung.

dem Maximum im Punkt Ugsg = % sinkt die Verlustleistung wieder.

Das “Prinzip der halben Versorgungsspannung“ beruht also darauf,
dass der Transistor im thermisch instabilsten Punkt des erlaubten Bereiches
(bei %) bereits die maximale Verlustleistung besitzt. Bei einer weiteren
Erhohung von [o durch steigende Temperatur, nimmt die Verlustleistung

und damit T wieder ab (Gegenkopplung). Die Schaltung ist somit thermisch
stabil.

Thermische Stabilitét lasst sich auch ohne das Prinzip der halben Versor-
gungsspannung erreichen. Dazu geniigt es, die Temperaturabhédngigkeit von
Ic durch geeignete Steuerung (Einstellung) von Ugg(T) zu beseitigen?.
Wegen Gl. (4.17) ist dann auch Ugg keine Funktion der Temperatur und Py
(Gl. (4.15)) bleibt konstant.

dlc.

7 wodurch sich

Gewiinscht ist daher ein konstantes (oder abnehmendes)
aus Gl. (4.26) ergibt:

4Prinzipiell kommt auch eine Steuerung iiber 3y in Frage. Wegen der starken Exem-
plarstreuung von [y ist jedoch davon abzuraten.
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d[c T dUBE Ug_UBE
— < 0 & —— > 34+ — 4.31
aT — Up dT — + Ur ( )
0
<

umstellen liefert die Vorschrift fiir einen mit der Temperatur abnehmenden
oder konstanten Kollektorstrom

d Ugg 1
Vst < L (3Ur + Uy~ Usp) (4.32)

Der Ausdruck auf der rechten Seite entspricht genau dem Temperaturgang
der Basis-Emitterspannung, die sich ebenfalls mit Gl. (4.22), (4.23) und
(4.24) fiir konstanten Kollektorstrom berechnen 1a8t:

dUpg
dr

1
= —7(38Ur + Uy = Upp) . (4.33)

Io=const.

Indem wir die rechte Seite von Gl. (4.32) durch Gl. (4.33) ersetzen, ergibt
sich:

dUpgp _ dUpg
dar — dT

Io=const.
D.h. fiir einen mit steigender Temperatur konstanten oder fallenden Kol-
lektorstrom mufi die Abnahme der an den Transistor im Arbeitspunkt
angelegten (=eingeprigten) Basis-Emitterspannung gleich oder grofler der
Abnahme der Basis-Emitterspannung iiber der Temperatur bei konstantem
Kollektorstrom sein.

Beispiel : T = 300K, U,(300K) = 1,205V, Upg ~ 800 mV, Uy = 26 mV

aus Gl. (4.33) folgt: 482 ~—1,6mY dh.TT= Upg|
Io=const.
Typischer Wertebereich: dg% R —(1,5...1,8)%‘/

Wie 148t sich das, fiir die Basis-Emitter Spannung gewonnene Ergebnis

anschaulich interpretieren?

Anschauliche Interpretation: Betrachtet man Gl. (4.21) fiir % <0:

_dc dUpg S dIc
Ur dT — dT
S

(4.34)

Upg = const
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Darin ist S = -2 die Kleinsignalsteilheit. Sie gibt die Anderung des Kol-
Upp g g g

lektorstroms bei kleiner Anderung der Basis-Emitterspannung Ugg an. In

diesem Fall erfolgt die Anderung von Ugp durch Einfluss der Temperatur,
U

ar

Die linke Seite beschreibt also die Anderung des Kollektorstromes fiir kleine

ausgedriickt durch den Quotienten

Anderungen der Basis-Emitter-Spannung aufgrund einer Temperaturinde-
rung. Mit §4se — dlc () 188t sich Gl. (4.34) schreiben:

dT a7 ‘UBE:UBE
dl dl
— > o (4.35)
Upg=Uggr(T) Ugg=const

Die rechte Seite beschreibt die Anderung des Kollektorstromes iiber der
Temperatur bei konstantem Ugg. Nach Gl. (4.25) des Hilfsblattes steigt in
diesem Fall I mit steigender Temperatur.

Gl. (4.35) fordert also von dem Schaltungsentwickler, die Basis-Emitter-
spannung des Transistors iiber der Temperatur so zu verindern (verringern),
dass der dadurch hervorgerufene Abfall des Kollektorstromes mindestens
so groB ist, wie der Anstieg des Kollektorstroms wire, wenn Ugg konstant
gehalten wiirde.

Temperatur-Gegenkopplung: Die einfachste Form der Ugp -Steuerung
liegt in dem zuvor behandelten Beispiel der mit Rpg gegengekoppel-
ten Emitter-Grundschaltung vor: Wird der Querstrom durch den Basis-
Spannungsteiler (Rq; Rs) so grol gewéhlt, dass der Spannungsabfall Us an
Ry ndherungsweise konstant ist, gilt:

U2 ~ const. ~ UBE(T) + RE ]C(T, UBE(T)) . (436)

Ein aufgrund steigender Temperatur steigender Kollektorstrom verringert
also die Basis Emitterspannung und damit sich selbst. Der Temperaturgang
der Basis-Emitterspannung ergibt sich aus der Differentiation von Gl. (4.36)
nach der Temperatur

dUBE_ Rd]c

= — : 4.37
dT Par (4.37)
Durch Einsetzen dieses Temperturgangs in Gl. (4.21) ergibt sich:
dle dlIo d I
dT — dT — S Ber (4.38)

Upg=const
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da % fir Rg # 0 abgeleitet wurde, kann man Gl. (4.38) schreiben:

dlg
aT

d ]C _ Upg=const ] (439)

dT |5, 40 1+ S Ry

Der Temperaturgang von I wird durch Rg also um den Faktor 1+ .S Rg re-
duziert. Ein von der Temperatur unabhéngiger Kollektorstrom lé3t sich aber
nur fiir unendlich grofle Gegenkopplung erreichen. Wie sich spéter aber im
Kapitel der riickgekoppelten Schaltungen zeigen wird, reduziert sich durch
die Gegenkopplung mit Rg leider auch die Kleinsignalverstidrkung der Schal-
tung um den gleichen Faktor.

Coo

=

Abb. 4.7: Hohere Verstirkung durch Kurzschluss von Rg durch Cy fiir
Signalfrequenzen.

Um diese Reduktion zu vermeiden, kann Rp wie in Abb. (4.7) mit einem par-
allel geschalteten Kondensator ausreichender Grofle fiir alle Signalfrequenzen
kurzgeschlossen werden.

Beachten: Durch den dynamischen Kurzschluss von Ry ergibt sich bei dy-
namischer Aussteuerung (“Wechselspannungsbetrieb®) eine versteilerte Last-
gerade im Ausgangskennlinienfeld:

Praktische Vereinfachung: Nehmen wir zur Vereinfachung an, der Tem-
peraturkoeffizient der Basis-Emitterspannung betrigt konstant -1,7 mV /C.
Dann kann der Einfluss der Temperatur durch eine in Reihe zur Basis-Emitter
Strecke geschaltete Spannungsquelle mit AUpp(AT) = 2LV AT beriick-
sichtigt werden. Hiermit lassen sich in einfacher Weise verschiedene Tempe-
raturen in Form von Spannungsquellen beriicksichtigen.
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|
“i . . AU _ 1
/— dynamische Lastgerade, Steigung = —

Ug / (Rc+Rg)

—AP
statische Lastgerade, Steigung

/ AUce 1

Al Ro*Re

e -
UB UCE

Abb. 4.8: Dynamische und statische Lastgeraden der Schaltung in Abb. 4.7.

Re
T
Re o I
thermische th isch
Kopplung ermische
R Re NTC o Kopplung

Abb. 4.9: Schaltungsvarianten zur Temperaturstabilisierung durch
Einstellen von Ugg(T).

Q |
C
Kurven fiir:
TotaT
m I (Tg+T) oo — To
O 3
\ alc i
EEm— !
le(To) {-------------
Uge(T) /!
Ugge(Ty+2T) O ——— Uge
aUgg YsBE (T
Abb. 4.10: Beriicksichtigung
des Temperatureinflusses Abb. 4.11: Temperatureinfluss auf
durch Spannungsquelle AUgg. Kollektorstrom.

Anmerkung zur Ansteuerung um den Arbeitspunkt: Die Ansteue-
rung um den Arbeitspunkt verlauft immer auf der Lastgeraden. Damit ergibt
sich fiir jeden Zeitwert ein bestimmter Punkt mit der dazu gehorenden Ver-
lustleistung auf der Lastgeraden. Speziell bei Groflsignalaussteuerung weicht
dann die im Transistor in Wéarme umgesetzte Verlustleistung von der stati-
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schen Verlustleistung im Arbeitspunkt ab. Fiir den Fall, dass die Signalpe-
riodendauer klein gegen die kleinste thermische Zeitkonstante ist, befindet
sich der Transistor auf einer konstanten Temperatur entsprechend der Ver-
lustleistung

P — % /0 " Pyt (4.40)

Liegen die Zeitkonstanten in der gleichen Groflenordnung kommt es zu
einer Beeinflussung der Signalform durch die sich &ndernde Temperatur.
Dies ist insbesondere problematisch bei Impulsverstirkern, bei denen hohe
Anforderungen an eine moglichst rechteckférmige Signalform gestellt werden
(Droop). Siehe hierzu auch Unterkapitel zu Verlustleistungsabfuhr.
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4.3 Weitere Kriterien bei der Einstellung des AP
4.3.1 Aussteuerbereich

Der Aussteuerbereich la8t sich anhand von Abb. (4.12) fiir minimale und ma-
ximale Ausgangsspannungen angeben: Zur Sicherheit gegen Bauelementeto-

° U

0

Maximale Spannung Uy maq:
Ic =0= Ugrc=0,U, =U

Minimale Spannung Uy mn:

bei UCE = UCE,S
UCE,S ~ 100 mV E

Abb. 4.12: Spannungen im
Ausgangskreis zur Definition des
Aussteuerbereichs.

leranzen, Temperatur und Betriebsspannungseinfliissen sollte, wenn maoglich
Ucg > Ugg (Ucp = 0) angestrebt werden. Dann gilt: Uy i, = Upg + Ugg.
Der Aussteuerbereich ergibt sich damit zu:

AUa = Ua,max - Ua,min = UO - UBE - URE . (441)

Der Aussteuerbereich (=max. Spannungshub) kann also durch Wahl einer
entsprechend hohen Betriebsspannung (Verlustleistung T, Durchbruch 1) ver-
groflert werden. Falls Rg nur zur Einstellung des Arbeitspunktes verwendet
wird, kann auch Rp kapazitiv iiberbriickt werden (Verstiarkung 7).

4.3.2 Signalein-/auskopplung

Bisher wurde der Verstérker ein- und ausgangsseitig kapazitiv an Generator
und Last® gekoppelt. Damit war er fiir die statische Analyse im AP von der
umgebenden Schaltung entkoppelt und konnte getrennt analysiert werden.

5Generator und Last bezeichnen allgemein die ansteuernde und die angesteuerte Schal-
tung (u.U. komplexer Aufbau)
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Fiir gleichspannungsgekoppelte Schaltungen ist dies nicht mehr moglich.
Daher miissen die entsprechenden Eigenschaften der umgebenden (Teil-)
Schaltungen mit in die Analyse einbezogen werden.

Gute gleichspannungsgekoppelte Schaltungsentwiirfe zeichnen sich da-
durch aus, dass die FEigenschaften mehrerer Teilschaltungen vorteilhaft

miteinander kombiniert werden.

Beispiel:

Analyse:

a)Intuitiv,
b)durch Rechnung.
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4.3.3 Wairmeleitung

Die im Transistor erzeugte Verlustleistung wird durch Wérmeleitung oder
Konvektion abgefiihrt. Dafiir gilt das im folgenden abgeleitete thermische
Ersatzschaltbild, das sich als Lésung der eindimensionalen Warmeleitungs-

gleichungen:
d AT AT
C — =Pyt 4.42
war TR v (t) (4.42)
ergibt. Darin ist
Py(t) : Wiéremstrom aufgrund der TemperaturdifferenzAT
AT : Temperaturdifferenz zwischen zwei Kérpern

Ry, : Thermischer Widerstand des UbergangsT1 — Toin %

Cy, - Warmekapazitéit in % .

7 70
% PO T %
V%
o é% AT:TI_TQ
7 T,
Substituiert man:
AT(t) — u(t) =u; —usg
Cyp, — C
Ry, — R
ergibt sich aus (4.42):
du(t) u(t) .
— =(t) .
C o + I i(t)

Losung der DGL mit Laplace Transformation:
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. u(t)
CsU + % — Je—0i(t) (4.43) © G

- ] (4.4 ) 63 )
— C

%"‘ CS T
R I
1+ RCs (4.45) .

Fiir den Sonderfall einer sprungférmigen Anregung folgt mit RC = 7:

I(t)
A
0 t<O, lo
Z(t) = o—e [ = % I
Iy t>0
=t
0
R Iy =t
U=——"——e0RI[(l—e7)=u(t). 4.46
U= s o Ri(1 = ) = u(t) (1.46)
Resubstitution liefert:
AT(t) = Ry, Pyo (1 —emn), Ton = Ryp Ch, . (4.47)
AT
PyoRin [~
|
0,63 RipPyg | — :
/
I
|
° Tin !

Abb. 4.13: Temperaturdifferenz iiber einem thermischen Ubergang mit
Tin = Ry Cyp, bei einem Verlustleistungssprung nach Gl. (4.48).
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Die Losung in Gl. (4.47) beschreibt die Reaktion des thermischen Ubergangs
auf einen Verlustleistungssprung

0 t<0,
P(t) = (4.48)
Pyy t>0

Im stationéren Zustand: dﬁ—tT =0 wird aus Gl. (4.47):

AT = Ry, Pyo (4.49)

In Anwendungen, in denen die Verlustleistung eines Transistors eine Tempe-
raturerhohung des Transistors (oder anderer umgebender Bauelemente) her-
vorruft, die die elektrischen Eigenschaften oder die Lebensdauer unzuléssig
verschlechtert, muss die Wéarme mit gezielten Mafinahmen abgefiihrt wer-
den. In der Praxis strebt man einen sog. “thermischen Kurzschluss® an,
(R, = 0) bei dem die Sperrschichttemperatur nahezu den Wert der kiihleren
Soll-Temperatur annimmt. Im einfachsten und héufigsten Fall ist die Soll-
Temperatur durch die Umgebungstemperatur vorgegeben. Die Sperrschicht
gibt dann {iber die zwischen ihr und der Umgebungstemperatur liegenden
thermischen Widersténde ihre Warme ab. Die Temperaturdifferenz zwischen
Sperrschicht und Umgebung ist dann die Summe der Temperaturabfille an
den einzelnen thermischen Widerstanden des Ubergangs. Ist:

Py = Piotmas die maximal erlaubte Verlustleistung
T; = T} maer die maximal erlaubte Sperrschichttemperatur
T, = Tamas die maximal mogliche Umgebungstemperatur

dann gilt folgende Dimensionierungsvorschrift fiir Kithlkérper mit Kiihlme-

chanismus (Abstrahlung, Konvektion,...).

T} maxr ~ Ta mazx
Rinch + Rinpa < =2 D — — Rinje - (4.50)
tot,max
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Ta

TJ- Te
P, Rithje Rithch
Sperrschicht ~ Gehause
"' =junction  (Transistor, IC)
"c"=case

R (Umgebung )
thha "a" = ambient
Kuhlkorper
(Oberflache)
"h"=heatspreader

Abb. 4.14: Elektrisches Ersatzschaltbild eines thermischen Ubergangs
zwischen Sperrschicht- und Umgebungstemperatur im stationdren Zustand.
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4.4 Einstellung des Arbeitspunktes bei Feld-
effekttransistoren (FET)

Wie bei Bipolartransistoren (npn, pnp) wird auch bei den FET zwischen dem
Elektronen- oder Locherleitungstyp unterscheiden d.h. dem n- oder p-Kanal-
FET. Die Kennlinien des jeweils anderen Typs erhélt man durch Spiegelung

an der x- und y-Achse der Kennlinienfelder. Daher beschrinken wir uns im
Folgenden auf die Darstellung des n-Kanal-Typen.

4.4.1 Kennlinien der n-Kanal-Typen

Ip

Sperrschicht-Fet / ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
(JFet)

S

Up Up Up 2 Up

MOS-Fet
selbstleitend

MOS-Fet
selbstsperrend

Abb. 4.15: Steuerkennlinien verschiedener n-Kanal Feldeffektransistoren.

o 4 ohmscher Abschniirbereich
Bereich I ( Sattigungsbereich )

IDSS

Abb. 4.16: Ausgangskennlinienfeld eines n-Kanal Feldeffekttransistors.

Das Ausgangskennlinienfeld besitzt fiir alle n-Kanal-Typen die gleiche
Charakteristik. Nach [sze..] kann unter der Annahme idealisierter Ladungs-
verteilungen im Kanal fiir JFET und MOSFET der Ausgangsstrom in
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Abhéngigkeit von der Steuerspannung in gleicher Weise angenéhert werden:

Sperrbereich (Ugs < Up):

Ip~0 . (4.51)
Ohmscher Bereich (0 < Upg < Ugs — U, und Ugs > U,):
21 U
ID ~ D;‘S (UGS - Up — iS)UDS . (452)
U3 2
Abschniir-(Sattigungs)bereich (Upg > Ugs — U, und Ugg > U,):
I
Ip ~ Z?ahg—UQQ . (4.53)
p

Fiir den MOS-FET wird oft & statt

kU2
Ipss = —" (4.54)

verwandt. k£ 148t sich direkt aus der Geometrie, der Dielektrizititskonstante
des Gateoxids €y, und der Beweglichkeit der Ladungstriager des jeweiligen

Kanaltypes bestimmen:
€ox b

b=y, 00
Fr e T

(4.55)

Gemeinsamkeiten mit AP-Einstellungen des Bipolartransistors:
Aufgrund der Ahnlichkeit der Kennlinien der FETs untereinander kann auf
die Diskussion der einzelnen Typen verzichtet werden. Auch ergeben sich
aufgrund der dhnlichen Verldufe der Steuer- und Ausgangskennlinien analo-
ge Uberlegungen und Berechnungen wie bei Bipolartransistoren.

Unterschiede (Vorspannung): Beziiglich der Arbeitspunkteinstellung
bendtigen (n-Kanal-)Sperrschicht-FET und selbstleitender MOS-FET im
Unterschied zum vergleichbaren npn-Transistor eine negative Gate-Source-
Spannung. Diese kann wie in Abb. (4.17(a)) z. B. mit Hilfe der gleichen
Schaltung wie fiir den Bipolartransistor eingestellt werden: Aufgrund des
sehr kleinen Gate-Stroms im nA-Bereich ergibt sich

Ugs = —IpRs . (4.56)
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(a) Beschaltung mit  Gate- (b) Bootstrap-Variante.
Spannungsteiler wie fiir den
Bipolartransistor

Abb. 4.17: Arbeitpunkteinstellung fiir Sperrschicht-FET und
selbstleitenden MOS-FET (beide n-Kanal) in Sourceschaltung.

Fiir den Betrieb im Séttigungsbereich (Gl. (4.53)) gilt:

Ipss

Ip=
Up

(Uas — Uy)? (4.57)

Umgestellt nach Ugg ergibt sich fiir Gl. (4.56)

I
Uss = —RsIp = U, (, /ﬁ - 1) . (4.58)

Hieraus ergibt sich der fiir einen Strom I im Arbeitspunkt erforderliche Wert

U. Ip
Re=-211- . 4.59
ST ( IDSS) (4.59)

Nachteil dieser Art der Arbeitspunkteinstellung ist, dal der Gate-Widerstand
Ry die Eingangsimpedanz der Stufe reduziert. Die Wahl eines sehr hochoh-

migen R, sollte aber vermieden werden, da

e [oRy =~ 0 (Gate-Potential soll unabhéngig von I bleiben),
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e Rauschspannung durch Ry ~ \/4kT BR,,
e Realisierungsprobleme (Langzeitstabilitét).

Die in Abb. 4.17(b) gezeigte Bootstrap-Variante vermeidet dieses Problem:
Wir analysieren die Wirkungsweise der Schaltung fiir Wechselspannung durch
intuitive Uberlegungen: Fiir einen Querstrom Ig durch Ry + Rs grof gegen
Iy, , ist die Spannung iiber Rs unabhéngig von Iy,. Da der FET bezogen auf
den Source-Anschluf} als Source-Folger (Spannungsverstirkung ~ 1) arbei-
tet, liegt {iber R3 die Spannung Ug Rﬁi”Rs. Geméf dem Millerschen Theorem
transformiert sich R; beziiglich des Eingangs zu:

1 R

TR it v~ ———— 4.
R; - le mit v T I (4.60)
R
R ~ (1 + —3) R . (4.61)
Ry

Durch kapazitive Uberbriickung (Wechselspannungs-KurzschluB) von R,
konnen sehr hohe Werte fiir R} erzielt werden (theoretisch: Rf — 00)

Unterschiede (Temperatur): Fiir den Sperrschicht-FET gilt:

dlp  3Ip S Wy (T)
o _ 3oy S apy 4 o)y (4.62)
—— - -
<0 >0

Fiir den MOS-FET gilt: (vgl. Vorlesung Halbleiterbauelemente)

dlp  Ip dpno  pnoCos dy,
D _ 1D GHno _ HnoCo (Ugs — U,) P (4.63)
dr fno dT L2 —— ___~°dT
— >0 ~—
<[) N <OJ
<0

Fiir beide Typen gilt, daB fiir grofie Stréme von I der erste Term in Gl. (4.62)
und (4.63) tiberwiegt, und damit der Drain-Strom mit steigender Temperatur
abnimmt. Diese thermische Gegenkopplung erlaubt einen stabilen Betrieb
der FETs ohne zusétzliche schaltungstechnische Mafinahmen wie bei den
Bipolar-Transistoren.
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5 Die Transistorgrundschaltungen im Klein-
signalbetrieb

5.1 NF-Eigenschaften der Grundschaltungen mit
Bipolar-Transistoren

Im folgenden betrachten wir den Kleinsignalbetrieb von Transistoren in
Grundschaltungen. Wir zeigen die Vorgehensweise bei der Modellbildung,
der Herleitung und der Interpretation der Ergebnisse beispielhaft fiir den
NPN-Bipolar-Transistor. Der Transistor befindet sich jetzt in einem geeig-
neten Arbeitspunkt. Ein geeignetes Kleinsignalmodell fiir den Einsatz bis zu
hochsten Frequenzen® zeigt Abb. 5.1. Es wurde in der Vorlesung Halblei-
terbauelemente hergeleitet und kann fiir die hier angestellten Betrachtungen
vereinfacht werden. Zur Analyse und zum Versténdnis der Eigenschaften der

Ccba II
(b)

Cebi "

°©

Che do

= Cge

+ Cje

Im = Imexp(—jWT,)

Abb. 5.1: Breitbandiges Kleinsignalmodell des Bipolar-Transistors mit
Giiltigkeit bis ca. %fT.

Transistorgrundschaltungen geniigt die Betrachtung bei tiefen Frequenzen,
bzw. fiir den Fall, dafl die Eigenschaften der &ufleren Beschaltung des Tran-
sistors iiber der Frequenz dominieren. Das Ersatzschaltbild kann dann wie
in Abb. 5.2 vereinfacht werden (vgl. auch Anhang Zusammenhang zwischen
AP und Kleinsignalparametern).

6In der Praxis hat sich dieses Modell zur Analyse von integrierten Schaltungen bis
ca. % fr bewéhrt (Es gilt auch bei sehr hohen Transitfrequenzen wie z.B. fiir f7 = 150
GHz). Fiir die Untersuchung bei hohen Frequenzen kénnen meist go und gpe vernachlissigt
werden (Vertiefungsvorlesung).
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lp @ ©

O O

Jbe

1

] Upe 90
ImUpe

®

Abb. 5.2: Vereinfachtes NF-Ersatzschaltbild des Bipolar-Transistors.

Beachten: Dieses vereinfachte Transistormodell besitzt keine Riickwirkung

vom Ausgang (Kollektor) zum FEingang (Basis) und eignet sich nur fiir
Schaltungen, in denen die durch Miller-Transformation im Basiskreis
liegende vergréferte Kollektor-Basis-Kapazitit vernachlassigbar ist.

Definiert man ein Eingangs-und ein Ausgangstor’, dann lassen sich die drei
Anschliisse® des Transistors mit diesen Toren in drei sinnvollen Konfigura-
tionen verbinden. Man spricht von den drei Transistorgrundschaltungen.
Der Begriff ,,Grundschaltungen® besitzt hierbei zwei Bedeutungen. Zum

I2

L

Emitter Kollektor Basis
Grundschaltung Grundschaltung Grundschaltung
(Emitterfolger)

Abb. 5.3: Die drei moglichen Grundschaltungen eines Transistors.

einen lassen sich alle Transistorschaltungen aus diesen Grundschaltungen
aufbauen. Sie sind somit die Grundbestandteile komplexerer Schaltungen.
Zum anderen stellt der gemeinsame Anschlufl von Ein- und Ausgang den

"Es laBt sich zeigen, da8 fiir einen Dreipol die Torbedingung immer erfiillt ist.
8Genauer sind es meist (immer bei intergrierten Schaltungen) vier Anschliisse. Der
vierte Anschluss ist das Halbleitersubstrat.
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Bezugspunkt, also die Signalmasse (,,ground*) fiir Ein- und Ausgangssignal
dar. Der Transistoranschluf, der mit diesem Bezugspunkt verbunden ist,
gibt der Grundschaltung ihren Namen.

Beachten: Die Grundschaltung besitzt nur dann die fiir sie typischen (und
vom Entwickler erwarteten) Eigenschaften, wenn die Torbedingung (I, +
I =0, I+ I}, = 0) erfiillt wird. Dies mufl der Entwickler durch geeignete
schaltungstechnische MaBnahmen erreichen®.

Beispiel: Welche Grundschaltung liegt vor?

In der 1. Ubung zur Vorlesung ,,Einfithrung in die Elektronik II“, Sommer-
semester 2003, Prof. Blum, (Download von EuS Homepage) werden die vier
Betriebskenngrofien Spannungs- und Stromverstiarkung, Ein- und Ausgangs-
widerstand fiir die drei Grundschaltungen berechnet. Im folgenden sollen zur
vereinfachten Schreibweise die dort verwendeten Symbole wie folgt ersetzt
werden:

B = Bac, Tb = Tbhs Gm = Gms(=S5)* (5.1)

verwendet werden. Anstelle g,, kann auch alternativ

Te = — 5.2
. (5.2)

verwendet werden.

9Dies geht aufgrund parasitirer Eigenschaften der Beschaltung des Transistors mit
steigender Frequenz zunehmend schlechter. Bei hochsten Frequenzen liegen alle Grund-
schaltungen gleichzeitig vor (vgl. Elektronik IIT).

104, . wird bevorzugt, da S leicht mit Laplace Operator verwechselt werden kann.
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Davon wird besonders dann Gebrauch gemacht, um den Widerstandscharak-
ter (re) von dem Verstarkungscharakter (Transkonduktanz oder Steilheit)
gm bei der Interpretation zu unterscheiden.

Das Ergebnis der Berechnung ist in der Tabelle 5.1 der folgenden Sei-
te zusammengefaflt.
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Tabelle 5.1: NF-Eigenschaften der (Bipolar-) Transistor Grundschaltungen.

Umrechnung: 3 = 2 = 1
Gbe TeJve
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EGS KGS BGS Kommentar
V} = % ﬁ —ﬁ —1 Strom-

verstarkung
VU = % _ngL 1 RL -51-17 Spannungs-
' e verstarkung

Rein - [[]_11 67’6 + 7y ﬁ(RL +7'e) +7p Te + %b Eingangs-
widerstand

Raus - % 0, (gl ) % + 7. o0, (>> gio) A.usgangs-
(ohne Ry,) widerstand

Schaltbild

Tabelle 5.2: Ndherungen der Kenngroflen bei quasistatischem Kleinsignalbe-

trieb von Transistorgrundschaltungen mit Bipolartransistoren.

Aus der Berechnung ergeben sich die in Tabelle 5.2 zusammengefafiten
Néaherungen fiir die Kenngroflen des quasistatischen Kleinsignalbetriebes der
Grundschaltungen:

Interpretation der Ergebnisse:

Vi . Wegen Bpc =~ [ und I = Io =~ [lg laBt sich das Ergebnis direkt

VU:

ableiten.

Unter der fiir Vy in der Regel gerechtfertigten Néherung ( r, < Ore ;
Ry < gio ) lassen sich die Gleichungen fiir die EGS und BGS direkt
aus dem FErsatzschaltbild herleiten. Bei der EGS ist wegen r, < fr,
die Eingangsspannung U; identisch mit Upg und steuert iiber g,
direkt den Ausgangsstrom g¢,,U. durch den Lastwiderstand. Mit dem
Spannungsabfall U g,, R = U, ergibt sich das Ergebnis in der Tabelle.
Das negative Vorzeichen 1a8t sich erklédren iiber die unterschiedliche
Richtung von Strom und Spannungszéhlpfeil. Bei der BGS ist der
RUein‘ Da Kol-
lektorstrom und Emitterstrom in etwa gleich sind, gilt I, ~ I} = RZ;-
Mit dem durch I, am Lastwiderstand hervorgerufenen Spannungsabfall

Eingangsstrom aufgrund des Eingangswiderstandes I =
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ergibt sich das Ergebnis in der Tabelle.
Fiir die KGS kann man sich erinnern, dafl Uy fiir einen Arbeitspunkt
im Normal-aktiven Bereich auf der Steuerkennlinie ndherungsweise
konstant ist. Das gleiche gilt daher auch im Kleinsignalbetrieb. Zur
Verdeutlichung dient die folgende Abschétzung:

Die Extremwerte des Emitterstroms bei konstanter Basis-

IC/mA
u 100 -+

| I1
ra Ugg=Uqln E

0,8V~ 0,92v Uge

Abb. 5.4: Beispiel zur Konstanz der Basis-Emitterspannung. Links:

Emitterfolger mit sinusférmiger Aussteuerung. Rechts: Geringe Anderung

Rein :

von Uy, trotz Anderung des Kollktorstroms um den Faktor 100.

Emitterspannung ergeben sich in dem Beispiel in Abb. (5.4) zu:

Q

Ig(ty) (5V — 0,8V +0,5V) =11,2mA = Iy,
]E(tg) ~ (5V — O, 8V — 0, 5V) = 8, 8mA = IEmm
wird die Stromabhhéngigkeit von U, beriicksichtigt, ergibt sich ein
maximaler Unterschied AU,. der Basis-Emitterspannungen von

= AU, = Uprlni2 =6.3mV

8,8

Bezogen auf den Spannungshub ergibt sich damit ein Fehler von

% ~ 0,6 %. Daher kann in guter Naherung gelten:
Die Spannungsverstirkung des Emitterfolgers im quasistatischen Be-

trieb kann mit V; ~ 1 angenommen werden.

Durch die Wirkung der gesteuerten Quelle werden die Impedanzen zwi-
schen der Emitter- und Basisseite mit der Stromverstérkung 3 transfor-
miert. Impedanzen auf der Basisseite (Rg und r,) erscheinen durch (
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dividiert (verkleinert) auf der Emitterseite. Impedanzen auf der Emit-
terseite (R und 7.) erscheinen mit 5 multipliziert (vergroBert) auf der
Basisseite.

Dieses Verhalten kann in verallgemeinerter Form durch einen ,T-
Operator® auch fiir den HF-Bereich beschrieben werden. (Inhalt der
Vertiefungsvorlesung).

Rgus : Fiir die EGS und BGS bildet die hochohmige (= gio) Kollektorstrom-
quelle (vgl. Ersatzschaltbild) parallel zu dem hochohmigen Ausgangs-
leitwert die Ausgangsimpedanz. Sie kann in guter Ndherung (gi0 > Rp)
als oo angenommen werden.

Fiir die KGS stellt der Emitterknoten die Ausgangsimpedanz. Hier gilt
wieder das Gleiche wie unter R.;,.

Entsprechend der vorangegangenen Interpretationen kann fiir die Tabelle
(5.3) der Kenngroflen eine dquivalente Tabelle der Wirkungsersatzschalt-
bilder angegeben werden. Die Wirkungsersatzschaltbilder dienen dazu,
die Wirkung des Transistors bei Betrachtung der jeweiligen Kenngrofie
darzustellen. Zu beachten ist, dal die angegebenen Ersatzschaltbilder nur
bei der Ermittlung/Beobachtung der KenngroBe der jeweiligen Zeile ihre
Giiltigkeit besitzen. Die Ersatzschaltbilder gelten nur in ihrer Zeile aber fiir
alle drei Grundschaltungen. Dies vereinfacht die Analyse von Schaltungen
enorm, da anstelle von 12 Gleichungen nur drei ESB angewendet werden
miissen. Zudem kommt der Bild-Charakter dem gewiinschten intuitiven
Vorgehen am néchsten.

Selbstverstindlich gelten die Wirkungsersatzschaltbilder, wie auch die
gesamte vorhergehende Herleitung nur fiir den Bipolartransistor im
normal-aktiven Bereich.
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Kenn-
grofle

EGS/KGS/BGS

Anmerkung

Vi

Blg
Is
=Blg

Vu

gmUpe

Die Wirkungs-
Ersatzschaltbilder
Vi und Vi konnen bei
der
se sowohl

fir

Schaltungsananly-
gleichzeitig,
alternativ

als auch

angewandt werden.

Rem )
Raus

BRa

Bezugspotential der

Grundschaltung.

jeweiligen

1) Transistor ist nicht
angeschlossen! (Nur sym-

bolisch zur Orientierung)
2)
Ra
’—>
®

Symbol bedeutet: Ge-
samter Widerstand von
diesem Punkt @) aus
in Richtung des Pfeiles
gegen den Bezugspunkt
(L) gemessen.

Tabelle 5.3: Wirkungsersatzschaltbilder der Transistorgrundschaltungen mit
Bipolar-Transistoren. Das Wirkungsersatzschaltbild fiir die Ein- und Aus-
gangswiderstéinde kann nicht ohne weiteres mit denen von Vi, V; kombiniert

werden.
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5.2 NF-Eigenschaften der Grundschaltungen mit Feld-
effekt-Transistoren

Die Eigenschaften der Grundschaltungen mit Feldeffekttransistoren lassen
sich einfach aus den Ergebnissen der Bipolartransistoren herleiten. Hier-
zu wird die Ahnlichkeit der Kleinsignalmodelle verwendet. Das Kleinsignal-
modell des Feldeffekttransistors nach Abb. (5.5) geht aus dem des Bipolar-
transistors durch r, — 00, gre — 00,  — 00, hervor, alles Eigenschaften
aufgrund des hochohmigen Gates des Feldeffekttransistors.

gdmUGs
G

O
\UGS 90
O

S

Abb. 5.5: Quasistatisches Kleinsignalmodell des Feldeffekttransistors.

Source- Drain- Gate-
Grundschaltung | Grundschaltung | Grundschaltung
Vi o0 0 -1
Vu —gmRL (Flaling) ~1 gmRL
Rein & 1 o0 1 Te
1 1
Raus o0 <g_0) Te o0 (>> 5%)

"Wert in der Praxis nicht erzielbar, wegen am Gate angeschlossener Widerstéinde zur
Arbeitspunkt-Einstellung. Dem Idealfall am néchsten kommt die Schaltungsvariante mit
Bootstrap nach Abb.(4.17(b))
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5.3 Eigenschaften und Anwendungen
der Grundschaltungen

Emitter-Grundschaltung (EGS): Durch hochohmigen Eingang und ho-
he Spannungsverstarkung geeignet, um kleine Spannungen, speziell bei hoch-
ohmigem Generatorwiderstand zu verstérken. Wird Wert auf einen besonders
hochohmigen Eingang gelegt, ist ein Feldeffekttransistor vorzuziehen. Fiir ho-
he Verstarkungen sollte ein Bipolartransistor verwendet werden. Dies zeigt
das Beispiel eines Vergleichs der Steilheit beider Typen bei gleichem Strom
im Arbeitspunkt:

Bipolar-Transistor FET

UBEQ k 9
Ioo =~ Igpe Ur Ipy =~ §(UGSO - Up)
_ €ox b
k Hngox T
Beispiel:
- 600 em? 4deg  30um

Vs 50nm 2,5um

ko= 51044 (¢,(Si05) ~ 4)

V27
Im = ?_; Im = k(UGSO - Up)

AP bei Ioo=4 mA Ipp=4mA & Ugso — U, = 4V
Jm = ;gfﬁ, =154mS g, = k(Ugso — U,) = 2mS
= Mehr als Faktor 70 (in diesem Beispiel)

Eine Definition von k:

VO U2+ ...
k= - (5.3)
Uy
k ist das Verhéltnis des Effektivwertes aller Oberwellen (unterschiedliche
Frequenzen sind unkorreliert — quadratische Addition) zu dem Effektivwert

% der Grundwelle.

Der wesentliche Beitrag zur Nichtlinearitdt des Bipolartransistors riihrt
von der stark nichtlinearen Eingangskennlinie Iz = Ip(Upg) her. Der
Zusammenhang I = Io(Ip) ist vergleichsweise linear.

Fiir eine Ansteuerung u(t) = Usin(wt) im Arbeitspunkt Upggo ergibt
sich im quasistatischen Fall der Kollektorstrom:
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3 Upe Ubeotube (1)
o~ 156 Ur = 156 Ur (54)
Upeo U t
= Ige Ur eUr WD (5.5)
Ico

Bei geringer Aussteuerung geniigt als Naherungslosung die Entwicklung der
Exponentialfunktion bis zum quadratischen Glied: e* ~ 1 + = + %

Geringe Aussteuerung liegt z. B. vor, wenn der kubische Term nur ein Zehn-
tel des quadratischen Terms betragt: % > 10% =12 <0,3<U<0,3Ur
(Anmerkung: der Faktor 10 wird durch das Quadrieren in der Klirrfaktor-

berechnung zu einem Faktor 100).

Fiir i¢ gilt dann die quadratische Ndherung

. N2
U U
ic=1Ico | 1+ 0 sin(wt) + <2UT) (1 — cos(2wt)) (5.6)

Der quadratische Klirrfaktor ks ergibt sich damit zu

U Gl _ U
ky = == = —F— = —— unabhiingig vom Arbeitspunkt! (5.7)
U U AUr —
1 UT

Fiir einen Klirrfaktor von max. 1% (k2 = 0,01) mu8 die Amplitude der
Eingangsspannung U < 0,04 Ur ~ 1 mV betragen.

Eine entsprechende Rechnung liefert fiir den Feldeffekttransistor:

A

B U
4-|Ugs = Up |
Mit den Zahlen des vorangegangenen Beispiels ergibt sich fiir den Feldef-

ko abhéngig vom Arbeitspunkt! (5.8)

fekttransistor ein Klirrfaktor von 1% erst bei einer Eingangsamplitude von

A~

U=0,01-4|Ugso— U, |=0,04-4V = 160mV.



Kapitel 5: Die Transistorgrundschaltungen im Kleinsignalbetrieb 64

Kollektor-Grundschaltung (KGS): Gegeniiber der EGS besitzt die
KGS einen um den Betrag SR, grofleren Eingangswiderstand. Dieser ist
jedoch immer noch klein gegeniiber dem einer KGS mit Feldeffekttransis-
tor. Wesentliche Eigenschaft und Unterschied zur EGS ist der niederohmige
Ausgangswiderstand der KGS. Aufgrund des hohen Ein- und niedrigen Aus-
gangswiderstandes wird die KGS (Emitterfolger) meist als Impedanzwandler
eingesetzt. Ist die Treiberfahigkeit des Ausgangs wichtigstes Kriterium (r.!),
sollte ein Bipolar-Transistor gewéhlt werden. Steht der hochohmige Eingang
im Vordergrund, fillt die Wahl auf den Feldeffekttransistor.

Basis-Grundschaltung (BGS): Die BGS besitzt die gleiche Spannungs-
verstiarkung und den gleichen Ausgangswiderstand wie die EGS. Ihr Ein-
gangswiderstand ist jedoch nédherungsweise so niederohmig wie der Ausgangs-
widerstand des Emitterfolgers. Sie eignet sich damit eher fiir die Ansteue-
rung mit Stromen (— Kaskade). Durch entsprechende Dimensionierung des
Eingangswiderstandes'? li8t sich eine Anpassung an niederohmige Leitungs-
systeme (50/75 ) in HF-Anwendungen erzielen. Da die BGS vornehmlich
wegen ihres niederohmigen Eingangs eingesetzt wird, bietet sich die Verwen-
dung eines Bipolartransistors an.

12Fjir diesen HF-Einsatzzweck mufl von einer Eingangsimpedanz gesprochen werden.
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5.4 Eigenschaften der Grundschaltungen bei hohen
Frequenzen

Fiir analytische Betrachtungen bei hohen Frequenzen geniigt meist das
Giacoletto-Ersatzschaltbild:

ch
b " @
O

ImUpe

Abb. 5.6: Giacoletto-Ersatzschaltbild.

Der niedrige Ausgangsleitwert (hochohmig) go kann in der Regel gegeniiber
der angeschlossenen Lastimpedanz vernachlissigt werden und wurde aus
diesem Grund in Abb. 5.6 nicht beriicksichtigt. Meist kann auch g, ge-
geniiber den parallel liegenden Impedanzen vernachlissigt werden (ergibt
sich z.B. in der Berechnung der EGS). Zur Vereinfachung wird die ge-
samte Kollektor-Basis-Kapazitidt an den inneren Basisknoten gelegt. Dies
schrinkt die Genauigkeit gegeniiber der Verwendung eines verteilten Modells
bei hohen Frequenzen (f > %T) zwar ein, ergibt jedoch iiberschaubare,
yleicht zu interpretierende Ausdriicke, bei in der Regel ausreichender
Genauigkeit. Aus dem gleichen Grund wird anstelle der ab f > fTT an
Bedeutung gewinnenden komplexen Steilheit und Diffusionskapazitiat mit
den reellen Groflen als Naherung gearbeitet. Die auf Basis des so ver-
einfachten Giacoletto-Ersatzschaltbild gewonnenen FErgebnisse konnen in
einem zweiten Schritt mit Hilfe eines Schaltungssimulators préazisiert werden.

Falls in der Berechnung von Vorteil, kann C, auch bei i. e. gleicher
Genauigkeit (technologie- und anwendungsabhéingig) an den dufleren Basis-
knoten gelegt werden.!3

3Dann entfillt jedoch die recht praktische Eigenschaft, dafl r;, in Reihe zu einer eventuell
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Zur Berechnung empfiehlt sich die formale Knotenspannungsanalyse
(vgl. Ubung), das Aufstellen von Knoten- und Maschengleichungen von
Hand (Erfahrung) oder zunéchst eine Vereinfachung durch Umformung des
Netzwerkes mit Hilfe des Miller-Theorems und geeigneten Annahmen/Néhe-
rungen.

Letzteres Vorgehen liefert schon zu Beginn der Rechnung interpretier-
bare und damit in der Umformung und Néherung gezielt beeinflussbare
Ergebnisse.

5.4.1 HF-Eigenschaften der EGS

Als Beispiel hierfiir wird in einer Ubung die Berechnung und Auswertung der
Spannungsiibertragungsfunktion V,, sowie der Ein- und Ausgangsimpedanz
Zoin und Z . . der EGS mit parasitéirer Last (R, || CL) gezeigt.

Abb. 5.7: Wechselstromersatzschaltung zur Berechnung der EGS.

Es ergibt sich fiir die Spannungsiibertragung

U 1%
=2 = 0 (5.9)

Vir = =2 —
v U, 1+ jw(r+7)—wnm

vorhandenen Generatorimpedanz Z, liegt, die einfach durch Austausch r, — 7, + Zg
berticksichtigt werden kann.



Kapitel 5: Die Transistorgrundschaltungen im Kleinsignalbetrieb 67

mit
Vo =—9gm RL ,, Gleichspannungsverstirkung* (5.10)
75 = 135 Che ,, Basis-Zeitkonstante“ (5.11)
7 =13 (Che + |Vo|Co) ,vergroferte Basis-Zeitkonstante
=, Cy, aufgrund des Miller-Effektes* (5.12)
L = Ry Co , Last-Zeitkonstante* (5.13)
Ry: gesamte am Ausgang liegende
ohmsche Last
Ce: gesamte am Ausgang liegende
Kapazitét

(Co = Cy + Cf, der Last)

sowie fiir die Ein- und Ausgangsimpedanzen

Ce
= R;— 5.14
ein jwcl/,e +ry + g Cée ( )
mit
Cée = Cpe + |%|ch (5-15)
und
Zaus = Br || 90 || (Cap + C1) = Co||CL|| Ry, - (5.16)

Die Berechung der Eigenschaften von BGS und Emitterfolger (KGS) erfolgen
analog zur Berechnung der EGS. Dies sollte zur Ubung jeder Student einmal
selbst berechnen. Hervorzuheben sind die Besonderheiten bei Z,;, und Z,,,,

des Emitterfolgers und bei Z;, der Basisschaltung.

Anstelle der Berechnung koénnen die Ergebnisse auch mit Hilfe einfa-
cher Uberlegungen anhand der bereits hergeleiteten NF Ersatzschaltbilder
bestimmt werden. Dies soll im Folgenden am Beispiel der KGS in Abb. 5.8
gezeigt werden:

HF-Eigenschaften des Emitterfolgers: In dem HF-Ersatzschaltbild
wurden die bereits bei der EGS angewandten, im HF-Fall gut erfiillten
Naherungen g, < %, Gre < wWChe und gy < |Z1| ™! beriicksichtigt. Weiterhin
wurde C,, an den dufleren Knoten gelegt, wodurch sich bei gleichbleibender
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MUZ >

Abb. 5.8: Ermittlung des HF-Ersatzschaltbildes durch Austausch der
NF-Elemente durch entsprechende HF-Elemente am Beispiel der KGS.
Links: NF-Kleinsignalersatzschaltbild, rechts:
HF-Kleinsignalersatzschaltbild mit Elementen des
Giacoletto-Ersatzschaltbildes.

Genauigkeit [remo04] die Berechnung erheblich vereinfacht.'* Durch Aus-
tausch gpe — jwChe, R, — Z; konnen aufgrund der identischen Topologie
die bereits hergeleiteten NF-Formeln verwendet werden. Fiir den Austausch
von 3 — B(jw) kann die im HF-Fall erfiillte Naherung

2.7 - 1 1
= Po 59‘% _Yr_ 27 Ir : & =NF-Fall
- 1+ jw Jw Jw JwChere GoeTe
wB wwg
(5.17)

Jove
Cbe

verwendete Naherung fiir w > wg ist gleichbedeutend mit gy < wWChe. Bei

verwendet werden. Die

wegen der Definition der (3-Grenzfrequenz wg =

der Berechnung von V; , R, und Ry, ist die im HF-Fall zusétzlich am
Eingang liegende Kollektor-Basis-Kapazitéit zu beriicksichtigen.

Eine Auswertung des HF-Ersatzschaltbildes fiir die Spannungsverstirkung

ergibt, dass die Naherung |V, | ~ 1 fiir den Emitterfolger auch im HF-Fall

(S wr) gut erfiillt ist.'

14Es fillt auf, daB C,, nun von der Eingangsspannungsquelle kurzgeschlossen ist und
keine Auswirkung auf die Ubertragungsfunktion besitzt. Dies wird jedoch bei realer An-
steuerung mit endlichem Generatorwiderstand durch ein kleineres Z_,,, kompensiert.

15 Achtung: Diese Aussage gilt nur bei der hier untersuchten Ansteuerung mit einer
idealen Spannungsquelle.
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Als Beispiel fiir die Auswertung des HF-Ersatzschaltbildes soll hier die Be-
rechnung der Eingangsimpedanz des Emitterfolgers gezeigt werden: (Formel
aus Tabelle 5.1)

U 9o + o + Gbe + gm
NF-Fall: Ryjp = =% =y 4+ — 22—
I 9ve(90 + 7,)

(5.18)

Durch Austausch: gy + RLL — ZLL7 gre — JWChe ergibt sich die Eingangsimpe-
danz fiir hohe Frequenzen:

1 - 1
U 7+ jwChe + =
HF-Fall: Z,,, = = = [r,+ 22— | || jwCy (5.19)
I, ]wcbez
re + JWCheTe L + Z .
= (Tb+ S bl e L, —L> | jwCy . (5.20)
]C&JC[;@T‘E
Mit der Naherung aus Gl. (5.17):
1
~ 5.21
b () (5:21)

gilt:
Zein = (Tb + ére + ZL + QZL) || jwccb ) (5 22)
Zein = (Tb—i_]w;Cbe—i_ZL(l_{—ﬁ)) ||jwccb . .

Die Multiplikation (1 4- ) vor der Lastimpedanz wird auch als T-Operator
bezeichnet und spielt in der Entwicklung schneller Bipolar-Schaltungen eine
wichtige Rolle (— Vertiefungsvorlesung).

Die Eingangsimpedanz lédsst sich auch in Form eines Ersatzschaltbildes
nach Abb. 5.9 angeben.

rb Cbe
0 —l

-t

Abb. 5.9: Ersatzschaltung der Eingangsimpedanz eines Emitterfolgers.

Zein™> Ceh

1

](1+B)ZL
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Beachten: Fiir Z; = -5 ergibt sich der Term

wT 1 . wT
jw jwC w2

8z, - (5.23)
Man erhélt also einen sich quadratisch mit der Frequenz verringernden ne-
gativen Widerstand. Dies kann unter bestimmten Voraussetzungen zu einer
instabilen Schaltung fiihren.

Dynamische Eigenschaften der BGS: Die exemplarisch bereits fiir den
Emitterfolger gezeigte Vorgehensweise ldasst sich auch hier zu einer verein-
fachten Herleitung der HF-Eigenschaften anwenden. Bei der BGS liegt die
Kollektor-Basis-Kapazitéit parallel zum Ausgang und fithrt dort mit einer
evtl. vorhandenen Lastkapazitéit C'f, zu der Tiefpasskonstante

V= gmBe || (Co+ CL) - (5.24)

Die Kollektor-Basis-Kapazitit bildet auch in erster Nédherung die Aus-
gangsimpedanz. Die Eingangsimpedanz der BGS ist in erster Naherung iden-
tisch mit der Ausgangsimpedanz des Emitterfolgers bei idealer Ansteuerung
(Rg = 0). Die Uberpriifung dieser Eigenschaft wird als Ubung empfohlen.

5.4.2 Verstiarkungs-Bandbreite Produkt

Unter der Voraussetzung, dass die Grenzfrequenz der BGS (gut erfiillt, da
kein Miller-Effekt) und der EGS (nur bei dominanter Lastzeitkonstante 7y,
vgl. Gl. (5.13)) beschrieben wird durch

R;Co ~ R;: Lastwiderstand

27 fy’ (5.25)
Cc: gesamte an Ry wirksame Kapazitét

gilt mit
Voo = gmBL (5.26)
1 Vo Im

2nfy  Om ¢ = Vo 2nC,

= const. fiir gewéhlten AP. (5.27)
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5.4.3 HF-Eigenschaften der Grundschaltungen mit Feldeffekt-
transistoren

Fiir den Feldeffekttransistor 143t sich ein vergleichbares Modell wie fiir den
Bipolartransistor angeben:

©

C
© a
o—1 ] I " o
ImUgs
CgsTjUg's Fds Tcds

®

Abb. 5.10: HF-Kleinsignalersatzschaltbild eines Feldeffekttransistors.

Mit Hilfe dieses Kleinsignalmodells gelten alle bereits fiir den Bipolartran-
sistor hergeleiteten Formeln.

Wesentliche Unterschiede in den Parametern ergeben sich beziiglich
Cys (— enthilt keinen Diffusionsanteil) und g, (deutlich kleiner).
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6 Riickgekoppelte Schaltungen

6.1 Motivation aus Sicht der Verstirker-Optimierung

Bisher wurden Verstérker-Schaltungen betrachtet, die ein am Eingang an-
gelegtes Signal z.B. (U, (jw), I;(jw)) um eine Verstarkung V (jw),V ;(jw)
vergrofert, am Ausgang in der Form U, (jw) = U, (jw)V; (jw) bzw. I,(jw) =
1, (jw)V ;(jw) bereitstellen. Wir schreiben im Folgenden zur Abkiirzung und
Verallgemeinerung fiir das Eingangssignal X (s), (s = 0 4+ jw) und das Aus-
gangssignal Y (s). Anstelle der Verstirkung soll allgemein die Ubertragungs-
funktion F(s) treten. Die bisher behandelten Verstiarker lassen sich dann
mit dem in Abb. (6.1) folgenden einfachen Signalflussdiagramm beschreiben.

X(s) —®— F () —®— Y(s)

Abb. 6.1: Signalflussdiagramm zur Darstellung eines Verstirkers im
Kleinsignalbetrieb.

In dieser Darstellung besteht, wie auch in den vorangegangenen Kapiteln,
mit Ausnahme der Kollektor-Basis-Kapazitit und der Bootstrap-Schaltung
keine Riickwirkung das Ausgangs auf den Eingang.!¢

Die Qualitdt des Ausgangssignals Y (s) wird entsprechend dem Signal-
flussdiagramm ausschliefllich durch die Eigenschaften von F'(s) bestimmt.
Weicht F(s) vom Idealfall ab, dann entspricht Y (s) nicht mehr dem, von
dem Entwickler gewiinschten Ausgangssignal. Abweichungen sind moglich
z.B. aufgrund von Bauelementetoleranzen, Parameterdrift (Temperatur,
Langzeitstabilitdt) oder Abhéngigkeiten von F,(jw) vom Eingangssignal.
Auch ist F,(s) i.d. Regel nicht ideal aufgrund von Einschrankungen durch
Realisierbarkeit, oder nichtideale Bauelementeeigenschaften.

16Tn der Tat konnen Cg, und die Riickkoppelschleife bei der Bootstrapvariante als Riick-
kopplung der Schaltung aufgefasst und entsprechend analysiert werden. Sie lassen sich aber
auch, ohne Einschrinkung der nachfolgenden Aussagen mit Hilfe des Miller-Theorems
durch geénderte Ersatzschaltbild-Werte beriicksichtigen. Der Verstérker mit der Ubertra-
gungsfunktion F';(s) ist dann riickkopplungsfrei.
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Die Idee der Riickkopplung bei Verstirkern!” beruht darauf, die Abweichung
des Ausgangssignals Y (s) von dem idealen Signal zu ermitteln, und ein
entsprechendes Korrektursignal derart wieder in den Eingang einzuspeisen
(Riickkopplung), dass die Abweichung mdoglichst klein wird.

Fiir die Ermittlung der Abweichung ist ein Vergleich mit einer Referenz notig.
Abbildung (6.2) zeigt als Gedankenexperiment die hier zugrunde liegende
Idee.

X(s) Y(s)
—
Y(s) 1
F1(s) F1(s)

Abb. 6.2: Gedankenmodell zur Ermittlung der Beschaffenheit eines idealen
riickgekoppelten Verstérkers.

Wir iiberlegen, welche FEigenschaften und Verkniipfungen den, in Abb.
(6.2) gezeigten Elementen zuzuweisen sind. Ziel ist es, ein Ausgangssignal
Y (s) zu erzeugen, das moglichst identisch mit X(s)F;(s) iibereinstimmt
(vgl. Abb.(6.1)). Dabei ist zu beachten, dass die Realisierung von F(s)
den zuvor beschriebenen nichtidealen Einschrankungen unterliegt. Am
Ausgang eines zunichst noch unbekannten, verstirkenden Netzwerkes (?)
soll das Ausgangssignal Y (s) liegen. Dieses Signal wird mit der Inversen der
gewiinschten Ubertragungsfunktion F,(s) multipliziert, wieder an den Ein-
gang zuriickgefithrt. Dort wird es mit dem Eingangssignal X (s) verglichen.
Fiir den Fall, dass das gesamte System die gewiinschte Ubertragungsfunktion
Fi(s) besitzt und nur X(s) in das Netzwerk (?) eingespeist wiirde, wéren
X (s) und Y (s)F;'(s) identisch.

Die Abweichung von Y(s) von dem idealen Signal ergibt sich
riickgerechnet auf den Eingang des Netzwerkes, aus der Differenz
E(s) = X(s) — F{'(s)Y(s). Die Differenzbildung zur Ermittlung der

"Dies gilt mit dhnlicher Motivation ebenfalls fiir alle Regelsysteme.
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Abweichung soll durch das Symbol in Abb. (6.3) dargestellt werden.

X(s)

() X(5)-Y(S)F {s)

N k =E(s)

Y(s)F(s)

Abb. 6.3: Symbol zur Darstellung einer schaltungstechnischen Subtraktion
im Signalflussdiagramm.

Je besser Y (s) dem Idealfall F(s)X(s) entspricht, umso kleiner wird die
Differenz. Im Idealfall geht sie gegen Null. Das verstirkende Netzwerk
(?7) muss daher einen Verstdrker mit moglichst hoher Verstdrkung enthal-
ten, um selbst bei kleinsten Eingangsdifferenzen (|E(s)| — 0) noch den
endlichen Wert [Y(s)| am Ausgang zu liefern. Hieraus wird klar, dass
die schaltungstechnische Repriisentation des verstirkenden Netzwerkes im
Idealfall ein Differenzverstiker mit unendlich hoher Verstarkung ist. Die

Ubertragungseigenschaften werden dann ausschlieflich durch die inverse
Ubertragungsfunktion des Riickkopplungsnetzwerkes bestimmt. Der spéter
behandelte Operationsverstéarker entspricht dieser Forderung weitestgehend.

Das riickgekoppelte System a8t sich in Abb. (6.4) basierend auf den
vorangegangenen Uberlegungen zeichnen. Dabei ist die Darstellung prinzi-
piell fiir alle riickgekoppelten Schaltungen anwendbar. Im Rahmen dieser
Vorlesung bezeichnet F,(s) jedoch immer eine Schaltung mit verstirkenden
(a = “amplifier”) Eigenschaften.

X(s) E(s) Y(s)
Fa(s)

1
E1(s)

Fy(s)=

Abb. 6.4: Allgemeine Darstellung einer riickgekoppelten Schaltung.
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Die zuvor angestellten Uberlegungen sollen im Folgenden mathematisch for-
muliert, iiberpriift und auf Verstidrker-Schaltungen zugeschnitten werden.
Aus dem Signalflussdiagramm 148t sich mit der Ubertragungsfunktion des
Riickkopplungsnetzwerkes F,(s) = F;'(s) ablesen

Y(s) = F,(s)(X(s) = Y(s)Ey(s)) (6.1)

oder umgestellt
F,(s)
Y(s)= - X(s). 6.2
U EY NOTAE R 02
Dies ist die allgemein bekannte Beschreibung eines riickgekoppelten Systems.
Die Grole F,(s) wurde eingefiihrt, um die Identitédt des hier behandelten

Falles mit der allgemeinen Darstellung aufzuzeigen, und daraus resultierende

Anwendungen direkt zu ermoglichen.

Fiir die zuvor intuitiv hergeleitete Forderung nach hoher Verstirkung folgt
das gewiinschte Ergebnis:

1
Y(s) = Fy) i o Fi(s) X(s) . (6.3)

Es gehen in diesem Fall also nur die Eigenschaften des Riickkopplungsnetz-
werkes mit Fy(s) ein, d.h. Y (s) ist unabhéngig von F,(s). Natiirlich sind in
diesem Fall die Eigenschaften von F,(s) entscheidend fiir die Qualitéit des
Verstérkers.

Da F,(s) aber die Inverse der gewiinschten Ubertragungsfunktion dar-
stellt, 148t sich F,(s) in den meisten Féllen sehr einfach realisieren. Fiir
einen idealen Verstéker mit der Verstarkung 100 ist Fy(s) = %00 und l&8t sich
durch einen einfachen Spannungsteiler realisieren. Die Grenzen der Reali-

sierbarkeit liegen in diesem Fall eher in der endlichen Verstéirkung von F',(s).

Die zuvor beschriebene Riickkopplung wird als Gegenkopplung bezeichnet.

Sie lafit sich anwenden zur Stabilisierung von Schaltungseigenschaften
bei Parameterverinderungen aufgrund Bauelemente-Toleranzen, Alterung,
Temperaturdnderungen, zur Frequenzgangskorrektur, zur Verbesserung der
Linearitdt und zur Beeinflussung der Ein- und Ausgangsimpedanzen. Diese
Vorteile werden auf Kosten einer Verringerung der Verstirkung gegeniiber
dem nicht gegengekoppelten Betrieb erzielt.
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Auch mufl der Schaltungsentwickler sicher stellen, dass aus der Gegen-
kopplung keine Mitkopplung wird. Dabei iiberlagern sich das Eingangs- und
das riickgekoppelte Signal konstruktiv aufgrund eines durch Phasendrehung
in der Schleifenverstirkung F,(s) - Fy(s) hervorgerufenen Vorzeichenwech-
sels (Addition statt Differenzbildung).

Gezielt wird die Auswirkung der Mitkopplung angewandt zur Schwin-
gungserzeugung, zur Erhchung der Verstirkung bei frequenzselektiven
HF-Verstiarkern und zur VergroBerung der Bandbreite bei breitbandigen
Verstérkern (z.B. in optischen Ubertragungssystemen = Vertiefungsvorle-
sung).

Zur Unterscheidung zwischen Gegen- und Mitkopplung kann der Betrag des
Frequenzganges der Gesamtiibertragungsfunktion mit- und ohne Riickkopp-
lungsnetzwerk verglichen werden. Fiir die Mitkopplung gilt:

‘ Y(jw)

Y Y(jw)
X(jw)

7| XGw)

= [E,(jw)] - (6.4)

| (jw)|=0

Beachten: Aufgrund der Frequenzabhingigkeit kann in Teilen des Ubertra-
gungsfrequenzbandes Gegenkopplung, in anderen Teilen Mitkopplung vorlie-
gen. Haufig bewegen sich die Eigenschaften einer riickgekoppelten Schaltung
mit steigender Frequenz immer mehr von einer Gegenkopplung in Richtung
Mitkopplung (speziell bei Breitbandverstirkern).

6.2 Systematische Untersuchung von Riickkopplungen
von Verstirkerzweitoren

Die zuvor behandelten Verstérker- und Riickkopplungsschaltungen lassen
sich jeweils durch Zweitore beschreiben.'® Zur Verallgemeinerung soll das
Verstéarkerzweitor im Weiteren als Hauptzweitor bezeichnet werden. Es erge-
ben sich prinzipiell vier Moglichkeiten, wie ein Signal aus dem Hauptzweitor
aus und wieder eingekoppelt werden kann.

18Fiir den, in den Beispielen gezeigten Fall von riickgekoppelten Dreitoren ist die Tor-
bedingung immer erfiillt.



Kapitel 6: Riickgekoppelte Schaltungen 7

20-0 28-0

Sl ST

/ N —

parallel | | B parallel R

Abb. 6.5: Links: Parallel-Parallel-Kopplung (PPK): [Y] = [YV] + [Y?)].
Rechts: Idealisiertes Beispiel fiir optimale Riickwirkung der PPK.

Y1/=0 Y5p=0

=
2% ~ L> ul érﬂ . <J
— 0 @ — ]

27 ]

Abb. 6.6: Links: Serien-Serien-Kopplung (SSK): [Z] = [Z™] 4 [Z2?)]. Rechts:
Idealisiertes Beispiel fiir optimale Riickwirkung der SSK.

Beispiel: Vorzeichen-Modifikation aufgrund Umpolung eines Tores
Qu Qr Qu  —Qi2
[g] - [gmod] -
Q21 Qa2 —Q2 Qo
Iq I> Iq 12
O] O  O—] —0 O] —0  Oo—] -0
iul [Q] UZL TUl [Q] |u. T i Uz| [Qmod] UzT T Uz| [Qmod] Uzi
1 2 2 1
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G11=0 Gz,=0

L
|| m O J m
Sl D I=

| —

Abb. 6.7: Links: Serien-Parallel-Kopplung (SPK): [H] = [HY] 4 [H®)].
Rechts: Idealisiertes Beispiel fiir optimale Wirkung der SPK mit
umgepoltem Ausgangstor (Vorzeichenmodifikation erforderlich).

Hi=0 H, =0

Q- ] @ R .ié;.g

J ] | ]

Abb. 6.8: Links: Parallel-Serien-Kopplung (PSK): [G] = [GW] 4 [G®)].
Rechts: Idealisiertes Beispiel fiir optimale Wirkung der PSK mit
umgepoltem Eingangstor (Vorzeichenmodifikation erforderlich).

Die vier Riickkopplungsvarianten lassen sich einheitlich behandeln. Dafiir
werden zur Verallgemeinerung die Matritzen des Hauptzweitors in der
jeweiligen, zur Matrizenaddition geeigneten Darstellung mit [9(1)] bezeich-
net. Fiir das Hauptzweitor soll die Riickwirkung vernachlassigt werden
(lez) = 0). Die Matrix des Riickkopplungszweitors in der jeweiligen, zur Ma-
trizenaddition geeigneten Darstellung wird mit dem Index (2) versehen [g@)].
Wird fiir die Riickkopplung ein Dreipol mit umgepoltem Ein- oder
Ausgangstor verwendet, ist die Vorzeichenmodifikation in [Q(Q)] entspre-
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chend Beispiel (Vorzeichen-Modifikation aufgrund Umpolung eines Tores)
zu beriicksichtigen.

Bei der Verwendung idealer gesteuerter Quellen in den Hauptzweitoren er-
geben sich wie in Abb. (6.5,6.6,6.7,6.8) auf der rechten Seite gezeigt, fiir Qﬁ)
und QSQ) infinite Werte. Dies kann umgangen werden, indem das Hauptzwei-
tor durch die inverse Matrix [PY] dargestellt wird

1 1

Py —plY) )
1 1

Py Py

1

[Q<1)] — [E(l)](fl) - - (

= Det([@") (65)

Fiir vernachléssighare Riickwirkung (Qg) = 0) ergibt sich 2512) = 0 und
damit der Zusammenhang

1/P)
QW] = PW) ! = /_(11)1 ’ (6.6)
— — —P3 l/P(l) ’
PRy TR pg

Fiir die idealen Ein- und Ausgangsimpedanzen/-admittanzen lel), Qé? erge-
ben sich in der [B(l)] Darstellung die Eintrége ,,Null“. Die inversen Matritzen
fiir die verschiedenen Kopplungsarten sind dabei entsprechend der jeweiligen
Art der Riickkopplung zu wéhlen. Mit den in Tab. 5.1 und Tab. 5.2 ermit-

telten Kleinsignalparametern der Verstarkungsschaltungen ergibt sich:

GLh 0
SSK:[E(l)]:[X(l)]: 25711) qu)s ) (6.7)
rRY o
PPK : [PY] = [2V] = ;(; R ) (6.8)
(1)

SPK : [PV = [GY] = i{f EEBS : (6.9)
R, 0
PSK : [PW] = HWY] = iﬁ” o (6.10)

In allen Féllen stellen die Elemente der Hauptdiagonalen die Ein- bzw.
Ausgangsimpedanzen /-admittanzen des Hauptzweitores dar. Je kleiner die
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Betréige der Elemente der Hauptdiagonalen sind, umso mehr néhert sich das
Hauptzweitor einer idealen gesteuerten Quelle.

Ist die Hauptdiagonale von [PY] hinreichend klein (ideale gesteuerte Quel-
len) sind alle Elemente bis auf Qg) des Riickkopplungszweitors vernachléssig-
bar. Es gilt dann fiir die Gesamtschaltung des riickgekoppelten Systems mit
vernachlassigbarer Riickwirkung:

(1)
[Q]:[9<1>]+[9<2>J=[£<1>J-1+[9<2>J=( S QQ)
Pl)=0

~Py) /PPy 1/Py)

(6.11)
Nachdem in Gl. (6.11) nun die Additon der Matritzen in der fiir die jeweilige
Kopplungsart erforderlichen Form erfolgt ist, wird die Matrix der Gesamt-
schaltung [Q] in die inverse Darstellung gebracht. Damit bleibt [Q]~! auch

fiir ideale Quellen, bei |£§11)| — 0, |B§2)| — 0 regulér:

1 Q) —€
Pl _ b %99 ~12 6.12
P/=1Q] Det([Q]) ( @, @y ) o
P P /Py QY >
O 1 <12 6.13
[P] =[Q] 1+ PQP ( PY/pUpY 1 /pl) P (6.13)

_ 1 = 12 =
[P] =[Q] t= ( (1) (1) > . (6.14)
— 1+ 2511)@22) P, Py, PU_g

Fiir ideale gesteuerte Quellen vereinfacht sich Gl. (6.14) zu

0 0
[P] = Py : (6.15)

1) H(2
1+£21 Qgg) 25?:07 2512):07 2(112):0

Fiir die darin enthaltenen Nennerterme wollen wir zwei allgemein gebrauch-
liche Bezeichnungen definieren, die wir im weiteren Verlauf immer wieder
bendtigen. Es sind

P Q(;l) =: Schleifenverstarkung, (6.16)

1+ Béll) Qégl) =: Riickfiihrungsdifferenz. (6.17)
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Entsprechend den einfiihrenden Uberlegungen anhand des Signalflussdia-
gramms nimmt P, in Gl. (6.15) genau die in Gl. (6.2) hergeleitete Form an
Py =F,, Q¥ =F,

Es gilt fiir P,, ebenfalls die Uberlegung fiir hohe Verstéirkung des Hauptzwei-
tors (| 2511) B%)| > 1), bei der die Ubertragungsfunktion der Gesamtschaltung
unabhiingig von der Ubertragungsfunktion des Hauptzweitors wird:

1

(2)
Qm |pSY

| (6.18)
P QY I>1

£21 -

Je nach Kopplungsart ist P,; die Eingangsimpedanz oder -admittanz. Glei-
ches gilt fir Py, am Ausgang. Aus Gl. (6.14) lassen sich die Beziehungen

p(l)
Py, = — (6.19)
1+ PRQY)
und 0
P
P, = ——2 (6.20)

1+ PRQY)
entnehmen. Der Nenner enthélt jeweils die Schleifenverstéarkung und ist iden-
tisch mit der Riickwirkungsdifferenz. D.h. durch die Riickkopplung kann die

Ein/Ausgangs-Impedanz/Admittanz des Hauptzweitores gezielt verdndert
werden. Nicht verédndern lassen sich (invariant)

1 1
Py _ By Bu_ BV

- = ) (6.21)
Py P 511) Py, £g12)

Die optimale Wirkung besitzt die Riickkopplung dann, wenn die Generator-
und Abschluimpedanzen/-admittanzen Z /1Y ¢ entgegengesetzt den
Ein- bzw. Ausgangsimpedanzen/-admittanzen Z gll)/227x(111)/22 an dem jeweili-
gen Hauptzweitor (Verstéirker) gewéhlt werden. Dies 148t sich einfach auch
anhand der Beispielschaltungen Abb. (6.5,6.6,6.7,6.8) erkennen:

Wiirde z. B. im Fall der PPK die Ansteuerung mit einer Spannungsquelle
anstelle einer Stromquelle erfolgen, wére die Riickkopplung wirkungslos. In
diesem Fall wiirde der riickgekoppelte Strom vollsténdig iiber die Spannungs-
quelle anstatt durch eine endliche Eingangsimpedanz des Hauptzweitors
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flieBen. Um dies zu vermeiden, muB also gelten: || < |Zg|. Mit dieser
=11

Uberlegung lassen sich als Bedingung fiir optimale Ansteuerung formulieren:

SSK: (Zg, Z;) klein gegen Torimpedanz

PPK: (Y, Y, ) klein gegen Toradmittanz

PSK: (Zs, Y ) klein gegen jeweilige Torimpedanz/-admittanz

SPK: (Y, Z,) klein gegen jeweilige Torimpedanz/-admittanz

Dies bedeutet, daBl im Idealfall die Ansteuerung bei SSK und SPK mit
einer (idealen) Spannungsquelle, bei PPK und PSK mit einer (idealen)

Stromquelle erfolgen sollte.

Die Betriebsparameter fiir die vier Arten der Riickkopplung bei idealer
Ansteuerung und Abschluss ergeben sich durch Berechnung mit Gl. (6.15):

SSK:

S L 1z

“ein Xll XST)I
PR AT
Yy Yl
v 1)
V=2 = 2,(,11) (invariant) ,
Xll Kein
Oz
g 4
Vy ~ m L

(stabilisierbar) ,

(stabilisierbar) .

(6.22)

(6.23)

(6.24)

(6.25)

(6.26)
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PPK:
Z(l-)
Leoin = Ly — )
1+ Y
(1)
Zaus ~ Z22 = _au; 1)
1+ ngg )
(1)
re’Y
Vimn —ZyY, = =L (stabilisierbar) ,
1+ ngré )
Z 7Y
VymZ2l= = (invariant) ,
" Zu Z0)
50
Te R Loy — (stabilisierbar)
1+ X:(Lz)fg )
-SPK:
; oL 1-HRVY
—emm Qll Y(l) )

Z—ein

A

Zaus ~ Q22 = % )
1-HYVY
1

T i)

-G, YW

—€m

(invariant) ,

—=-=Y, (invariant) ,

VyrGy = —— (stabilisierbar) .

(6.27)

(6.28)

(6.29)

(6.30)

(6.31)

(6.32)

(6.33)

(6.34)

(6.35)

(6.36)
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-PSK:

7
Zein ~ ﬂ - — ) (637)
- gyvy

2 1
1 _1-G6HvY

Lo N 6.38
—aus ﬂ22 Xgij/)s ? ( )
1%
Vi~ Hy = ———5—7 (stabilisierbar) , (6.39)
-GV
Hy VYo
g ~——==— (invariant) , (6.40)
S Hy o g0
H V(l)
Vyor —27, ==L 7, (invariant) . (6.41)
v H, =" 7z~

“ein

Die in den Formeln verwendeten Parameter des Hauptzweitors konnen z.B.
fiir den quasistatischen Betrieb aus Tab. (5.1) entnommen werden.

Um angeben zu kénnen, wie stark das Hauptzweitor mit seiner Ubertragungs-
funktion Bgll) in die Ubertragungsfunktion P,, der Gesamtschaltung eingeht,
bestimmt man den relativen Fehler oder die relative Abweichung von P,; in
Abhéngigkeit des relativen Fehlers von Egll):

Mit der Ubertragungsfunktion der Gesamtschaltung

P(l)
P, =——2 (6.42)
SaEY
148t sich die Abweichung in Differentialform angeben
1 1
0Py, (1) 1+ Bgl)gg) - Bgl)gg) (1) 1 (1)
APy = —2y a1 = Domy L2 = 0@z L -
a221 (1 + £21 Q12 ) (1 + £21 Q12 )

(6.43)
Ein Klammerterm des Nenners wird durch den Nenner in Gl. (6.42) identisch
ersetzt und es ergibt sich aus Gl. (6.43) durch Umstellen der relative Fehler:

APy, 1 dpy

= : (6.44)
Py, 1+ Bgll)gg) Bgll)
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Aus der Betragsdarstellung:

1
Py 1+ PP || PY
————

Empfindlichkeit

ergibt sich die Bestimmungsgleichung der Empfindlichkeit der Ubertragungs-

funktion der Gesamtschaltung gegeniiber Béll):

1
Py dPy,
Py, dﬂéll)

1
1+ PRQY)

5321 —

(1
P

(6.46)

Der Ausdruck Sfff) ist die Proportionalitétskonstante in Gl. (6.45) und
=21

gibt an, wie stark Anderungen der durch Bgll) beschriebenen Eigenschaf-
ten des Verstirkerzweitors (Hauptzweitor) in die Ubertragungsfunktion
P,,, der Gesamtschaltung eingehen. Durch Vergleich mit Gl. (6.17) ergibt
sich die Empfindlichkeit als Kehrwert des Betrags der Riickfiihrungsdifferenz.

Fiir Schleifenverstarkungen grofl gegen Eins ist die Empfindlichkeit propor-

tional dem Kehrwert des Betrags der Schleifenverstiarkung (vgl. Gl. (6.16)).

Ist die Empfindlichkeit = 1, geht das Hauptzweitor zu 100% in die Ubertra-

gungsfunktion ein (P, = Bgll)) (vgl. Gl. (6.42)) Geht Sfff) — 0 besitzt das
=21

Hauptzweitor keinen Einflul mehr und es gilt P,, = ﬁ
—12



Kapitel 6: Riickgekoppelte Schaltungen 86

6.3 Gegengekoppelte Netzwerke mit Storung

Betrachtet wird das schon zuvor behandelte riickgekoppelte Netzwerk in
Abb. (6.9) in dem zusétzlich am Ausgang des Hauptzweitors eine Stérung
Z(jw) eingespeist wird.

Abb. 6.9: Riickgekoppeltes Netzwerk mit Storung Z.

Das Ausgangssignal dieses Systems ergibt sich mit

Y=(X-FEY)F,+Z (6.47)
zu
F A
Y = — 2 X =
(6.48)
E,(jw)X(jw) Z(jw)

Y(jw) : —  + : —.
1+ Fy(jw)E,(jw) 1+ Ey(jw)E,(jw)

Fir 1 + F,F, = F,F, wird also eine am Ausgang des Hauptzweitors auf-
tretende Storung um die Schleifenverstarkung F,F, = Béll) 'Qg) verringert.
Entsprechend der Herleitung iiber Phasoren im Frequenzbereich gilt diese
Aussage zunéichst nur fiir lineare Systeme bei Betrachtung einer einzigen,

aber beliebigen Kreisfrequenz w.

Im folgenden soll diese Aussage auf nichtlineare und mehrfrequente Systeme
erweitert werden. Zur Vereinfachung soll das Eingangssignal X (jw) wei-
terhin monofrequent bleiben. Das Ergebnis 148t sich jedoch leicht auch fiir
mehrfrequente Anregungen erweitern.
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Fiir die folgenden Betrachtungen soll das Riickkopplungszweitor weiterhin
linear sein. Das Hauptzweitor sei nichtlinear. Das Ausgangssignal Y 18t sich
im Zeitbereich fiir ein Hauptzweitor mit stetig gekriimmter Ubertragungs-
kennlinie als Taylor Polynom darstellen. Bei einer Entwicklung um einen
(Arbeits-) Punkt der durch die Eingangsgrofie Ey eingestellt wird gilt:

gle) =g(Eo+e(t)) = ane"(t) + Ry(e). (6.49)

n=0

Darin sind die Koeflizienten

1 ()
n = — ( Ton ) (6.50)
e=Fy
und das Restglied nach Lagrange

M) [ dVg(e)
R, (e) = 6.51
(€)= 311 | dens (6:51)

e=n€[Eo+te(t)]

Im Folgenden nehmen wir an, dass g(e) fiir geeignet grofe N bei ver-
nachléssigbar kleinem Restglied ( R,(e) = 0 ) durch eine endliche Reihe
dargestellt werden kann

N

yle) = Z ane"(t) = ag + are(t) + aze®(t) + asze*(t) + ... +aye™ (). (6.52)
n=0

Darin ist ag der Arbeitspunkt der Ausgangsgrofle, der sich im Punkt Ey der

Eingangsgrofie ergibt.

Formal 148t sich diese Nichtlinearitit allgemein durch n-fache Faltung der

Eingangsspektren E(jw) e—o0 e(t) im Frequenzbereich 16sen. Der Rahmen

dieser Vorlesung beschrénkt sich jedoch auf die Behandlung einfacher Fille

im Zeitbereich. Dafiir soll der allgemeine Fall eines Zweiton-Signales

e(t) = wu cos(wyt) + v cos(wyt) (6.53)
untersucht werden, das auf eine nichtlineare Kennlinie dritter Ordnung trifft:

G(e) = ap + are(t) + axe?(t) + aze’(t). (6.54)
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Einsetzen von (6.53) — (6.54) liefert
gt) = ao + a1 (u cos(wyt) +v cos(wyt))
+  ay (u cos(wyt) + v cos((,uvzf))2 (6.55)
+ a3 (u cos(wyt) +v Cos(cuuzf))3

Nach etwas Rechnung und Umstellen mit Additionstheoremen ergibt sich fiir

Gl. (6.55) die Identitét

2 | 2
g(t) = ap + (u ;U ) as + | Gleichspannung
(Arbeitspunkt)
(uar + (3u® + 2uv?)az) cos (wyt) +
(vay + (30® + 2vu?)az) cos (wot) + | Terme mit w
tasu®  cos (2wyt) +
Tasv®  cos (2w, t) + | Terme mit 2w
asuv  cos  ((wy, —wy)t) +
asuv  cos  ((wy +wy)t) +
Sagv’u cos ((2w, —wy)t) +
Sasv’u cos (2w, +wy)t) +
Sasvu® cos ((2w, —wy)t) +
Sagvu? cos ((2wy + wy)t) + | Terme mit
> w, Aw
Tasu®  cos (Bwyt) +
Tasv®  cos (3w, t) + | Terme mit 3w .
(6.56)

Es ergeben sich in diesem einfachen Beispiel 12 Frequenzterme und ein
Gleichspannungsanteil.

Interpretation der Ergebnisse:

1. Arbeitspunkt: Der quadratische Term der Kennlinie as liefert einen
Gleichanteil, der zu einer Verdnderung des Arbeitspunktes fiihrt.
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Wiirde die Kennlinie nach hoheren Ordnungen entwickelt, zeigte sich,
daBl alle geradzahligen Koeffizienten as, Gleichanteile liefern. Die Ur-
sache liegt in dem Gleichrichteffekt einer ungeraden Kennlinie:

Fiir gerade Kennlinien nach Abb. (6.10) gilt mit (Ey) = g, aufgrund
der Punktsymmetrie:

J(Eo + Ae) — go = —(§(Eo — Ae) — 1) (6.57)

Damit ist bei einem Eingangssignal ohne Gleichanteil (z.B. sin, cos) das

‘9‘ A ’[A Yi
Y2 (Eo+Ae) ( A
Yo
V2 (EoDe) :
e e
Eq e

Abb. 6.10: Beispiele gerader Kennlinienverlaufe.

Ausgangssignal (bezogen auf den Arbeitspunkt) ebenfalls ohne Gleich-
anteil.

Bei einer ungeraden Kennlinie wie z.B. in Abb. (6.11) geht die Glei-
chung in eine Ungleichung iiber und das Signal besitzt unterschiedliche
Amplituden oberhalb bzw. unterhalb des Arbeitspunktes g,. Damit er-
gibt der Gleichspannungsmittelwert

/ 3(t) dt (6.58)
einen Wert ungleich Null.

Nach der Definition der Koeffizienten der Taylor-Reihe als Ableitungen
n-ter Ordnung unterscheidet sich eine gerade Ubertragungskennlinie
von einer ungeraden dadurch, dafl die gerade Kennlinie aufgrund der
Punktsymmetrie im Arbeitspunkt einen Wendepunkt besitzt (zweite
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’yﬂ

Y (EO+Ae)’

. \TAY
Y o Be) F :

= .
<>\Aesin wt

Eo

Abb. 6.11: Beispiel einer ungeraden Kennlinie.

Ableitung hat den Wert Null).

2. Grundwelle w: Die lineare Ubertragung der Grundwelle erfolgt mit
dem Koeffizienten a;, der identisch mit der Kleinsignalverstirkung ist.

Zusétzlich tragt auch der kubische Term a3 der Kennlinie zur Amplitu-
de der Grundwelle bei. Bei Entwicklung der Reihe zu héheren Graden
zeigt sich, dafl nur die ungeraden Koeffizienten as, 1 zur Grundwelle
beitragen.

Neben der eigenen Amplitude (u bei cos(wyt), v bei cos(w,t)) gibt es
2uv? bzw. 3vu?) bei dem die Amplitude (v bzw. u)
des jeweiligen anderen Eingangssignals zur eigenen Amplitude beitragt.

auch einen Term (

Dies ist in sofern bemerkenswert, da fiir beide Signale keine Annahmen
iiber deren Frequenz gemacht wurden. Dennoch liefert das Signal mit
der einen (beliebigen) Frequenz einen Beitrag zur Amplitude des Si-
gnals mit der anderen Frequenz.

Abb. (6.12) stellt den Zusammenhang der Ein- und Ausgangsschwin-
gungen bei den Grundwellen w,,, w, iiber die Verkniipfung mit den Ko-
effizienten der Taylor-Entwicklung in Form eines Signalflussdiagramms
dar.

3. Zweite Harmonische (erste Oberwelle) 2w: Durch den quadratischen

Term a, der Nichtlinearitdt entsteht am Ausgang eine neue Fre-
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|

AA

% wa -
4 3 »
35uvlas
P2 Nichtlinear

3svUtag

% Vviag
Al

vai =
v cos (wy t) - V coS (wy t)
(linear)

Abb. 6.12: Anschauliche Darstellung der Verkniipfung der
Grundwellenanteile von Eingangs- (links) und Ausgangs-Signal (rechts)
iiber die Koeffizienten der Taylor-Entwicklung.

quenzkomponente 2w, bzw. 2w,. Die Amplitude héngt von der
Eingangsamplitude des jeweiligen Eingangssignals ab. Es handelt sich
hierbei also um eine, von der Eingangsamplitude des jeweiligen Signals
gesteuerte Quelle mit der doppelten Frequenz.

4. Kombinationsschwingungen (Mischterme) > w, Aw: Wegen des qua-
dratischen Termes ase®(t) der Taylor-Entwicklung treten Kombinati-

onsschwingungen mit den Frequenzen w, + w, auf. Hervorzuheben ist
dabei, daf} fiir u = v doppelt so grofie Amplitude wie fiir die zweite

Harmonische auftreten.

Ahnliches gilt fiir die Mischterme aufgrund des kubischen Anteils age®.
Hier treten Kombinationsschwingungen der Frequenzen 2w, + w, bzw.
2w, + w, auf, deren Amplitude dreimal so grof} ist wie die Amplitude

der dritten Harmonischen (3w).

Diese Mischterme koénne speziell in nachrichtentechnischen Systemen
von grofler Schédlichkeit sein, da neben der hohen Amplitude beson-
ders die Differenzfrequenzen z.B. 2w, — w, in der gleichen Gréfle wie w,,
und w, sein kénnen. Eine Unterdriickung durch Filter ist dann nicht
mehr moglich, auch nicht, wenn die quadratischen oder kubischen Fre-
quenzen (2w, , bzw. 3w, ,) ausgefiltert werden.
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Besteht zwischen den Frequenzen ein geradzahliger Zusammenhang:
m-wy, = N - W, mit m,n=1,2,3...00 (6.59)

liefern die Mischterme Beitrige zu den Amplituden der Harmonischen
(w,2w,3w...). Hiervon wird im weiteren Verlauf Gebrauch gemacht.
Auch bei den Mischtermen ist wie schon bei der Grundwelle zu sehen,
daf} die Amplituden beider Signale zur Amplitude des Mischsignals
beitragen.

5. Dritte Harmonische (zweite Oberwelle) 3w: Es gilt analog das Gesagte

von 3) mit aze®(t) als Ursache der neuen Frequenzkomponente.

Fiir das zuvor behandelte System ohne Riickkopplung lafit sich ein noch
relativ einfaches Schema nach Abb. (6.13) fiir die Erzeugung der Harmo-
nischen bei der Ubertragung durch das nichtlineare Hauptzweitor angeben.
Dabei wird angenommen, daf§ die Erzeugung der Harmonischen idealerweise
direkt am Eingang, also vor dem frequenzabhiingigen Teil F”,(jw) der Uber-
tragungsfunktion des Hauptzweitores stattfindet. F’ (jw) ist Frequenzgang
des Hauptzweitors geteilt durch die statische Verstéarkung im Arbeitspunkt

E,(jnw)

F' (jw) =
F.(jw) o

(6.60)

Die Amplituden der einzelnen Schwingungen ergeben sich aus Gl. (6.56) unter
der Annahme nur eines Signals, d.h. u=0 oder v=0.

Unter der Voraussetzung, dafl die Koeffizienten a,, der nichtlinearen Kenn-
linie nach Gl. (6.52) nicht frequenzabhingig sind, reprisentiert F” (jw)
den frequenzabhiingigen Teil der Ubertragungsfunktion des Hauptzweitors.
Dieses Modell ist dann richtig, wenn die Frequenzabhéngigkeit des Zweitors
nach der Erzeugung der Harmonischen stattfindet. Ist auch der Teil vor der
Erzeugung frequenzabhingig, mufl das Eingangssignal F,(jw) entsprechend
modifiziert werden (E;(jw) £ (jw)).

Durch die Einfiihrung einer Riickkopplung gelangen die Schwingungen
der Frequenz nw vom Ausgang auch an den Eingang des Hauptzweitors.
Durch dieses mehrfrequente Eingangssignal kommt es aufgrund der nicht-
linearen Kennlinie zur Mischung und Generation von Harmonischen mit
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X(jo) F Ei(jw)

0
(keine Riickkopplung)

3
3E: ).
le(Elal*'Tfl az+..)R(w)

£2
Y2=(*7laz+...)E;(ij) N
z Yo (inw)

£
Y3=(7133+---)Fa'030)

Ya(az...an,Eq, joon)

Abb. 6.13: Schema fiir die Erzeugung von Harmonischen bei der
Ubertragung durch ein nichtlineares Hauptzweitor. Der ebenfalls
auftretende Gleichanteil Fiay, Fiay wird im Schema nicht gezeigt.

allen Schwingungen untereinander. Wie an dem zuvor gezeigten einfachen
Beispiel demonstriert, leisten alle Schwingungen £, des Eingangssignals des
Hauptzweitors

E =Y E,(nw,ay...ax,Ey ... E,, F,(jw), Fy(jw)) (6.61)
n=1

einen Beitrag zu jeder Harmonischen Y, des Ausgangssignals

Y =Y Y, (wa...an, Ey... E, F,(jw)). (6.62)
n=1

Das Schema fiir die Erzeugung von Harmonischen in einem riickgekoppelten
System mit nichtlinearem Hauptzweitor 1d8t sich daher entsprechend
Abb. (6.14) angeben. Die Terme ag, Ey werden in den Argumenten der
Amplituden der Harmonischen in das Schema aufgenommen, um anzudeu-
ten, dal durch die Nichtlinearitdt ein Gleichspannungsanteil entsteht, der
den Arbeitspunkt verschiebt, und damit auch die Koeffizienten a, d&ndern
kann. Die Aufteilung auf N Riickkopplungszweitore F, ist nur symbolisch
und nicht physikalisch zu verstehen. Sie deutet die getrennte Behandlung
der einzelnen Harmonischen an, indem der Frequenzgang F,(jw) bei der
Frequenz der jeweiligen Harmonischen ausgewertet wird.

Die Harmonischen entstehen fiir alle Y, aufler fiir n = 1 ausschliellich durch
,Generation“ aufgrund der Nichtlinearitdt in dem Hauptzweitor. Auch ein
Anteil an der Grundschwingung von Y, entsteht durch diese Generation.
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von nw — nw(waagrecht)
immer mit a,;

Yi(jwAo...an,Eo...E ,Fa(jw))

Ya(j20)

2 N=Y
Y3369 (Spektrum)

YYYY

B (Nw) [«

F(30)
F2(j2w)

] R(w) =

Abb. 6.14: Schema fiir die Erzeugung von Harmonischen in einem
riickgekoppelten Netzwerk mit nichtlinearem Hauptzweitor.

Es liegt daher nahe, die generierten Beitrége getrennt fiir jede Frequenz als
am Ausgang eingekoppelte Storung Z,, zu beriicksichtigen. Es ergibt sich das
Modell des riickgekoppelten Netzwerkes fiir eine Frequenz nw (n = 1... N)
in Abb. (6.15). Das Hauptzweitor ist darin linear. Die Erzeugung und

Zn(jnw,ao...an,Eo(jw)...En(Nw))

. X(jw),n=1 ; ¢ ;
X(an):{oow)snonst m Ea(an) Yn(Jn(*))

Fy(inw)

Abb. 6.15: Modell eines riickgekoppelten Netzwerkes mit nichtlinearem
Hauptzweitor bei einer Frequenz nw, (n =1...N). Das Hauptzweitor der
Modells ist linear.

Verkopplung der Harmonischen untereinander geschieht in dem Modell {iber
die Abhéngigkeit der Storung Z,, von allen E,(jnw) (vgl. Abb.(6.15) mit
Abb. (6.14)).
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Das riickgekoppelte System mit Storung wurde Eingangs bereit behandelt.
Mit Gl. (6.48) kann die Losung fiir das Spektrum des Ausgangssignals direkt
angegeben werden:

N
Y = Y Y, (jnw)
n=1

N Ea(]nW)X(anU) Zn(]nwy Qg ...0an, EO s En)

= 2

St L+ Fy(jnw) F, (jnw) L+ Fy(jnw)F, (jnw) (6.63)
X(jw), n=1

mit X (jnw) = X(5)
0, sonst.

Die durch Nichtlinearitét erzeugten Harmonischen, sowie die durch Harmo-
nische verursachte gednderte Amplitude der Grundwelle, werden durch die
Riickkopplung um den Betrag der Riickfiihrungsdifferenz bzw. bei F'o F', > 1
um den Betrag der Schleifenverstarkung reduziert.

Die Anwendung von Gl. (6.63) soll am Beispiel einer SSK gezeigt werden: Wir
betrachten zunéchst den Verstiarker nach Abb. (6.16) ohne Gegenkopplung

und kennzeichnen die in diesem Fall auftretenden Stréme und Spannungen
mit einem hochgestellten Index ®). Das erste Glied der Taylor-Reihe ist die
Kleinsignalverstarkung

dy(e)
— — g , 6.64
aq de - g ( )
12
—t 0
L_J(f‘)l u&"")l l U, Z,

Abb. 6.16: Verstéarker ohne Gegenkopplung.

Im linearen Fall gilt also fiir die Grundwelle (Index 1 rechts des Kommas)

1) (jw) = gm(j0)US (o) (6.65)

)
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Bei groflerer Eingangspannung U 5“), die zur Ubersteuerung fithrt, ergibt sich
das Spektrum (Gleichanteil und Riickwirkung der Oberwellen auf die Grund-
welle werden vernachlissigt, d.h. die Summe beginnt mit n=2)

1Y = 3 1 (jnw, UL (jw))
= () — 7(a) () (6.66)
= gm(jw)gl,l(jw) + > l2,n(jnwvgl,l(jw)) .

n=2

Die Beitrége zur Summe konnen wie in Gl. (6.56) berechnet werden. Auf-
grund der mit héherer Ordnung und Frequenz stark abfallenden Amplituden,
reicht fiir physikalische Systeme eine endliche obere Grenze von N fiir die
Summe.

Fiir den Verstirker mit Gegenkopplung!® wird zur Vergleichbarkeit ein

Ausgangssignal mit der gleichen Amplitude der Grundwelle wie im nicht
gegengekoppelten Fall gefordert. Das Verstérkerhauptzweitor soll bei diesem
Vergleich unverdndert bleiben. Vernachldssigt man die Riickwirkung der
Oberwellen auf die Grundwelle, kann die notwendige Eingangsamplitude fiir
den gegengekoppelten Fall anhand der Ubertragungsgleichung (6.47) des
riickgekoppelten Systems iiberlegt werden:

F SSK Im

Y="—"""FT "X—I,=—"7"7-7U,. 6.67

I+ EE, T P Lt gnZy ( )

Darin ist Fy = 2522) = Z,, die Ubertragungsfunktion des Riickkopplungs-
zweltors.

Da die Verstiarkung des nicht gegengekoppelten Verstérkers g,U; be-
tragt, muss die Eingangsspannung des gegengekoppelten Verstirkers um
den Faktor (1 + ¢,,Z,,) groBer gewéhlt werden, um die gleiche Amplitude
des Ausgangssignals zu erhalten.?’ Im folgenden wird die Eingangsspannung
U (eb) = (14 gmZ,)U 5“) angenommen, d.h. die Amplituden der Grundwelle

9Tm folgenden mit (*) indiziert.

20Tn einigen Literaturstellen wird behauptet, die bessere Linearitit gegengekoppelter
Verstérker rithre von der um (ﬁ) geringeren Eingangsspannung her. Wir fordern hier
jedoch gleiche Amplituden der Ausgangssignale, wodurch die Eingangsspannung im gegen-
gekoppelten Fall entsprechend vergréflert wird. Die Eingangsspannung das Hauptzweitors
ist bei dieser Forderung in beiden Fillen identisch.
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des linearen Ausgangsstromes (Beitrdge durch Koeffizient a; der Taylor-
Entwicklung) sind gleich.

Formal lasst sich das Ausgangsspektrum der SSK mit Hilfe von Gl.
(6.63) direkt angeben:

N : -
m Z U.(jw) n=1
lg’) — E ( g U, + _”(jnw) ) mit U, = (j )
N1+ gmsyy L+ gmZ,y 0 sonst .

(6.68)

Zu bestimmen bleiben die Storungsbeitrige Z,

b 2
!(2):a1l_J1+a2Q1 +...
O |

(Diel — Ju

b
VAT l( )l VAP

Abb. 6.17: SSK des Verstirkers aus Abb. 6.16.

Hierzu soll eine Naherung fiir schwache Nichtlinearitat tiberlegt werden. Zur
Uberlegung dient das Schema fiir die Erzeugung von Harmonischen von Abb.
(6.13), das sich aufgrund der nachfolgenden Uberlegungen entsprechend Abb.
(6.18) vereinfachen 148t. Durch seine im Vergleich zu den Oberwellen grofie
Amplitude wird die eingespeiste Schwingung der Grundwelle U, ; den groiten
Beitrag zum Ausgangsstrom I, liefern. Riickwirkungen von Oberwellen auf
I, sollen dazu im Vergleich vernachléssigbar sein. Die Grundwelle erzeugt
aber ihrerseits Oberwellen die Beitrége fiir I,, (n=2, 3 ...N) liefern. Diese
Beitriige kommen {iber Z ,(jnw) zuriick auf den Eingang als U, ,, (n=2...N).
Die Amplitude dieser Schwingungen soll so klein sein, dass nur der direkte
Pfad mit der grofiten Verstirkung zum Ausgang?! (a; = ¢,,,) einen merklichen

21Hierbei ist zu beachten, da8 g,, aufgrund einer Frequenzabhiingigkeit durchaus unter-
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(b) (b)l (b)
Ue Ul 1 a]_ gm llz,l

15
O—e
’ A= gm (b)_ &
5 \lgg 12=21
) a;=g = —® =t
-1,,0 mo | o
Uin : ) I2n
.......................... >
a1 gm
YVY
Z12 (Inw)

Abb. 6.18: Schema fiir die Erzeugung und Verkniipfung von Oberwellen in
einem riickgekoppelten Verstarker bei schwacher Nichtlinearitét.

Beitrag zu I, , liefert. Mischprodukte sollen also vernachléssigt werden. Der
Giiltigkeitsbereich dieser Annahme ldsst sich leicht mit Gl. (6.56), Seite 88
fiir das dort gezeigte einfache Beispiel bestimmen. Das sich aufgrund dieser
Néherung ergebende Spektrum des Ausgangsstroms 143t sich mathematisch
formulieren als

N
=17+ Ugn (6.69)

Dabei wurde beriicksichtigt, dass aufgrund der geforderten Gleichheit der
Ausgangsamplitude bei der Grundfrequenz (1 gb% =1 g‘?) auch die Eingangs-
amplituden des Verstirkerzweitors gleich sein miissen (vgl. Abb. 6.16 - 6.17).
Daher muf3 auch das von der Eingangsspannung U ﬁ herrithrende Spektrum
gleich dem Spektrum 1. g‘“ im Fall (a) sein. Hinzu kommt der ) -Term, der

die riickgekoppelten Beitrége beriicksichtigt (vgl. Abb. 6.18).

Mit 7{”) aus G (6.66) wird aus (6.69):

N N
19 = g U+ 18+ U g - (6.70)
n=2 n=2

schiedlich sein kann fiir die verschiedenen Oberwellen.
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Aufgrund der geforderten Gleichheit der Ausgangsstromamplituden bei der
Grundwelle ist die Spannung der Grundwelle am Eingang des Hauptzweitores
in den Fillen (a) und (b) ebenfalls gleich (U'" =U ﬁ) Sie berechnet sich im
gegengekoppelten Fall (b) aus der Eingangsspannung U g’) (vgl. Abb. 6.17)

zu
U = U = Uy = Zols) (6.71)

Einsetzen von (6.71) — (6.70) und Einsetzen der Ubertragungsfunktion des

Riickkopplungszweitors U 5"L =—1 g’LZ 12(inw) liefert:

N
1Y = gu(U,, — Z1,10) + P 5 2 19 7 150m
(0) N @
12 = nge 1T Z iz Z I 129m (6-72)

= Z I2n, (Spektrum).

Umstellen nach den Spektralkomponenten [ I ’ (jede Frequenz fiir sich) liefert

N 4(a)
](b) _ % ](b _ 9m U .+ Zn:Q l2l,ln
= =7 +Z129m_6’1 1+ Z199m

(6.73)
U.(jw) ,n=1
mit U, , = U (jw)
0 sonst
0 ,n=1
I =

lgfi(jnw) , sonst.

Gleichung (6.73) entspricht der bereits formal in Gl. (6.68) S. 97 angegebenen
Beziehung. Fiir die Beitrédge der Z,, ergibt sich in diesem Beispiel

Z,=15). (6.74)

n

D.h. Z, nimmt den Wert der Oberwellen des nicht gegengekoppelten
Verstéarkers an.
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6.4 Riickgekoppelte Vierpole

Bisher wurden durch Zweitore beschreibbare riickgekoppelte Schaltungen
betrachtet. In der Regel enthielten die Zweitore Dreipol-Elemente, wodurch
die Torbedingung der Zweitore fiir alle Moglichkeiten der Verschaltung zu
einem Gesamtzweitor immer erfiillt ist. Nur bei Erfiillung der Torbedingung
ist es moglich, ein Element mit vier Anschliissen (Polen) durch nur zwei
Strome und zwei Spannungen vollstdndig zu beschreiben. In der Praxis
kénnen auch Schaltungen mit vier Polen vorkommen, die die Torbedingung
nicht erfiillen (daher der Name Vierpol anstatt Zweitor). In diesem Fall
kann entweder die Schaltung anders partioniert werden oder mit Vierpolen
gerechnet werden.

Im ersten Fall werden wenn moglich anstelle des Tores mit der nicht
erfiillten Torbedingung andere Knoten der Schaltung, fiir die die Bedingung
erfiillt ist, als Tor gewé&hlt. Im Groflen ist dies immer moglich, da fiir alle
elektrischen Schaltungen und Anordnungen die Maxwellschen Gleichun-
gen und damit nach Kap. 1 die Kirchhoffschen Regeln gelten: Wird um
die gesamte Anordnung gedanklich eine Hiille gelegt, dann erfiillt jedes
zweipolige Element oder jede zweipolige Teilschaltung, die aus dieser Hiille
herausgezogen wird, die Torbedingung.

Mitunter fiithrt eine solche Partionierung aber zu Schaltungsteilen, de-
ren Berechnung keinen Sinn macht oder zu aufwendig ist. Hier fiithrt die
Berechnung der Schaltung mit Hilfe einer Beschreibung durch Viertore zum
Erfolg. Diese Methode wollen wir uns nachfolgend am héufigsten in der
Praxis vorkommenden Beispiel, der Serien-Parallel-Kopplung anschauen.
Zur allgemeinen Beschreibung eines echten Vierpols werden die Strome
in drei der vier Pole sowie die Spannungen zwischen drei der vier Pole
benotigt. Der fehlende vierte Wert ergibt sich aufgrund der Kirchhoffschen
Gleichungen > U =0, >~ I = 0 auf der Hiillfliche des Vierpols.

Fiir die in der Abb. 6.20 dargestellte S-P-Kopplung addieren sich die

Spannungen U §1), U (12) an den Eingdngen der beiden Vierpole. An den

Ausgéngen addieren sich jeweils die Strome . él) , L ;2) und [ él), I §2).
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Volumen (V)

entspricht
i 3d=0
F(v)

Abb. 6.19: Erzwungene Torbedingung fiir die Schaltung in V bei Abschlufl
mit echten 1-Tor-Elementen.

| |
22 22 -

P

I(l)
11

1y

W
I5

@

&

@
-1

@
I5

Abb. 6.20: Erzwungene Torbedingung der Gesamtschaltung bei Abschlufl
mit echten 1-Tor-Elementen.

Um die Zusammenschaltung der beiden Vierpole bei der S-P-Kopplung
durch eine einfache Addition der Matrizen darstellen zu koénnen, muss die
[H]-Matrix jedes Vierpols die Struktur

u, I,
L, | =H | U (6.75)
13 Q?)

besitzen, bei der die addierten Gréflen der beiden Vierpole auf der linken
Seite stehen. Die restlichen Groflen bilden den Vektor der rechten Seite,
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die Anordnung der Groflen innerhalb eines Vektors ist willkiirlich, legt
jedoch die Bedeutung der H,; in [H] fest. Man erleichtert sich daher die
spéatere Interpretation der Ergebnisse, wenn die Anordnung der Elemente
in den Vektoren so gewahlt wird, dass die aus der Zweitortheorie bekannte
Bedeutung der Elemente weitestgehend beibehalten wird?2.

Aus Abb. (6.19) lesen wir folgende Beziehungen zwischen den Strémen und
Spannungen an den Vierpolen ab:

L o=1"=-1
L =15+ I
I =10+ I
v, =uy’ - 0y

U :(;) ist keine Klemmspannung des Gesamtvierpols.)

Darin weisen l?) in Gl (6.76) und Q?) in Gl (6.79) ein negatives
Vorzeichen auf. Werden die einzelnen Hybrid-Matrizen entsprechend GI.
(6.75) definiert, miissen die Vorzeichen von I, und U, in der H-Matrix von
Vierpol (2) beriicksichtigt werden. Durch das Vorzeichen von I, wird die
erste Spalte, durch das Vorzeichen von U, die erste Zeile der H-Matrix mit
-1 multipliziert. Durch diese mathematische Umformung erhélt man die
modifizierte H-Matrix H gid, die zur Addition mit H™" geeignet ist:

-U, —1, U, 1,
L, - H=Y] | U, = I, | = [Hgld] U,
1, U, | 1, U, |
Darstellung entsprecl:gnd Gl. (6.76) - (6.81) Aquivalente Darst. entspr;hend Def. nach Gl. (6.75)

(6.82)

22Zum Vergleich hier nocheinmal der Aufbau des Gleichungssystems fiir die Hybridma-

U,
L

trix:
I,

-H|
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2 2 2
HY) —H) —H{
2 2 2
[Egld] = _ﬂ;1) ﬂg; ﬂgg) . (6.83)
~Hy) -Hf) —Hy)
Es ergibt sich aus Gl. (6.76)-(6.81) entsprechend den vorangegangenen Uber-

legungen fiir die Addition der H-Matrizen, die H-Matrix der S-P-Kopplung

H] = [HY] + H? ] (6.84)

==mod

und das entsprechende Gleichungssystem zu

U, Hy, Hy Hy I,
I, | = | Oy Hyp Hy U, . (6.85)
I Hy Hjz Hsg U S)

H

Das Gleichungssystem vereinfacht sich, falls der Gesamt-Vierpol mit einem
Tor abgeschlossen ist, so dass gilt

Iy=—1I, . (6.86)

In diesem Fall ist die dritte Zeile des Gleichungssystems (6.85) linear
abhéngig von der zweiten Zeile und lasst sich durch Addition mit der zweiten
Zeile eliminieren.

U, Hy, o, 5 I
12 - ﬁQl EQQ EQ?, QQ . (6.87)
0 Hoyy+Hg Hyy+Hgy Hyy+ Hgg Q;(;)

Die dritte Zeile ergibt eine identische Darstellung fiir U. gi):

I,
U,

_y9 — Hy + Hgy n H, "‘ﬁsz} (6.88)

s ﬂ23 + ﬂ33 ﬂ23 + ﬂ33

die eingesetzt in Gl. (6.87) das Vierpol-Gleichungssystem mit Hybridpara-
metern fiir eine S-P-Kopplung bei Abschluss mit einem Tor ergibt:
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I H,, - Hy5(Hy + Hyy) H12_ﬂ13(H22+H32> /

= Hyy+ Hgg Hoys + Hgy =1

1, H,, — Hys(Hy + Hy) Hyy — Hys(Hyy + Hay) U,
Hoy + Hyy Hyy + Hgy

(6.89)
Die Parameter des Gleichungssystems (6.89) sind die Vierpolparameter im
itblichen Sinn; sie beschreiben zwar einen Dreipol in jeder Schaltungseinbet-
tung korrekt, einen Vierpol jedoch nur dann, wenn er beidseitig mit Zweipo-
len abgeschlossen ist. Ist dies nicht der Fall, so miissen die Teilvierpole durch
3x3 - Matrizen beschrieben werden.
In analoger Weise gilt fiir die

-SSK:
U= (Z" +29)1 (6.90)

mit U = (U,,U,, 0)!, I = (I,, L,, IV, I analog U’ zu Gleichung (6.81).

-PPK:
I=x"+Y®)u (6.91)
mit U = (U, Uy, Uy), T = (I, L, )"
-PSK:
A=GY+GY B (6.92)

mit A = (I,,Uy, 1Y), B = (U}, L, UY")" und G,,,; analog H, ;.

Beispiel

In der folgenden Abb. (6.21) ist die Schaltung eines Universalverstérkers fiir
den Tonfrequenzbereich dargestellt. Eine Tabelle zur Dimensionierung findet
sich in Tabelle 6.1.

Im Wechselstromersatzschaltbild Abb. (6.22) und dem zugehorigen Kleinsi-
gnalmodell nach Abb. (6.23) fehlen die Bauelemente, die nur zur Arbeits-
punktseinstellung dienen.

Die Transistoren werden als nichtideale spannungsgesteuerte Stromquellen
(Gbes gm) modelliert (siehe néchstes Bild).

Die Berechnung der Vierpolmatrizen ergibt
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+18V
R3
Ro
|
1200 U ‘% Us
C
0,22ufF BC108
—4_ BC108
— -
R
U, 4
L 1 —
150k 0 eS0pF
U Ry Rs

Abb. 6.21: Schaltung eines Universalverstérkers fiir den Tonfrequenzbereich.

| V. [dB] 10 20 30 40
Ry [KQ[ 47 15 15 1
Ry |KQ| 12 15 56 180
Ry |kQ| 18 22 22 22
Ry | Q| 470 560 330 680
Rs | Q| 1200 470 270 220
C | pF - - - 10
Uy | V| 34 097 04 015
U | V|108 93 93 97
U | V| 56 35 23 34
Z,| | kQ | 145 140 135 110
1Z,| | @ | 63 140 260 700
fu |Hz | <20 <20 <20 <20
fo |Hz |[>20 >20 >20 >20

Tabelle 6.1: Dimensionierungen des Verstérkers nach Abb. (6.21) fiir ver-
schiedene Spannungsverstirkungen Vi,



Kapitel 6: Riickgekoppelte Schaltungen 106

2

Abb. 6.22: Wechselstromersatzschaltung des Verstirkers nach Abb. (6.21).
Die rechte Seite zeigt eine Aufspaltung in zwei Teilvierpole, die zur weiteren
Berechnung verwendet wird.

Abb. 6.23: Kleinsignalmodell der Wechselstromersatzschaltung
nach Abb. (6.22)

- 1 -
0 0
Gbel

- _gbe1(9be2 +Ge) ’

gmi (1_'_ gm2 ) _GCQ 0

L Gbel Gbe2 + GCl
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0 0 -1
H®]=| 0 Gx -Gk
-1 0 —-Gg

Hieraus erhalten wir die resultierende Vierpolmatrix:

_ 1 -
0 1
Juel
[H] _ Im19Gm2 GK + GCQ _GK

Im1
L Gbel

"~ gber(goez + Gon)

(1+

gm2

b2 + G

) +1 —Geo —-Gg

Bei Abschluss mit einem Tor gilt Gl. (6.86) und die 3x3 Matrix 148t sich
reduzieren. Die Reduktion (Elimination von U. g)) zur 2x2 - Matrix ergibt:

1 . Gm1/Grer + 1 Gk
H] - Grel Gg+ Gk Gp+ Gk
- Im19m2 Gk Im1 GGk
= = 1) Gos+ 22K
Gbe1(Ghe2 + Ge1) G+ Gg (gbe1 ) T Gr+ Gy

Die Spannungsverstirkung V,, ist gegeben durch G,, = —H,,/ det[H]. Mit

der Definition

Im2 Gk
Vo= & (gb62+G01 i GE—l—GK)
- 1 (Gcz n GeGi ) n B1Geo £GeGr
Gbel Gp+ Gk Gg+Grg  (Gg+Gg)?
erhalten wir
V., . Gk )
vV, = T G (Cr s GV und unter der Bedingung leU| > 1

gilt die Naherung
- Gg + Gk - Rrg + Rk

- G Rg
Aus der Dimensionierungstabelle kann man ersehen, dafl die fiir die Naherung

angegebene Bedingung fiir |V, | = 40dB nicht mehr erfiillt ist.
Beachten: V! ist nicht allein durch die obere Teilstruktur festgelegt, sondern
durch das Riickkopplungsnetzwerk wesentlich mitbestimmt.



Kapitel 6: Riickgekoppelte Schaltungen 108

Beispiel

Das folgende Bild zeigt einen Breitband - Hochfrequenzverstirker (B =
650MHz) ganz &hnlicher Struktur wie der im Beispiel 6.4 fiir Kabel - TV
- Netze.

NES205 Vfc
650 \I 225 Ry L, Vour
@3‘4 .
Ij 10 3nH
b e

140

RF,
1 QS
200

Man erhélt unter Vernachléssigung von IIJ—S der beiden Dioden:

140

Kout _ RF]. + RE].

V Re

~—in

Gegeniiber dem vorhergehenden Beispiel wird iiber den Widerstand Rpo
nicht nur der Basisstrom fiir den Transistor (), zugefiihrt, sondern auch durch
Parallel - Parallel - Riickkopplung der Betrag der Eingangsimpedanz herab-
gesetzt, so dafl eine hinreichend gute Anpassung an den Kabelwellenwider-
stand von 75() gegeben ist. Durch den Emitterfolger Q)3 wird der Ausgang
durch das Riickkopplungsnetzwerk weniger belastet, die als Dioden beschal-
teten Transistoren dienen als Konstantspannungsquellen zur Einstellung des
Arbeitspunktes.

Auch in dem Beispiel mit gekoppelten Vierpolen hat sich die stabilisierbare
Grofe in der Form

A=—=_ (6.93)
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ergeben, wobei im allgemeinen A’ und B frequenzabhéngig sind.
—0B(jw)A’(jw) ist dabei die Schleifenverstirkung. In dieser Form werden wir
sie im Kapitel 7.6 verwenden.

6.5 Beispiele riickgekoppelter Schaltungen

Wir betrachten zunéchst Kleinsignalmodelle einstufiger Verstéarker mit Netz-
werken zur Frequenzgangbeeinflussung. Zur Ermittlung der Kenngrofien
wird auf die bereits ermittelten Bestimmungsgleichungen Gl. (6.22) - (6.41)
zuriickgegriffen.

Beispiel 1: Impedanz in der Emitterleitung (SSK).

Es handelt sich um SSK. Der Transistor kann néherungsweise als span-
nungsgesteuerte Stromquelle angesehen werden. Die Transadmittanz g, ist
die stabilisierbare Grofle:

__ 9m . fiir Z .. = L
gm 1+ ZEgm’ =E 1+ ]WRECE

ergibt sich ¢ = Jm
=m 1+ (ngE/(l +]WRECE))

mit den Grenzfallen

g, I g
-m 1+ngE7_m "
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Mit hinreichend kleinen Werten fiir Rg und Ry gilt:

eS| ngE _ (D ngE
in = Lein |1+ =775 =1 aus aus 1+ ——F—
Lein Lein 1+ ]WRECE:| e L 1+ ]WREOE
: m _ 1 w _ L
mit 1y, = — und e = — .
Z11 222

yF und y! sind die entsprechenden Transistoradmittanz - Parameter.

Die gleiche Riickkopplungsstruktur liegt vor bei der 'Bootstrap’ - Schaltung
(bootstrap: Stiefelschlaufe).

] )

1
e
1

R=R I RolIRz

Bei der Bootstrap - Schaltung kann ein grofler Eingangswiderstand auch
bei einem relativ niederohmig ausgefithrten Spannungsteiler erreicht werden.
Die Bezeichnung “Bootstrap - Schaltung, kommt daher, dal infolge Riick-
kopplung iiber C'x das Potential am Knoten (R;, R, Rp, Ck) sich in fast
der gleichen Weise dndert wie das Basispotential, so wie Miinchhausen sich
durch Ziehen an den Stiefelschlaufen (=bootstrap) aus dem Morast zieht, da
(nach Miinchhausen) die an den Stiefelschlaufen angreifende Kraft in gleicher
Weise am Korperschwerpunkt angreift.

Beispiel 2 Gegenkopplung durch Admittanz zwischen Kollektor und Basis
(PPK):

Um die Forderung beziiglich der Z - Matrix (Gl. (6.8)) des Hauptdreipols
zu erfiillen, dafl die Hauptdiagonalelemente hinreichend klein sind, miissen
Rp und Ry in diesen einbezogen und hinreichend klein gewéahlt werden. Die



Kapitel 6: Riickgekoppelte Schaltungen 111

YP? Lo Rp R

Abb. 6.24: Beispielschaltung fiir PPK.

stabilisierbare Grofle ist dann die Transimpedanz. Fiir den Transistor wird
ein einfaches Kleinsignalmodell benutzt:

M ok’
| I |
Rp 9pe u Gme U D R
W
1 L
| I |
~ PP N if;@l

Abb. 6.25: Kleinsignalersatzschaltung des Hauptzweitors in der inversen [P]
Darstellung.

Hierbei gilt:
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- Rp(1+ 1o gye) A gm R Rp
" Tt gye(Rp +rer) " L+ gye(Rp + 1)’

rlD =R, U = (1+ gyera)U .

—aus

Fiir die Transimpedanz, den Eingangs - und Ausgangswiderstand der gesam-
ten Schaltung ergibt sich dann:

i o s
Em = 1) ZG’L?’L = )y zaus = T (1 -
1-— Kprﬁ,}b) 1-— Kpr,(yll) 1-— Kpr%)

Zur Beeinflussung der Eingangs - und der Ausgangsimpedanz wird zum Bei-
spiel Y, = 1/(R, + jwL,) gewihlt.

Beispiel 3: Transimpedanz - Verstérker.

Dieses Beispiel behandelt eine einfache Vorverstéirkerstufe eines Regenerier-
verstirkers fiir Glasfaserstrecken nach Abb. (6.26). Die pin - Diode als opto
- elektronischer Wandler ist am Ende der Glasfaser angebracht.

Rc iUB

Y
he
AT
Na
|
| Re R, > R
Cr

Abb. 6.26: Vorverstéarker fiir PIN-Dioden fiir den Einsatz im Eingang
(,frontend*) von Empfangerbausteinen im Glasfasterstrecken.

Ry ist der Eingangswiderstand der nachfolgenden Stufe, der wegen R, > Rg
nicht beriicksichtigt zu werden braucht. Cp représentiert die parasitire
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Kapazitit des Bauelements mit dem Widerstand Rp. Es handelt sich um
eine Parallel - Parallel - Kopplung; Rr kann sowohl dem Hauptzweitor als
auch dem Riickkopplungszweitor zugeordnet oder auch auf beide Dreipole
aufgeteilt werden. Fiir die nachfolgende Berechnung wird Rg, wie in Abb.
(6.26) gezeigt, dem Riickkopplungszweitor zugeordnet.

=
o

Abb. 6.27: Wechselstromersatzschaltbild des Verstérkers in Abb. (6.26)

Das zugehorigen Kleinsignalersatzschaltbild zeigt Abb. (6.28). Die Transis-
toren werden als nichtideale Stromquellen modelliert, so daf§ sich fiir den
Hauptdreipol das folgende Modell ergibt.

I@

—

=

«—c—

9me, Ui

Abb. 6.28: Kleinsignalersatzschaltbild der Wechselstromersatzschaltung
nach Abb. (6.27).

Die [Z] - Matrix ergibt sich zu:
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1
0
[Z(l)] _ Jbel :
o gm1 Gbe2 + GC

_gbelGC Gc(Gma + Goe2)
weiter gilt Xg) = —(Gr + jwCr) mit G = 1/Rp.

Damit erhalten wir mit ¢,,1/gpe1 = Bact

S —Bac1Re
14+ (Gp + jwCr)Baci Re
Lm =7 + jwCOprRp

und fir |GF +jWCF|5A01RC > 1

Die Eingangsimpedanz ergibt sich zu
1
Tein = . )
- Gre1 (1 4+ (G + jwCr)Bac1Re)
und die Ausgangsimpedanz zu

r — 1 + gbeQRC ~ 1 + gbeQRC
T (Gma + ghe2) (L4 (G + jwCF)BaciRe)  gme(1+ (G + jwCr)BaciRe)

Beispiel 4: Breitbandverstarker mit hoher Eingangs - und niedriger
Ausgangsimpedanz Abb. (6.29).

Der Basisstrom fiir Ty wird iiber Rp zugefiihrt, die Serienschaltung von
D und Rp weist das gleiche thermische Verhalten wie die Serienschaltung
der Basis - Emitter - Diode von Ty und Rg auf. Wegen |Ig(T3)| > |Ig(T})|
kann R = Rg gewihlt werden. Im Kleinsignalmodell werden Rp, D und Rg
nicht beriicksichtigt. Ry, sei in Rgo enthalten.
Fiir die Teilstruktur (a) gilt nach Beispiel 6.5:

J) — g’ 1+ jwCsRy
" 14 gW Rs/(1+ jwRsCs) Rs

fiir = gmiRs > [1+jwRsCs]| .

Fiir die Teilstruktur (b) gilt nach Beispiel 6.5 fiir
ngg% >1: 7’%) = —Bac2Rce und damit



Kapitel 6: Riickgekoppelte Schaltungen

115

Abb. 6.29: Beispiel eines Breitbandverstiarkers mit hoher Eingangsimpedanz

und niedriger Ausgangsimpedanz.

d@

Cad

(o>

Abb. 6.30: Wechselstromersatzschaltung des Verstirkers aus Abb. (6.29).

Rp

fir BacoRc2 > Rp .

) _ —Bac2Re2
14 (G + jwCy) BacaRea
Es gilt
(a)
@_ L
Im _ga)

~ 1+ jwCpRp
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Bei der Kopplung der Teile (a) und (b) sind die angegebenen Voraus-
setzungen hinreichend gut erfiillt: die Eingangsimpedanz der Stufe (b) ist
gering, R ist in Roo enthalten. Weiter gilt [ éb) =1 ((la). Hieraus folgt

, - & ) 14 jWCSRs
- Zm =" R¢ 1+ jwCpRp

Cp enthilt auch die Basis - Kollektor - Kapazitéit von T5. Durch Wahl
von CsRgs = CpRp kann also in weiten Grenzen die Spannungsverstiarkung
zuV, = Rp/Rgs gemacht werden (Pol- Nullstellenkompensation).

Fiir die Serien - Parallel - und die Parallel - Serienkopplung von Dreipolen
ist es schwierig, praktische Beispiele zu finden. Das liegt daran, daff Quelle
und Abschlufliimpedanz kein gemeinsames Bezugspotential haben. Das wére
nur vorhanden bei einer durchgehenden Querverbindung von links oben nach
rechts unten bei SPK und von links unten nach rechts oben bei PSK. Es
gibt Schaltungen mit einer derartigen Kopplungsstruktur, diese kénnen aber
nicht als gekoppelte Dreipole sondern nur als gekoppelte Vierpole beschrieben
werden, so dal die im Kapitel 6.4 angegebene Methode zur Analyse nicht
benutzt werden kann.

Beispiel 5: Verzerrungs - Verminderung durch Gegenkopplung.

Im Falle, da ein Teil des Emitterwiderstandes (Rgg) nicht kapazitiv
iitberbriickt ist, mu8 die Amplitude der Generatorspannung von 14.5mV
auf 180mV erhoht werden, um die gleiche Amplitude der Ausgangsspan-
nung von 2V zu erhalten. Die Verzerrung der Ausgangsspannung wird
aber deutlich reduziert: wéhrend beim Verstidrker mit voll {iberbriicktem
Emitterwiderstand ein Klirrfaktor von k& = 9.2% vorhanden ist, betrigt
er beim Verstarker mit nur teilweise iiberbriicktem Emitterwiderstand nur
k = 0.82%, ist also um mehr als den Faktor 10 kleiner.

Die Kurvenverldufe und die Daten sind das KErgebnis einer PSPICE -
Simulation.
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Emitterschaltung mit vollsténdig iiberbriicktem Emitterwiderstand:

®+12V

o] [

10uF
ORI
50 (3)
€ H%jAR{F<:> Besare |
e I
~ 10k
U=14,5mV @ 10k 1
(1kHz) T
430 100uF
©
3
v v 2T

3
t [ms]
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FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(2)
DC COMPONENT = 9.417116E-03

HARM FREQUENCY
NO (HZ)
1.000E4-03
2.000E+03
3.000E+03
4.000E+03
5.000E+03
6.000E+03
7.000E+03
8.000E+03
9.000E+03

[y

© 00 ~NO O~ WN

FOURIER NORMALIZED
COMPONENT COMPONENT
2.021E+-00 1.000E+-00
1.860E-01 9.200E-02
6.203E-03 3.069E-03
8.928E-04 4.417E-04
8.116E-04 4.015E-04
6.435E-04 3.184E-04
5.487E-04 2.715E-04
4.802E-04 2.376E-04
4.257E-04 2.106E-04

PHASE
(DEG)
-1.711E402
1.113E+02
4.688E+-01
4.280E401
2.664E+00
-1.780E400
-1.564E+-00
-1.432E+00
-1.301E400

TOTAL HARMONIC DISTORTION = 9.205131E+00 PERCENT

NORMALIZED
PHASE (DEG)
0.000E+00
2.825E4-02
2.180E4-02
2.140E4-02
1.738E+02
1.694E+02
1.696E+02
1.697E+02
1.698E+02

Emitterschaltung mit teilweise iiberbriicktem Emitterwiderstand:

=i

@%—@{%@ Bcsaze |
NS [
10k T 210] | “T{pou

@17100 F
120
1
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FOURIER COMPONENTS OF TRANSIENT RESPONSE V(2)

DC COMPONENT = 1.115550E-02

HARM FREQUENCY

NO (HZ)

1.000E4-03
2.000E+03
3.000E+03
4.000E+03
5.000E+03
6.000E++03
7.000E-+03
8.000E+03
9.000E+03

[y

© 00 ~NOO A~ WNN

FOURIER NORMALIZED
COMPONENT COMPONENT
2.078E+4-00 1.000E4-00
1.691E-02 8.137E-03
2.439E-03 1.173E-03
4.344E-04 2.090E-04
1.724E-04 8.296E-05
8.765E-05 4.218E-05
7.315E-05 3.520E-05
6.577E-05 3.165E-05
5.897E-05 2.838E-05

PHASE
(DEG)
-1.791E+02
9.116E+01
-1.771E+02
-6.890E-+01
1.624E+00
7.480E+00
-2.731E-01
-3.859E-01
2.667E-02

TOTAL HARMONIC DISTORTION = 8.224844E-01 PERCENT

V(2) V]

NORMALIZED
PHASE (DEG)
0.000E-+00
2.703E-+02
1.969E4-00
1.102E+02
1.807E-+02
1.866E+02
1.788E+02
1.787E+02
1.791E+02

2+

t [ms]
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7 Stabilitiat linearer Schaltungen

7.1 Mathematische Grundlagen

7.1.1 Laplace-Transformation (Fourier-Transformation)

Mit Hilfe des Fourier-Integrals

+o0
E(jw) = fl)e™dt = F{f(t)} (7.1)

1483t sich eine absolut integrierbare Zeitfunktion f(¢) in den Frequenzbereich

transformieren. Es entsteht ein Bild F'(jw) der Funktion f(¢), daher auch der

Name Bildbereich (manchmal auch Spektrum).

Unter der gleichen Bedingung der absoluten Integrierbarkeit existiert eine

Umkehrfunktion des Fourierintegrals zur Transformation in den Zeitbereich:

1o _ .
ft) = %/ F(jw)e’dw = §~HE(jw)} (7.2)
Die Bedingung der absoluten Integrierbarkeit der Zeitfunktion ist dquivalent
mit der Forderung
+o0o

/ F()|dt < oo. (7.3)
Diese Forderung schriankt die Anwendungsmoglichkeit der Fourier-Transfor-
mation sehr ein. Insbesondere sind iiber der Zeit konstante oder anwachsende
Funktionen nicht mehr generell mit der Fouriertransformation zu behandeln.
Eine Ausnahme bilden periodische Zeitverlaufe (Gl. (7.3) nicht erfiillt!), die
mit Hilfe von verallgemeinerten Funktionen behandelt werden konnen: Mit
Hilfe der sich fiir F(jw) =1 aus Gl. (7.2) ergebenden Dirac-Funktion

1 [T
i(t) = —/ et dw
2m

—o0 3(t)
5 S
.. sin(wot) | t
_w})linoo mt (74) Abb. 7.1: Diracimpuls nach Gl.

(7.4).
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die auch iiber dquivalente Folgen ¢, (t) wie z. B.

5(t) = lim 6,(1), (7.5)
1 n
S(t) = ne ™ (7.7)

oder mit Hilfe der Ableitung der Sprungfunktion u(t)

5(t) = dl;f) mit u(t) = % + % sen(t) (7.8)

dargestellt werden kann, ergibt sich fiir eine periodische Funktion der Periode
T = i—’g eine dquivalente Darstellung im Frequenzbereich iiber die unendliche
Reihe (Beweis z. B. durch Einsetzen von Gl. (7.9) in Gl. (7.1))

+oo T
. 1 +3 .
fO)=Y ed™™ = Ft)e motdt (7.9)
T
n=—oo )
A
sgn (t)
Sn(t) 1
o3
0
32 t
0 -1
\ o

Abb. 7.2: Konvergenzverhalten der Abb. 7.3: zeitlicher Verlauf der
Diracfolgen nach GIl. (7.6) und Signumfunktion.
(7.7) fiir n=1,2,3.

Um auch iiber der Zeit anwachsende Funktionen behandeln zu koénnen,
bedarf es einer Modifikation der Fourierintegrale:

Damit auch iiber der Zeit anwachsende Funktionen absolut integrierbar im
Sinne von GI. (7.3) sind, wird die Funktion mit einem Faktor multipliziert,
der im Unendlichen stérker gegen Null geht, als die Funktion f(¢) zunimmt.
Gut dafiir geeignet ist z.B. eine Multiplikation mit dem Faktor

e mit 0 > 0,€ R (7.10)
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da z.B. fiir alle n gilt

tlim (e ™) =0, t>0 (7.11)
und auch
tlim (e ety =0, t>0, p,o>0,€R, wenn o > p (7.12)

D.h. fiir ein gegebenes p kann o > p gewihlt werden und das Produkt e~ e
verschwindet im Unendlichen. Gl. (7.11) und (7.12) beinhalten die hiufigs-
ten, in der Elektrotechnik auftretenden Fille zu transformierender Funktio-
nenklassen von Polynomen und Exponentialfunktionen. Unter Voraussetzung
einer solchen oder einer anderen geeigneten Funktion, existiert das Integral

/0 Tt < 0o (7.13)

Beachten: Die untere Grenze ist im Gegensatz zu Gl. (7.3) mit Null angege-
ben, da die Existenz des Integrals bei negativen t nicht gegeben ist.
Wir nehmen also fiir ¢ < 0 die Funktion f(¢) zu Null an, d.h. f(¢) = u(t) f(¢)

mit u(t) nach Gl. (7.8). Die Fouriertransformierte von w(t)f(t)e™7" lautet
dann mit (7.1) und geeignet gewéhltem o nach Gl. (7.12):

“+o0o
F(o,jw) = ft)e e dt = F{f(t)e 7"} (7.14)
0
+o0 )
F(o+ jw) = f(t)e it | (7.15)
0
Definieren wir s := ¢ + jw und beziechen die Transformation nur auf f(¢)

ergibt sich die bekannte Formel der Laplace-Transformation:

+o00o
Fs)= [ feidt=£{f()} . (7.16)
0
Das Integral konvergiert unter der Voraussetzung (vgl. Gl. (7.11), (7.12),
(7.13))

tlim (ft)e™) =0. (7.17)
Die Umkehrtransformation wird in gleicher Weise gewonnen: Aus (7.2) ergibt
sich mit f(t) — f(t)e "

—+00

ft)e " = %/ F(o+ jw)e’ dw (7.18)

—00
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1 [T .
ft) =5 / F(o + jw)el"t@)idy, (7.19)
™ —o
Substitution s = o + jw = g—f) = j liefert die Umkehrung der

Laplace-Transformation

£(t) = % / P B(s)etds = e E(s)Y 130 (7.20)

0—joo

(0¢ ist ein, in der Konvergenzhalbebene liegender, fester Wert. Es gilt
f(t) =0 fir t < 0).

Die Umkehrung der Laplace-Transformation kann auf elementarem Weg
durch Auswertung von Gl. (7.20) erfolgen, oder indem die Identitdten zu
bereits bekannten Transformationspaaren

f(t) o—e F(s) = £{f (1)}

ausgenutzt werden. Tabellen bereits berechneter Transformationspaare
finden sich z.B. in [BrSe01]. Auch kénnen zur Umformung in geeignete
Transformationspaare die Eigenschaften der Laplace-Transformation benutzt
werden (Beweise lassen sich durch einfache Rechnung erbringen):

Additionssatz:
LA + L0 = 2{A0)) + {0} (7.21)
Ahnlichkeitssatz:
g { f (;) } _ rF(s7) | (7.22)
Dimpfungssatz:
g{ft—71)e ™} =F(s+a),a€R. (7.23)
Verschiebungssatz:

L{f(t—7)} =e*"F(s) mit f(t)=0 fiir t < 7. (7.24)
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_Af(t) At-t)

o
—-d
Y

Abb. 7.4: Zeitliche Verschiebung einer Funktion f(¢) um 7 durch
Substitution ¢ — t — 7. Zu beachten ist, dafl bei der
Laplace-Transformation f(t) = 0 fiir ¢ < 0.

Faltungssatz:
SHEEGE) = [ f) glt = rir (7.25)

Zeitdifferentiation (Beweis durch partielle Integration):

dfH) = LA
’3{ p } ==

v=0

e f(1)} . (7.26)

t=+

Insbesondere gilt:

¢ {%(f)} — —f(+0) + sE(s)

2{%;5)} = —%it) " — sf(+0) + s*F(s)

(7.27)

unter der Annahme, daf der rechtsseitige Grenzwert f(40) existiert.

Zeitintegration: t
g {/ f(T)dT} _ EE(S) | (7.28)
0

In einigen Féllen fiihrt die Anwendung der Korrespondenzen zu Transforma-
tionspaaren nicht zum Ziel. In diesem Fall kann die Umkehrtransformation
nach Gl (7.20) u. U. mit Hilfe des Residuensatzes bestimmt werden.
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7.2 Bestimmung des Umkehrintegrals der Laplace-
Transformation mit Hilfe des Residuen-Satzes

Wir nehmen eine Bildfunktion F(s) = £{f(¢)} mit endlich vielen isolier-
ten Polen s;...sy an, die wir auf der geschlossenen, positiv orientierten,
stiickweise glatten Jordan-Kurve?® K = K, + K, integrieren. K ist dabei so
gewahlt, daf} sie fiir wy — oo den Integrationsgrenzen der inversen Laplace-
Transformation nach GI1.(7.20) entspricht. Ferner sei F(s) holomorph?* im

Ao
K, ~Kz(o+jw):0=0¢
R=0+jw Wor - - -3
S3x
Xsl Ki
'
Og (0}
XSZ
Sy X
N

Abb. 7.5: Definition des Integrationsweges s : K = K1 + K in
der komplexen Frequenzebene bei der Integration der
Bildfunktion F(s). s;...s4 sind Pole von F(s).

Innern der Kurve mit Ausnahme der Pole s,. Der Integrationsweg wird so
gewihlt, dass er alle Polstellen von F(s) und damit auch von F(s)e® umfasst.
Wir wollen diese Funktion auf K integrieren und wéhlen eine Darstellung mit
dem Vorfaktor % so, dass das Integral der inversen Laplace-Transformation
entspricht, wenn wy in K gegen oo strebt. Mit dem Residuensatz von Cauchy

23 Jordan-Kurve: stetige, doppelpunktfreie (keine Kreuzung) Kurve.

24F (s) ist holomorph (auch analytisch oder regulir) in K, wenn F(s) in der ganzen
offenen Umgebung jedes Punktes s im Inneren von K differenzierbar (und damit in eine
Potenzreihe entwickelbar) ist.
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(1826) erhélt man
Y 1
;igi{ﬂ(s)e“} =5 j{{ﬁ(s)e“ds

1 1
= F(s)efds + — F(s)eds .
275 Jk, ( ) 277 Jk, ( )

Fiir wy — 00 < |R| — oo liefert das Integral auf Ks(R) keinen Beitrag, d. h.

lim ( / E(s)eStds) —0 (7.30)
[Bl=00 \J Ky (R)

wenn F(s) fir s auf Ky die Forderung

lim |F(s)| =0, s: Ky(R) (7.31)

|R| =00

(7.29)

erfiillt. Dies ist notwendig, da der Betrag des Faktors et = et . e/t auf
dem Weg K; wegen o < oy (vgl. Abbildung 7.5: ¢ auf K, liegt immer links
von oy) endlich bleibt. Diese Forderung ist fiir alle echt gebrochen rationale
Funktionen F(s) = %((Z) erfiillt.

Das Integral iiber K; in Gl (7.29) geht fir w — oo fiiber
in das Laplaceintegral nach Gl (7.20), so dass Gl (7.29) als

Umkehrfunktion der Laplacetransformation

1 op+joo N
=5 [ Feetts =Y Res{Fee} (12

N 277 Joo—joo
anhand der Residuen der Bildfunktion formuliert werden kann.
Berechnung der Residuen: F(s) ldsst sich in einem Kreisringgebiet Rjo

(vgl. Konvergenz) um einen Pol s; (Singularitét) in eine Laurent-Reihe (anno
1843) entsprechend

00
F(s) = Y ap(s—s)" mit a,= % $ % ds; a,€C

n=-—00 RRy,R,(si)

00 a 00

-n
YR ¢ Lo
n=1 (S - Si)n n=0
| S —
Hauptteil Regularteil

(7.33)
entwickeln. Lauft n wie in Gl. (7.33) von —oo, besitzt F(s) an der Stelle s;
eine wesentliche Singularitét der Ordnung oco. Besitzt F(s) an der Stelle s;
eine Singularitdt der Ordnung N, so lauft die Summe ab —N.
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Konvergenz: Die Laurentreihe existiert fiir alle s; € C, fiir die sowohl
der Hauptteil als auch der Reguldrteil konvergiert: Der Regulérteil ist die
bekannte Potenzreihe (Taylorreihe) im Komplexen fiir eine Entwicklung um
den Punkt s;. Sie konvergiert im Inneren des gréfiten Kreises mit dem Radius

=: Ry um s; in dem F(s) holomorph ist (Bspl.: F(s)=1=: grofiter Kreis
bei Entwicklung um den Nullpunkt (s; = 0) hat den Radius 1, d.h. die
= Y s" konvergiert fiir |s| < 1.).
n=0

Setzen wir b, = a_, und z = ——, so geht der Hauptteil in Gl. (7.33) iiber in

00 1 00 .

n=1

Potenzreihe l—is

Das ist eine Potenzreihe fiir z mit dem Konvergenzradius R. Sie konvergiert

also fiir |z| < R also fiir —— < R also fiir |s — s;| > % = R

[s—si]
= Ist 0 < Ry < R,, so konvergiert die Laurentreihe in dem Ringgebiet
R12:{SECZR1<|S—81’<R2}

= Fiir Ry = R, kann sowohl Konvergenz als auch Divergenz vorliegen.

= Fiir Ry > R, konvergiert die Reihe nirgends.

Abb. 7.6: Zur Definition des Ringgebietes R;o iiber die Radien
Ry < R < Ry in dem die Laurent-Reihe konvergiert.
Z(s)

N(s)
mung der a, an der Laurentreihe direkt iiber eine Partialbruchzerlegung

kann die Bestim-

Fiir echt gebrochene rationale Funktionen® F(s) =

erfolgen: Hat das Nennerpolynom die paarweise verschiedenen Nullstellen
$1...8;...8r der Vielfachheit N7 ... N;... Ny, d.h. ist

N(s) = (s —s1)V (s —s)V ... (s —5)V ... (s —sp)V (7.35)

BE(s) = % ist eine echt gebrochen rationale Funktion, wenn fiir die Polynome Z(s)

und N(s) gilt: 0 < Grad Z(s) < Grad N(s).
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dann gilt fiir s € C: {s;...s;...s;} die Partialbruchzerlegung:

g (N
E(S):i((s)):. <Zm) . (7.36)

(2

n=1

(i

Die darin enthaltenen Koeffizienten a 21 € C sind eindeutig bestimmbar.

Fiir die in diesem Rahmen behandelten Wirkungsfunktionen sind die Koef-
fizienten der Zahler- und Nennerpolynome reell. Daher sind die Nullstellen
von Z(s) und N(s) entweder reell oder paarweise konjugiert komplex mit der
gleichen Vielfachheit. Die entsprechenden Koeffizienten a') sind dann auch

konjugiert komplex zueinander. Sind die Pole von F(s) einfach (Forderung

fiir mit realen Bauelementen realisierbare Wirkungsfunktionen erfiillt), ver-

einfacht sich Gl. (7.36) zu:

I () (1) (2) ()
Z(s) Z aq a’y a’y a’q
= = + +

F(s) = (7.37)

(S>:i:18_8i s—8 S—8y  S§—8

|=

Zur Bestimmung eines Koeffizienten o) wird Gl. (7.37) mit (s — s,) multi-
pliziert:

s 1 a®
(s—sn)E(s):(s—sn)]%((s))za(_nl)—{—(s—sn) > S_—IS' . (7.38)
— i=1,i#n v

. /
v~

=0 fiir s=sp,
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An der Stelle s = s,, wird der linke Teil von Gl. (7.38) unbestimmt. Von der
(nl) iibrig. Der unbestimmte linke Teil kann mit der

rechten Seite bleibt nur a
Regel von I’'Hopital bestimmt werden:

o i (s — sy Z18) _ d/ds((s — 5)Z(s))

iy N(s)  dJdsN(s) ' N'(s)

. (7.39)

S=Sn

Fiir die Koeffizienten a(_nl) stellt Gl1. (7.39) die Bestimmungsgleichung dar?®.

Interpretation: Gl. (7.37) ist eine Partialbruchzerlegung einer echt gebrochen
rationalen Funktion F(s) = ]%,((Z)) und hat den gleichen Giiltigkeitsbereich

wie die Originalfunktion. Hingegen hat die Laurent-Reihe Gl. (7.33) einen

eingeschrankten Konvergenzbereich (Ringgebiet) und muss um jeden sin-

guldren Punkt (s;) entwickelt werden. Somit ist Gl. (7.37) als Summe aller

Z(s)
N(s)

Laurent-Reihen iiber die Pole s; der gebrochen rationalen Funktion ANl

verstehen.

Wir haben in Gl. (7.37) gezeigt, dass sich F(s) fiir den einfachen Son-

derfall der Wirkungsfunktionen als Partialbruch-Zerlegung darstellen 1a8t.

Bei Entwicklung der Laurent-Reihe um einen der Pole s; der Wirkungsfunk-
(@)

tionen repréasentiert der jeweilige Term (S_‘;)

erste (und einzige) Glied des Hauptteils der Laurent-Reihe.

der Partialbruchzerlegung das

Wir wollen diese Moglichkeit der Darstellung ausnutzen und integrieren
nochmals um F(s) auf der eingangs (Abb. 7.5) beschriebenen Jordankur-
ve K = K; + K,. Dabei wird jedoch K zu K modifiziert, so daB simtliche
Pole von F(s) ausgeschlossen werden. Es ergibt sich der in Abb. 7.7 gezeigte
Integrationsweg. Nach dem Integralsatz von Cauchy gilt fiir das holomorphe

26Riir den Fall, dass N(s) einen einfachen Pol bei so = 0 hat, 1iBt sich N(s) = sN(s)
© _ Z(s) ) _ Z(s) _ _Z(s)

== , a{ = = = mit n >0
! N(s)ls=o LON(s) s=sn sﬂ/(s)

schreiben, und es gilt a

S=5n
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A
_ K2
K IX
Kix >
X Sy S K
|
Kox Oo o
X S3
S2 9
K3x

Abb. 7.7: Modifizierter Integrationsweg K. Im Vergleich zu Abb. 7.5 liegen
die Singularititen s; nicht mehr im Inneren der Kurve.

Gebiet im Inneren der Kurve K:

0= 7( F(s) (7.40)
K
K

ds
+/ +/ +/ +/ + / (7.41)
1 —-K3 Kig Koy Kz T
2, T, R

$r E‘?s)ds 2o fKi:F(S)ds

=0 da gleiche Betrige
mit unterschiedlichem

Vorzeichen

0= %K F(s)ds + Z}é F(s)ds (Residuensatz). (7.42)

Wird fiir die Integration um die Pole s; die entsprechende Laurent-
Reihenentwicklung von F(s) in dem jeweiligen Pol (vgl. Gl. (7.33)) einge-
setzt, so liefert das Integral wegen

d 0 , fallsn # 1,
}5 2= (7.43)
K (5= 8i) 2y, fallsn =1
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nur fiir den a@l—Term einen Beitrag ungleich Null, d.h. dieser Beitrag ver-

bleibt (a@lzz Residuum):

(i) ,
}é F(s)ds zyi Sa__ls' ds = 27rja@1 : (7.44)

Damit ldsst sich G1.(7.42) schreiben:

}A ) ds = Z% ) ds = Z 2mja’) (7.45)
a@l ist das Residuum von F(s) an der Stelle s = s;. Fiir den wichtigen Fall

der Wirkungsfunktion nach Gl. (7.37) F(s) = ]%(s) gilt nach Gl. (7.39):

)
RONAC)
1T N ()

(7.46)

s=8;

Durch Multiplikation mit der im gesamten Integrationsgebiet endlichen Funk-
tion e ergibt sich fiir F(s)e® das Residuum

Z(s)
( ) _ st 4
-1 = M( )6 s (7 7)
Damit wird aus G1.(7.45):
! Z
]f F(s)e® ds = 27 Z =17 st (7.48)
K i=1 s=s;

Vergleich mit Gl (7.29) bzw. (7.32) liefert den Heaviside’schen

Entwicklungssatz fiir echt gebrochen rationale Funktionen F(s) mit i =

1...1 einfachen Polen s = s;:

op+joo I
Z(s
ft) = % / F(s)e ds = Z ];,((;)est B (7.49)

7.3 Bestimmung der Anzahl von Polen und Nullstellen
einer Funktion mit Hilfe der Residuen

F(s) sei eine echt gebrochen rationale Funktion in der Darstellung:

(s) = Z(s) _ Kz(s—521)7(s = s22)% ... (s — 525)% .
- N(s) Kn(s—sy1)M(s—sn2)V2...(s—snp)M

(7.50)
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Sei sg ein Pol oder eine Nullstelle n-ter Ordnung von F(s), dann kann F(s)
auch geschrieben werden als:

F(s) = (s —s0)" G(s), (7.51)

mit n € Z,n > 0 wenn sy eine Nullstelle von F(s) ist und n < 0 fiir einen
Pol von F(s). G(s) hat in Gl. (7.51) keinen Pol und keine Nullstelle in s.

Im letzten Kapitel wurde F'(s) iiber die Pole mit Hilfe des Residuensatzes
beschrieben. Um auch die Nullstellen von F'(s) mit Hilfe des Residuensatzes
erfassen zu konnen, bilden wir mit Gl. (7.51) die Hilfsfunktion

F/(s) _ nls = 50" G(s) + (5 = 50)"C(s) (7.52)
E(s) (s = s0)"G(s) '

n G'(s)

pu— + .
(s —s0)  G(s)

(7.53)

Die Hilfsfunktion %((;)) besitzt, an der Stelle sy einen Pol, dessen Residuum
den positiven Wert n besitzt, wenn sy eine Nullstelle ist. Ist sy eine Polstelle,
so ist das Residuum n der Hilfsfunktion negativ. Der Wert des Residuums n

ist mit der Ordnung des Poles oder der Nullstelle identisch.

Dieses Verfahren ldsst sich erneut anwenden, indem in Gl. (7.51) nun
G(s) in der gleichen Weise aufgespaltet wird. Aus

G(s) = (s —s,)" H(s) (7.54)
folgt dann entsprechend Gl. (7.52) der Ausdruck

Q) m . H(s)
G~ Gos T HE) (7.:55)

der in Gl. (7.53) eingesetzt werden kann. Wird der Vorgang fiir alle Pole und
Nullstellen von F(s) wiederholt ergibt sich

F'(s) ( Zy n Zy n Z; )

S—8Z71 §—8z2 ”.S—SZJ

N N. N
_( N 2 I )

S — SN S — SN2 .S—SNJ

(7.56)
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Integrieren wir die Hilfsfunktion in der komplexen s-Ebene auf einer
beliebigen, geschlossenen, positiv orientierten, stiickweise glatten Jordankur-

ve — K, deren Inneres alle Pole und Nullstellen von F'(s) enthélt, liefert der
Residuensatz (vgl. Gl. (7.44)):

}[g_KZ((;) ds=2mj Res{];ss} 2] (ZZ iN) .

SZ,i»SN,i
(7.57)
Mit ijl Z; = N: Anzahl aller Nullstellen von F(s)
und Zle N; = P: Anzahl aller Pole von F(s).
(Ein Pol (eine Nullstelle) der Ordnung N;(Z;) z&hlt N;- (Z;-) fach).
Gl (7.57) lautet damit
F'(s)
ds =27y (N — P 7.58
}AKS E(S) ( ) ( )

Fiir eine negative Orientierung (im Uhrzeigersinn) der geschlossenen Kurve
in der s-Ebene gilt entsprechend:

/
7{@ %((j)) ds = —2mj(N — P) . (7.59)
Im folgenden wird Gl. (7.59) mit der negativ orientierten Jordan-Kurve ver-
wendet, da dieser Umlaufsinn sich mit den Konventionen bei der Herleitung
des Nyquist-Kriteriums deckt. Gl. (7.59) soll in eine einfache, fiir die Anwen-
dung bei der Netzwerkanalyse geeignete Form gebracht werden. Dazu wird
der Ausdruck *(s so umgeformt, das er die Phase von F(s) in expliziter
Darstellung enthalt

F'(s) d
E(s) ds

d , d d
In(£(s)) = - (| E[e”") = — W |E| +j—¢r . (7.60)
In Gl (7.59) eingesetzt liefert:
?{ 4 In|F|ds + ?{ 4 ds = —2mj(N — P) (7.61)
s ds = .7 Ks dS()OF - ’/Tj ) .

% d In|F| —l—j?{ derp= —21j(N-P), (7.62)
Ks Ks

€ R = = 0, da rechte Seite imag.
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?{ dpp =27(P — N) =27Q = ¢p : (7.63)
Ks

OKs
Interpretation: Wird in der komplexen s-Ebene eine beliebige, geschlossene
Jordan-Kurve einmal im Uhrzeigersinn (mathematisch negativ) durchlaufen,
dann durchléuft eine Bildfunktion F'(s), mit s auf dieser Kurve, einen Winkel

orp = 2mQ. D.h. pp erfahrt dabei Q ganzzahlige Umrundungen (27) des
Koordinaten-Ursprungs, entsprechend der Differenz zwischen den, innerhalb
der Kurve liegenden Polen P und Nullstellen N.

Beachten: Die Richtung von ¢p in Gl. (7.63) ist mathematisch positiv
orientiert, d.h. negative Werte stehen fiir einen Winkel (eine Drehung) im
Uhrzeigersinn.

Zur Erléduterung von Gl. (7.63) dient das Beispiel in Abb. 7.8:

' ) -

Ip S F

N _FE(sx)
szvv;

9 Ke
=O_ Tj
X o .
) S\, ~Bildkurve
o : E(slow

Abb. 7.8: Beispiel zur Bestimmung der Differenz der innerhalb der
Jordankurve Kg in der s-Ebene liegenden Pole und Nullstellen anhand der
Umrundungen des Nullpunktes durch die Bildfunktion F(s): Innerhalb Kg

gilt P =0, N =1: pp|lrk, = —2m.

Hier wird die Bildkurve K = F(s |¢ks) genau |P — N| = 1 mal durchlau-
fen. Die Umlaufrichtung ist sgn(P — N) = —1 d.h. mathematisch negativ
(Uhrzeigersinn).
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Weiteres Beispiel:

jo [s] %

Abb. 7.9: Innerhalb K, gilt: P =1,N =3 = Q =P - N = -2

= 2 Umrundungen des Nullpunktes im Uhrzeigersinn.
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7.4 Das Wurzelortskriterium

Gegeben sei ein beliebiges Netzwerk, das in einem Arbeitspunkt linearisiert
wird. Fiir dieses linearisierte Netzwerk lassen sich die in Kap. 1.3.1 (Seite 12)
beschriebenen Wirkungsfunktionen H(s) angeben. Alle Wirkungsfunktionen
dieses Netzwerkes besitzen den gleichen Nenner. Die Pole der betrachteten
Netzwerke sollen einfach sein.

Der Heavisidesche Entwicklungssatz (Kap. 7, Gl. (7.49)) gibt den Zusammen-
hang zwischen Wirkungsfunktion (Frequenzbereich, Pole einfach) und dem
zeitabhiingigen Verhalten eines Netzwerkes an. Wird als allgemeine Form?7
der Anregung der Dirac Impuls 6(¢) gewéhlt, so gilt wegen £{6(¢)} = 1 fiir

die Anregung F(s) = 1 o—e §(¢). Fiir die Antwort eines Netzwerkes auf

Fy(s) 20
O—»— H (s) —»—0

Abb. 7.10: F,(s) als Antwort eines Netzwerkes mit der
Ubertragungsfunktion H(s) auf ein Eingangssignal F,(s).

diese Anregung gilt:

- H(s) = . (7.64)

Da H(s) eine echt gebrochen rationale Funktion ist, kann der Heavisidesche
Entwicklungssatz Gl. (7.49) direkt angewendet werden, und es gilt fiir die
Ausgangsantwort im Zeitbereich:

(7.65)

s=s;, Nullstellen von N(s)

Die Stabilitat eines Netzwerkes wird wie folgt definiert:

Bei einer gegebenen, zeitlich begrenzten Anregungsfunktion fi(t) =
0, ¢ > T (T beliebig groB) ist das Netzwerk

27 Allgemein deshalb, weil 6(t) im Zeitbereich nur eine infinitesimal kurze Dauer hat,
und fiir t > 40 dem Netzwerk keine Funktion aufzwingt (Erzwungene Antwort). Im Spek-
tralbereich enthélt die Anregung wegen §(¢) o—e 1 alle Frequenzen.
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- stabil, wenn fiir ¢ — oo die (Ausgangs-) Antwort verschwindet:
tliglo fa(t) = 0. (7.66)
Wegen Gl. (7.65) muss dann gelten
Re{si} <0,  Vi=1...I. (7.67)

D.h. ein Netzwerk ist dann stabil, wenn alle Nullstellen (Wurzeln) des
Nennerpolynoms seiner Wirkungsfunktion einen negativen Realteil
haben.

Es sei darauf hingewiesen, dass diese Aussage auf dem fiir Wirkungs-
funktionen mit einfachen Polen hergeleiteten Heavisideschen Entwick-
lungssatz Gl. (7.49) beruht.

- grenzstabil, wenn fiir t — oo die Antwort begrenzt ist:
0< tlim mazx|fa(t)] <n € R. (7.68)

Diese Forderung wird z.B. durch eine sin-Schwingung mit konstanter
Amplitude erfiillt.
Wegen Gl. (7.65) kann Grenzstabilitdt nur dann vorliegen, wenn gilt:

Re{s;} =0  firi € 1...1. (7.69)

Fiir alle anderen ¢ mufl Gl. (7.67) gelten.

D.h. ein grenzstabiles Netzwerk mit einfachen Polen des Nennerpoly-
noms besitzt rein imaginidre Wurzeln. (Diese sind konjungiert komplex
oder Null, da die Koeffizienten des Polynoms reell sind.)

- instabil, wenn fiir ¢ — oo die Antwort iiber alle Grenzen wichst (Abb.
7.11):
tlim max | fo(t)| — oo. (7.70)

Nach Gl. (7.65) ist das dann der Fall, wenn fiir mindestens einen Pol
s; gilt:
Re {s;} >0 firi € 1...71. (7.71)
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fa(t)
max |, (t))|

PR

g v \

- ' \

-1 n i

- 7 o 1 il
AWAR y | -

\\/\/\/v "

Abb. 7.11: Bei einem instabilen Netzwerk wéchst die Impulsantwort iiber
alle Grenzen.

D.h. ein Netzwerk mit einfachen Polen ist instabil, wenn mindestens ei-
ne Nullstelle des Nennerpolynoms seiner Wirkungsfunktion einen posi-
tiven Realteil hat. Die Untersuchung der Stabilitéit eines linearen Netz-
werkes bendtigt also ,nur® die Kenntnis der Lage der Nullstellen des
Nennerpolynoms einer Wirkungsfunktion des Netzwerkes.

Ljw

Abb. 7.12: Beispiele fiir die Lage (Orte) der Wurzeln mit ihrem Einfluss auf
die Stabilitdt der Antwort.
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Zur Vollstindigkeit sei angemerkt, dass auch fiir Systeme mit mehrfachen
Polen die bereits gezeigte Vorgehensweise angewendet werden kann. Hierzu
ist lediglich mit Gl. (7.36) anstelle von Gl. (7.37) zu arbeiten. Die Bestim-
mung der Koeffizienten der Partialbruchzerlegung erfolgt analog zu Gl. (7.39)
bei mehrfachen Polen durch mehrfache Differentiation. Es ergibt sich dann
das Residuum fiir einen Pol der Ordnung N; an der Stelle s = s; als der
Koeffizient
1 ahNi—!

(i) _ . i
R AT Im %= {(s—s)ME(s)} . (7.72)

Stabilitéit liegt weiterhin vor, wenn alle Pole der Wirkungsfunktion in der
linken s-Halbebene liegen.

Instabilitét liegt vor, wenn mindestens ein Pol der Wirkungsfunktion in der
rechten Halbebene liegt, oder mindestens ein mehrfacher Pol (N; > 2) auf

der imaginiiren Achse (0 = 0) liegt.?®

Grenzstabilitat liegt vor, wenn die Wirkungsfunktion keinen Pol in der

rechten Halbebene, keine mehrfachen aber mindestens einen einfachen Pol
auf der imaginéren Achse besitzt.

7.5 Das Hurwitz-Kriterium

Die Anwendung des Wurzelortskriteriums setzt die Kenntnis der Nullstellen

des Nennerpolynoms einer Wirkungsfunktion (im Folgenden Charakteristi-
sches Polynom) voraus. Das von A. Hurwitz aufgestellte Kriterium gibt einen
notwendigen und hinreichenden Satz von Bedingungen fiir die Koeffizienten
des charakteristischen Polynoms an, unter deren Mafigabe das zugehorige

lineare System (Netzwerk) stabil ist: Das charakteristische Polynom

N(s)=ag+ay s+...a,s" +ars’ (7.73)
=ar(s—s1)(s—52)...(s—8n)...(s—s1) (7.74)
mit a; > 0 (7.75)

287.B. ist die Laplace- Transformation eines zweifachen Pols bei w; auf jw-
Achse &—o0A e/wit + B t e/*it. Aufgrund des Vorfaktors t im zweiten Term steigt diese
linear mit der Zeit an und ist daher fiir ¢ — oo unbegrenzt.
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ist ein Hurwitzpolynom, wenn alle Wurzeln s,(n = 1...]) einen negativen

Realteil haben. Ein lineares System ist also stabil, wenn sein charakteristi-

sches Polynom ein Hurwitz-Polynom ist.

In seiner 1895 in den Mathematischen Annalen 46 erschienenen Arbeit

“Uber die Bedingungen, unter welchen eine Gleichung nur Wurzeln mit

negativen reellen Teilen besitzt® formuliert Hurwitz drei Bedingungen,

unter denen das charakteristische Polynom ein Hurwitz-Polynom ist: Das

charakteristische Polynom

I
N(s) = Z aps"
n=0

ist dann und nur dann ein Hurwitz-Polynom, wenn gilt:

l.a, > 0, Vn=0...1 Vorzeichenbedingung
2.D1,Dy...D; >0 Determinantenbedingung
mit
Dy = ar
ayr_ ar
D, = '
ar-3 ar—2
ar—q ar 0
D3= | aj—3 ar—» ar—
ar-5 Qar—4 ar-3

ar—1  ag 0 0 0

ajr-3 ar—2 ar—1 ag

D; = | Q-5 Qr-4 ar-3 a2
0 0 0 S
D] = aoD]_l .

Bildungsgesetz fiir D,,:

(7.76)

(7.79)

(7.80)

(7.81)

(7.82)
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1. Hauptdiagonale von D,, enthélt a;_1...a;_,.

2. Ausgehend von dem Hauptdiagonalelement wird der Index mit jedem
Matrixplatz weiter links um 1 erhoht, mit jedem Matrixplatz nach
rechts um 1 verringert bis a; erreicht ist. Weitere Plédtze werden mit
Null aufgefiillt.

Fiir ein Polynom zweiter Ordnung ist die Bedingung erfiillt, sobald
ag,ai,as > 0, da aus der Vorzeichenbedingung (7.77) direkt Dy, Dy > 0
folgt. Damit ergibt sich im folgenden Beispiel sofort VY < 3 fiir Stabilitt.

Beispiel 2: Serien-Parallel-Kopplung einer spannungsgesteuerten Span-

nungsquelle mit einem RC-Netzwerk.

U Q‘D usles) 6) v yiPesy Us (s
——
C R
c L H s
Es gilt (vergleiche Gl. (6.36)):
VI U (s) sRC
U 0

Us(s) = und mit H2 =

e

VD (s2R*C? + 3sRC + 1)

2R2C? + 3sRC + 1 °

Us(s) = Us(s) .
(o) S2R20? 4+ sRO(3 — V) + 1 ols)
Die Nullstellen des Nenners sind gegeben durch
) 1
I AR AN IR
M2 2RC 2RC R2C?
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In Abhéngigkeit von der Spannungsverstarkung Vél), die als reell und kon-

stant vorausgesetzt wird, ergibt sich fiir

a) Vél) <1:
51,2 = 01,2
b) 1<V <3
S1,2 = 0¢ £ Jwo
c) VIEI) =3:
S1,2 = +jwo
d) 3<viV<s:
81,2 = 0o + jwo
e) ViV >5:

512 =012

mit o0, <0 und o9 <0,

mit oy <0,

mit wy = %,

mit oy > 0,

mit o1 >0 und o9 > 0.

In der folgenden Abbildung ist das Wurzelort - Diagramm dargestellt; die

eingeklammerten Zahlen sind die Werte fiir VU(l).

3

3

Das Hurwitz-Kriterium ist ein algebraisches Kriterium. Es verwendet zur

Stabilitatsbestimmung die Koeffizienten des charakteristischen Polynoms

des Netzwerkes.

Voraussetzung fiir die Anwendbarkeit des Hurwitz-Kriteriums ist daher,

dass das charakteristische Polynom in einer fiir das Hurwitz-Kriterium ver-
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wertbaren Form vorliegt. Daher eignet es sich nicht (oder nur eingeschrénkt)
fiir die Analyse von Netzwerken mit verteilten Parametern (Leitungen) oder
mit Totzeit.

Oft liegt jedoch nur (speziell bei komplexen Netzwerken) das Simulations-
ergebnis einer Wirkungsfunktion des zu untersuchenden Netzwerkes mit
s = jw vor. In diesem Fall kann das, im néichsten Kapitel beschriebene
Nyquist-Kriterium angewendet werden.

7.6 Stabilitdtsanalyse mit dem Nyquist-Kriterium

Das Nyquist-Kriterium sucht mit den Mitteln der komplexen Funktionen-
theorie nach Polen in der rechten Halbebene und gewinnt so direkt eine
Aussage iiber die Stabilitdt des Netzwerkes.

Bedingung fiir die Stabilitdt eines Netzwerkes mit Polen einfacher Ordnung

ist, dass dessen charakteristisches Polynom keine Nullstelle in der rechten
Halbebene (RHE) der komplexen S-Ebene besitzt. Die RHE l&8t sich mit

jw

IRI— o
Kgn (Nyquistkurve)

Abb. 7.13: Definition der Nyquist-Kurve Kgy, die sich fir |R| — oo ergibt.

Hilfe der sog. Nyquist-Kurve nach Abb. (7.13) umschlieflen. Die Kurve
beginnt bei jw = —jR verlduft auf der jw-Achse und beschreibt in der
RHE einen Halbkreis, der bei —jR wieder mit Beginn der Kurve auf der
negativen imagindren Achse zusammenféllt. Fir |R| — oo umschliefit Kgy
die gesamte RHE.
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Beachten: Bei dieser Definition der Nyquist-Kurve diirfen keine Pole auf der

imagindren Achse (grenzstabiles Netzwerk) vorliegen, da dann die Kurve

durch diese Punkte verlaufen wiirde, was zu Spriingen bei der Auswertung
der Phase der Bildfunktion fithren wiirde. Auf die Vorgehensweise bei Polen
auf der jw-Achse wird spéter eingegangen.

Die Formulierung , kein Pol in der RHE* 148t sich also dquivalent mit , kein
Pol im Inneren der Nyquist-Kurve“ formulieren.
Fiir die weitere Herleitung des Nyquist-Kriteriums wollen wir fordern, dass

das charakteristische Polynom die Form
F(s) =14 F,(s)Fy(s) (7.83)

besitzt. F(s) ist damit identisch mit der Riickfithrungsdifferenz, also mit dem
Nenner der Ubertragungsfunktion H(s) einer riickgekoppelten Schaltung:

E,(s) _ E,(s)

—a

T 1+ F(s)Fy(s)  F(s)

H(s) (7.84)

Im Folgenden soll £, (s) keine Pole in der RHE oder auf der imaginéren Achse
besitzen, also stabil sein.?’

Dann sind die Nullstellen von F(s) die Pole der Ubertragungsfunktion H (s).
In diesem Fall miissen wir die Lage der Nullstellen von F'(s) bestimmen, um
eine Aussage iiber die Stabilitdt von H(s) machen zu konnen. Wir fragen
also, ob eine Nullstelle von F'(s) im Inneren der Nyquist-Kurve liegt.

Bevor wir dies beantworten, betrachten wir noch die Struktur des Nenners
von H(s). Wir nutzen dabei die Moglichkeit, die Ubertragungsfunktion der

offenen Schleife (Schleifenverstérkung)

(s) Z(s) ap + a1s + axs®> + ... +ays’
) = _
= N(s)

F (s)=F (s)-F _
Eols) = Fuls) bo + b1s + bas? + ... + bys!

) (7.85)

als gebrochen rationale Funktion mit reellen Koeffizienten® darstellen zu

29Diese Annahme ist i.d. Praxis keineswegs a priori erfiillt und bedarf daher unbedingt
der Uberpriifung. Speziell die Stabilitit mancher HF-Verstiirker ist abhiingig von deren
Abschluss und muss zun#chst sicher gestellt werden.

30Die Koeffizienten miissen reell sein, da der imaginére Anteil ausschlieflich in s = o+ jw
enthalten ist. a;, b; bestehen somit aus Kombination von R, L, C, M
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kénnen. Damit wird Gl. (7.83) zu:

~ K, ﬁ(s — Sz,)
F(s) = 1+ E,(s)Fy(s) = MS])VL%@ _ ]%,(()) B - (7.86)
— - Ky [](s — sni)

1=1

Durch Einsetzen in Gl. (7.84) erkennt man, dass die Nullstellen sz; von Z(s)
die Pole von H (s), der riickgekoppelten Schaltung darstellen. Die Nullstellen
syi des Nenners N(s) sind die Pole der Ubertragungsfunktion der offenen
Riickkopplungsschleife.

Lassen wir s entlang der Nyquist-Kurve laufen und hat F(s) eine Anzahl
von N Nullstellen und P Pole im Inneren der Nyquist-Kurve, dann gilt nach
Gl. (7.63) fiir die Anzahl der Umrundungen Q, die F(s) um den Nullpunkt

gegen den Uhrzeigersinn ausfiihrt:
Q=P—-N. (7.87)

Einfacher handhabbar ist das Kriterium, wenn anstelle der Riickfithrungsdif-
ferenz F(s) die Schleifenverstérkung

Eo(s) = E(s) = 1= E,(s)Fy(s) (7.88)

betrachtet wird. D.h. anstelle des Nullpunktes werden die Umrundungen
der Ubertragungsfunktion der offenen Schleife F(s) = F,(s)F,(s) um den
Punkt —1 + j0 betrachtet.

Die Bedingung fiir Stabilitdt in der Formulierung Gl. (7.87) lautet ,, Keine
Nullstelle in der RHE® oder:

0=N=P-Q. (7.89)

Um das Nyquist-Stabilitatskriterium zu formulieren muss also zwischen
einer stabilen (P = 0) oder instabilen (P > 0) Ubertragungsfunktion der
offenen Schleife unterschieden werden:

P =0,s: Kgn (s léuft auf der Nyquist-Kurve):

Eine riickgekoppelte Schaltung ist stabil, wenn und nur wenn die Ortskurve
der Ubertragungsfunktion der offenen Schleife F(s) = F,(s)Fy(s) keinen
Umlauf um den Punkt —1 + jO hat und wenn F(s) keinen Pol in der RHE
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besitzt, d.h. wenn es keine instabilen Pole der Ubertragungsfunktion der of-
fenen Schleife gilt:
N=0,P=0=0Q=0 (7.90)

P>0,s: Kgy:
Eine riickgekoppelte Schaltung ist stabil, wenn und nur wenn die Anzahl

der Umdrehungen, die die Ortskurve der Ubertragungsfunktion der offenen
Schleife F;(s) gegen den Uhrzeigersinn um den Punkt —1 + j0 macht gleich
ist mit der Anzahl der Pole, die diese Ubertragungsfunktion in der RHE be-
sitzt, d.h. gleich ist der Anzahl der instabilen Pole der Ubertragungsfunktion
F,(s) der offenen Riickkopplungsschleife:

N=0=>Q=P (7.91)

Das Nyquist-Kriterium in dieser Form 148t sich zwar bereits anwen-
den, ist aber aufgrund der Forderung, dass s einmal auf Kgy (vgl
Abb.(7.13) geschlossen umlaufen muss, fiir praktische Anwendungen (wegen
|R| — o0) meist schlecht handhabbar. Speziell bei einfachen Schaltungs-
simulationsprogrammen ist nur der, in Abb. (7.14) schraffierte Abschnitt
0 < w < Whae < 00 der Nyquistkurve simulierbar.

jw

jw =
J0max Ksn

wmax</RI 0 o

IRI
IRl —w

Abb. 7.14: Mit Schaltungssimulatoren 148t sich nur der schraffierte
Abschnitt der Nyquist-Kurve simulieren.

Im folgenden soll gezeigt werden, dass die Kenntnis des Verlaufs der Ortskur-
ve der Schleifenverstiarkung F(s) auf diesen Abschnitt ausreicht, um den
Verlauf von F(s) auf der gesamten Nyquist-Kurve Kgy zu konstruieren.
Hierbei helfen die folgenden beiden Uberlegungen:
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1. Zéahler und Nennerpolynom von Wirkungsfunktionen und damit auch
die Schleifenverstikrung sind Polynome mit reellen Koeffizienten a;, b;
(vgl. Gl (7.85)). Dies ist einsichtig anhand der Uberlegung, dass der
einzige imaginédre Beitrag iiber den Anteil jw in s entsteht. So entste-
hen nur reelle Ausdriicke in s (z.B. sL, sC, sM,...) und die Koeffizien-
ten setzen sich aus Kombinationen von {R,L.,C,M} zusammen. Diese
Eigenschaft erweist sich als ungemein niitzlich, da mit a¢; € R und
s* =Re{s} — jIm{s} wegen

a; (s°)' = a; (s')* = (a; s")* (7.92)

und
(a5 5°)° + (a5 ) = (s 5' + a5 57)" (7.93)

fiir Zahler und Nennerpolynom der Schleifenverstiarkung gilt:

2() = Z°() s N(s™) = N°() (7.99)
W2 _Z) _ (2O
= £ = 35 = 5 = (309) 799

Fo(s*) = F§(s) Schwarzsches Spiegelungsprinzip.  (7.96)

D.h. allgemein: Die Ortskurven von Wirkungsfunktionen verlaufen
symmetrisch zur o-Achse:

Re{Fy(0+jw)} = Re{Fy(oc—jw)} (7.97)
S {Folo +jw)} = —Im{Eolo—jw)} . (7.98)

Zur Konstruktion der Bildfunktion F,(s) fiir s auf Kgy geniigt also
die Betrachtung des ersten Quadranten der komplexen s-Ebene mit
s=o0c4+jw: 0>0, w>0. Der fehlende Bereich der Nyquistkurve fiir
w < 0 ergibt sich wie in Abb. (7.15) gezeigt durch Spiegelung an der
o-Achse. Aus der Forderung nach Spiegelsymmetrie Gl. (7.98) ergibt
sich insbesondere fiir w = 0

Im{F,(0+jw)} = -Tm{F,(0c —jw)} & Im{F,(c+70)}=0.
(7.99)
D.h. die Ortskurven aller Wirkungsfunktionen beginnen bei w = 0 auf
der reellen Achse.
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T \Q/FQ(SQ)

Abb. 7.15: Beispiel der Konstruktion der gesamten Ortskurve einer
Schleifenverstiarkung Fp(s) aus der Kenntnis des Verlaufs im Bereich
0<w<oo.

2. Der Teil der Nyquist-Kurve, der den Halbkreis mit |R| — oo beschreibt
soll Kgnoo heiBen. Auf diesem Halbkreis gilt |s| = |R| = oo. Eine
Wirkungsfunktion F(s) im Bildbereich nimmt fiir diese unbeschriankt
groflen Werte auf Kgyo den Grenzwert:

!
y (7.100)
0,

J<1

|s|—o0 |s|—o0 bo—FblS—{—"‘—l—b[SI

an. Mit Gl. (7.100) ergibt sich folgende Argumentation:

(I): F(s) ist konstant und beschréinkt fiir s auf der gesamten
Halbkreiskurve Kgyoo und nimmt die Werte an

J=I,

aj
by
E(s)lsksne =
0, J<I.

(II): Da F(s) wegen (I) auf Kgno konstant ist, erfihrt F(s) auch
keine Drehung um den Punkt (-14-j0) wenn s auf Kgyoo lauft.

(III): In realen Schaltungen existieren nur Pole und Nullstellen mit
endlichen Werten, die von den gegebenen physikalischen Parame-
tern bestimmt werden. Oberhalb von

Winaz = max {Im {sz;},Im{sn;}}, (7.101)
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der Nullstelle oder des Poles mit der grofiten Kreisfrequenz wird
keine neue Drehung von F(s) um den Punkt (-14j0) erfolgen,
sondern nur noch bereits begonnene Umrundungen abgeschlos-
sen werden. Der Endpunkt dieses Abschlusses wird durch (I) be-
stimmt.

Fiir die praktische Vorgehensweise bedeutet dies, dass F'(s) nicht
zu unendlich hohen Frequenzen, sondern nur bis zu einer geniigend
grofen Frequenz ermittelt werden muss, fiir die gilt: Wy < w <
Woo — 00. Der Endpunkt fiir w., ldsst sich mit (I) bestimmen und
liegt auf der reellen Achse.

Als einfaches Beispiel fiir G1. (7.100) kann die Ubertragungsfunktion
eines einfachen RL-Hochpasses betrachtet werden:

R, Im {F(s)}

U, R, L U,
w —>0
\ e

.  Re{F(s)}

bl

L L

U e L R

Fls)= 22— "R dr_M_ R T (7102)

= _—:>_
Ql 1—’—8% b[ bl Rl"’RQ

_L
R1||R2

Zur Ubung sollte iiberlegt werden, welches Ergebnis sich fiir Ry — 0o
oder Austausch der Induktivitdten durch Kapazititen ergibt.

Nachfolgend ist nocheinmal die Vorgehensweise bei Anwendung des Nyquist-
Kriteriums auf die Schleifenverstirkung F,(s) zusammengefasst:

1. Simulation, Konstruktion oder Berechnung der Ortskurve (OK) der
Bildfunktion F(s) = F(jw) im Frequenzbereich nach Uberlegung
(I1I):

0<w < We-

2. Bestimmung des Endwertes fiir w — oo nach Uberlegung (I):

agj i
E7 J_L

0, J<lI.

EO(jWOO) =
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3. Der Verlauf fiir w > 0 ergibt sich aufgrund des Schwarzschen Spie-
gelungsprinzips durch Spiegelung der Ortskurve an der reellen Achse
(oft nicht n6tig, da bereits aus der Betrachtung der Ortskurve fiir w > 0
die Anzahl der Umdrehungen ersichtlich).

4. Anwendung des Stabilitéitssatzes nach Gl. (7.90) oder ggf. Gl. (7.91).

Der Vorteil dieser Anwendung des Nyquist-Kriteriums ist, dass zur Be-
stimmung der Stabilitdit nur die leicht zu ermittelnde Ortskurve der
Schleifenverstiarkung fiir komplexe Frequenzen auf der positiven imaginiren
Achse betrachtet werden muss.
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Anwendungsbeispiel (Verstirker mit SP-Kopplung)
Fiir den dargestellten Verstédrker mit einem frequenzabhéngigen Riickkopp-
lungsnetzwerk 148t sich die Schleifenverstarkung wie folgt ermitteln:

®
O
O

— O O
Uy
o b
R
U,
Lo

O

L

Abb. 7.16: Verstéarker mit SP-Riickkopplung iiber frequenzabhéngiges
Netzwerk in Fs.

U F
F, = =F =2-__ =2
Q2—2 QT‘7 QQ —a (Ql + QT) = Ql 1 o EaEQ
Uy
F. =22-V,cR (7.103)
U,
R R
Zc|R R"‘ja%c 15 jor mit 7= RC (7.104)
Ze\r R
F,= — , , (7.105)
2 Rt e+ Zoyp (U+jwr)(1+jwr)-+ R
JwT
F, = 7.106
= (14 jwr)? + jwT ( )
Vgl. mit Gl. (7.83) und (7.88) liefert die Definition:
Fo=-FF,= —Vu(jwr) (7.107)

=02 ] 4 3jwr + (JwT)?
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Gehe nach 1-4 von Blatt 149 vor:
Schritt 1) Konstruktion der OK von F,(jw)|o<w<oo

a) Forme GI. (7.107) um:

v v, v,
Fo=r—-" o =0 =T (7.108)
3+ jwr+— 3+jlwr——=—) u+jv

JwT wT

Das ist eine gebrochen lineare Abbildung der allgemeinen Form

az+b _
f(z) = - d mit a=0. (7.109)

b) Wir konstruieren zunéchst in Abb. (7.2) mit einfachen Uberlegungen

die Ortskurve des Nenners u 4 jo = 3 + j(wr — —=).

N
EH jv = 3+j(wt wr)

| 1
| O<w<g> w Wt — =
. | S WT
JV“ 1*(,0400
0 —®
1
+T 0
0 + oo
3 =u
AW
;%w:O

Abb. 7.17: Konstruktion der OK von u + jv nach Gl. (7.108).

Fiir 0 < w < oo durchléuft die Bildfunktion den gesamten Bereich von
—00...00. Aufgrund der Symmetrie zur reellen Achse wird der gesamte

Bereich fiir negative w nochmals durchlaufen.
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c¢) Inversion von u + jv: Hierzu dienen einige wichtige Sétze fiir Abbild-
ungen im Komplexen:

(i) Fiir gebrochen lineare Abbildungen der Form nach Gl. (7.109)
gilt: Kreise werden auf Kreise abgebildet. Geraden sind Kreise im
Unendlichen.

(ii) Konstruktion einer Inversion erfolgt mit Hilfe einiger ausgezeich-
neter Punkte und den auf der Beziehung

1 1 I
u+jv  |Zle¥  |Z]

basierenden Hilfssédtzen.

(1) Winkel werden bei der Inversion an der reellen Achse gespie-
gelt ¢ — —.

(2) Der ldngste Zeiger der Originalfunktion wird zum kiirzesten
Zeiger der gespiegelten Funktion und umgekehrt.

(3) Geraden werden durch Inversion zu Kreisen (bzw. Kreisseg-
menten). Dies folgt aus (i). Beweis im Anhang.

Durch die Anwendung dieser Satze gelangt man zur Konstruktion des
Kreises —— in der RHE der Bildfunktion in Abb. 7.18

u+jv

d) Multiplikation mit —V,, (vgl. Gl. (7.108)). Beispiel-Kurven fiir V,, =
{2,3,6} in Abb. 7.18 eingezeichnet.

Schritt 2)

Der Endwert fiir w — oo ist einfach zu bestimmen, da er sich als Inversion
des langsten Zeigers auf der Geraden bei ¢ = 90A° ergibt. Fiir w — oo lauft
daher F', im Uhrzeigersinn auf der OK in den Nullpunkt:
v
lim Fy(s) = I u

Ww—00 wT

(vgl. GL (7.108)).
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Schritt 3)

Da die Gerade u+jv zweimal durchlaufen wird, (Geraden schlieBen sich als
Kreis mit R = oo im Unendlichen) wird auch der Kreis der OK zweimal
stetig durchlaufen.

Schritt 4)

Fy hat keine instabile Pole (P = 0), da das Netzwerk fiir F,(s) passiv und
V. = const € R.

= Die OK der Schleifenverstiarkung umléuft fiir V,, > 3 den Punkt -14j0:
d.h. fiir V,, > 3 wird die riickgekoppelte Schaltung instabil!

jV A

to-a

. 1
O—utjv=3+j(wt- E)

W=+T
/(D:—T
3 u
W

Ortskurven Fo(Vy)

Vy=6,3,2 von 1| W—+0
AufRen nach Innen X l

Abb. 7.18: Konstruktion der Ortskurve nach Glg.(7.108): 1)
Geradengleichung u + jv. 2) Inversion von u + jv. 3) Skalierung mit —V,.

wW—=——-9

7.7 Pole auf der imagindren Achse

Bei der Definition der Nyquist-Kurve auf S. 143 haben wir vorausgesetzt,
daB die betrachtete Wirkungsfunktion (hier insbesondere die riickgekoppel-
te Schaltung mit H(s) nach Gl. (7.84)) keine Pole und Nullstellen auf der
imagindren Achse besitzt. Speziell bei der Rechnung oder Simulation mit
idealen, verlustlosen Bauelementen kénnen diese jedoch auf der imaginédren
Achse auftreten (vgl. z. B. Fostersche Reaktanzsitze).

Wir wollen daher zunichst untersuchen, welche Wirkung ein Pol oder eine
Nullstelle auf die Ortskurve der Bildfunktion besitzt. Ziel ist, anhand einer
charakteristischen Eigenschaft im Verlauf der Ortskurve auf das Vorhanden-
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sein eines Pols oder einer Nullstelle auf der imaginédren Achse schlieen zu
konnen. Dies ist insbesondere dann von Vorteil, wenn die Ortskurve bereits
als Ergebnis z. B. einer Computersimulation vorliegt.

Wir betrachten zur allgemeinen Herleitung der Charakteristika eine beliebi-
ge Wirkungsfunktion H(s), die einen konjugiert komplexen Pol w, und eine
konjugiert komplexe Nullstelle w,, # w, aufweist, die aus dem Zahler- bzw.
Nennerpolynom herausgezogen werden:

—~

H(s) = - )

Hy(s) _ (w*— W%)EZ
Hy(s)  (w? —w2)Hy(s)

(jwn = jw)(jwn + jw)H 4 (s) (7.110)
(Jwp — jw) (Jwp + jw) H y (s)

mit wy,w, > 0, w, 7# wp.

Fiir die spéater folgenden Betrachtungen, représentiert H(s) z.B. die
Riickfithrungsdifferenz F(s) in Gl. (7.86). Betrachten wir einen der herausge-
zogenen Produktterme genauer. Als Beispiel nehmen wir den Pol bei w = w,
(wp > 0). Wir kénnen schreiben:

1 1 a
: — = ez signlwp=w) (7.111)
Jwp —jw  Jwp — w|

d.h. der Winkel springt von —7 auf +7 wenn w durch den Pol bei w, auf

der positiven imagindren Achse in Richtung wachsendem w lauft. Dieser Weg
von s = jw stimmt mit dem Weg auf der Nyquist-Kurve iiberein.

AIm{s}

Wp
r Wp —W, (W <w)

w

Abb. 7.19: Grafische Interpretation des Produktterms (wp — w) bei
Durchlaufen eines Pols w,, auf der imaginéren Achse.

Fiir die Bildfunktion H(s) ergibt sich aufgrund des Sprungs kein eindeutig
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definierter und stetiger Verlauf der Ortskurve bei Durchgang durch w,. Wir
wihlen daher, wie in Abb. 7.20 links gezeigt, eine halbkreisformige Umfah-
rung des Pols mit einem Radius € iiber die rechte Halbebene, d.h. der Pol
auf der imaginédren Achse befindet sich auflerhalb der Nyquist-Kurve.

Im{s} (@\ﬂlm{jwt—s}
® |

Ke

oN
®

1_,
T 0 Re{ 1

jwp-—s
Re {s} :

e ®/\./\

Abb. 7.20: Links: Umlaufen eines Pols w, > 0 auf der imaginéren Achse
mittels der Halbkreis-Kurve K,.. Rechts: Die zu K. gehorende Ortskurve im
Bildbereich fiir einen Pol bei w,,.

Die Gleichung fiir s auf der Halbkreiskurve K, von (1) bis (3) um w, lautet:

s = jwp+ee?
" (7.112)

— _x T
@ = 5 g

und es gilt
™

m
) =50 =0vE =5 (7.113)

Fiir den Produktterm in G1.(7.111) ergibt sich im Bildbereich mit s nach Gl
(7.112) und infinitesimalem Radius ¢ um den Pol:

1 1 » 1
, = lim - _ —_ — o Im) iy = (7.114)
Jwp—s =0 jup, — (jw, + €€7¥) -0 €

Dabei nimmt der Winkel — (7 + ¢) in den drei ausgezeichneten Punkten von
K, die Werte an:

-1+ % =—%  in Punkt(1)
—(m+¢) =49 -71+0=—7 in Punkt(2)
—m— 2 =-3"in Punkt(3).

J
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D. h. lauft s auf der modifizierten Nyquist-Kurve mit der halbkreisformi-
gen Umfahrung K. mit dem Radius ¢ — 0 um den Pol wp, so beschreibt,
wie in Abb.(7.20) gezeigt, der zugehorige Produktterm im Bildbereich einen
Halbkreis mit unendlich grofiem Radius (% — 00), der die gesamte linke

Halbebene im Uhrzeigersinn umschlief3t.

Analog 148t sich zeigen, dafl der konjugierte Pol bei —jw, bei gleicher Um-
fahrung einen Produktterm

; 1
=e /¥lim - (7.115)

im Bildbereich hat Dabei nimmt —¢ die Werte 7, 0, —% in den Punkten

(1), (2), (3) an.

A Im{s} ®\“|m {J'wt +5}

| Re {5 RINC

® K
-@
@

_(*)p )

~

w

‘ ®
Abb. 7.21: Links: Umlaufen eines Pols w, < 0 auf der imaginéren Achse
mittels der Halbkreis Kurve K. Rechts: Die zu K, gehorende Ortskurve im

Bildbereich fiir einen Pol bei w,,.

D.h. der negative Pol auf der imaginédren Achse besitzt einen Produktterm,

der, wie in Abb.(7.21) die gesamte rechte Halbebene im Uhrzeigersinn

umschlieft, wenn s auf der definierten Halbkreiskurve K, fahrt.

Fiir Nullstellen auf der imaginiren Achse gelten die gleichen Uberlegungen

zur Herleitung wie bei den Polen:

Nullstellen bei 4-w,,. Es gilt auf der Halbkreiskurve K, mit ¢ = =3 ... + 7
(jwn = 8) = lim(jwn — (jwn + ee’?)) =™ lime  (7.116)

e—0

(jwn + 5) = lim(jwn + (—jwn + ee’?)) = ¥lime.  (7.117)

e—0



Kapitel 7: Stabilitét linearer Schaltungen 158

D.h. bei Umfahrung der Nullstellen auf den Halbkreiskurven K. dreht, wie
in Abb.(7.22) gezeigt, die Phase des Produktterms im Bildbereich bei jeder
Nullstelle um 7 gegen den Uhrzeigersinn.

A Im {jooi s}

(joon —s) /(jo)n +s), s auf K¢

s auf KS\ig Re {jwis}

Radius €~0

Abb. 7.22: Verlauf der Ortskurve der Produktterme einer konjugiert
komplexen Nullstelle fiir s auf der Halbkreiskurve K..

Da der Radius der Halbkreiskurve K, im Bildbereich gegen Null geht, ist der
Bildfunktion in der Nullstelle und deren infinitesimaler Umgebung eindeu-
tig nur ein Punkt der komplexen Ebene zugeordnet. Anders als bei Polen
verlauft die Ortskurve eines Produkttermes bei dem Durchgang durch die
Nullstelle stetig durch einen Punkt (0 + j0). Bei Bewertung der Stabilitét
einer Schaltung mit Hilfe der Schleifenverstirkung F,(s) konnen daher die
Nullstellen von F',(s) unbeachtet bleiben, da sie sich stetig in den zu bewer-
tenden Verlauf der Ortskurve von F,(s) einfiigen.

Geht F(s) durch den Punkt —1 + 50, so entspricht das einer Nullstelle
des charakteristischen Polynoms (Pol der Ubertragungsfunktion). Die Vor-
gehensweise kann dann entsprechend der Vorgehensweise beim Vorliegen von
Polen erfolgen. In der Regel ist dies von geringerer praktischer Bedeutung, da
das Ziel der Untersuchungen ist, die Ortskurve links (Oszillator) oder rechts
(stabile Schaltung) von —1 + j0 zu verschieben.

Anmerkung zu Polen auf der imaginiren Achse: Meist liegt die
Ortskurve der Schleifenverstirkung F(s) nur fir w > 0 vor. Besitzt
Fy(s) bei w, einen Pol, so wird der Verlauf der Ortskurve von F(s) bei
Annéherung von w an w, von kleineren w her (Nyquist-Kurve) gegen oo
streben. Wird w > wy, so kehrt die Ortskurve wieder aus dem Unendlichen
zuriick, besitzt jedoch gegeniiber der Phase beim Ubergang nach oo eine
Drehung um w. Wird fiir den Pol in der s-Ebene eine Umfahrung auf der
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Halbkreiskurve K. gewéhlt, so kann der Weg im Unendlichen durch einen
Halbkreis mit unendlich grofem Radius, der sich im Uhrzeigersinn schlief3t,
vervollstandigt werden.

Beispiel:

Im {Fo (s)}

‘Im {s}

o

H _°° Re {S} W=Ww

Aufgrund des gewihlten Weges K, in der s-Ebene gilt Q= -2 (Pole bei +w),))
= wegen N=P-Q=P+2 > 2 ist die Schaltung instabil. Fiir eine Umfahrung
von w, mit einem Halbkreis auf der linken Seite gilt Q=0, P > 2 (Pole bei
+w, und sonstige Pole von F(s)) = N > 2-0 = gleiches Ergebnis: instabil.)

7.8 Vorgehensweise bei Polen auf der imaginéren Ach-
se in komplexen Netzwerken bei Computersimula-
tion

Liegt ein komplexes Netzwerk vor, dessen Ortskurve des charakteristischen
Polynoms aufgrund der Komplexitidt nur durch Simulation ermittelt werden
kann, und sind in diesem Netzwerk ideale LCM-Bauelemente verwendet,
deren Reaktanzen zu Polen bzw. Nullstellen auf der imagindren Achse
gefithrt haben, so bietet sich die folgende einfache M6glichkeit an:

Durch Reihen schaltung eines fiir die Funktion und Qualitdt der
Parallel
klei
Schaltung vernachléssigbar P Widerstandes zu den  idealen
groflen
Induktivitdten

Kapazitéiten
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riicken die Pole auf der imagindren Achse hinreichend weit in die linke
Halbebene, um den Verlauf der Wirkungsfunktion mit Hilfe des Nyquist-
Kriteriums analysieren zu konnen.

Diese Vorgehensweise ist ohnehin a priori fiir jede Simulation zu empfehlen,
da hierdurch induktive Schleifen vermieden, die Konvergenz verbessert und
numerische Oszillation vermieden werden.

Beispiel zur Umfahrung von Polen mit K.:

Liegt die Wirkungsfunktion in analytischer Form vor und sind die Pole (und
Nullstellen) bekannt, kann der Verlauf der Nyquist-Kurve um diese Punkte
herum gefiihrt werden. Die Vorgehensweise wurde auf S. 156ff. gezeigt und
soll an einem Beispiel demonstriert werden:

Gegeben sei die folgende riickgekoppelte Schaltung, deren Verstérker-Zweitor
einen als Integrator beschalteten idealen Operationsverstérker enthalten soll.

Die Riickkopplung erfolgt durch einen Tiefpafl erster Ordnung:

OO =
Uy + igz
- Py Py O
Ur

Abb. 7.23: Beispielschaltung zur Stabilitdtsuntersuchung.

Mit idealem OP gilt:

=L = U, jwC, R Cy = — = F, = =2 = =L 7.118

R, M= O T T g T (7.118)
U 1 1

N Mo (7.119)




Kapitel 7: Stabilitét linearer Schaltungen 161

Mit der Normierung €2 := - gilt dann fiir die Schleifenverstiarkung

1 B 1
jwil <1+j_w> ]:j_fQ(1+]Q)

w2

(7.120)

Fo=LF,=

Weitere Umformung nach Real- und Imaginérteil um Fp in ausgezeichneten

Punkten (2 = +00,0) bestimmen zu kénnen

F — l—jQ — —W1 A w1
=0 ]%Q(l—‘rQQ) W2(1+Q2) jUJQQ(1+Q2) (7121)
(Fr Endwertbestimmung € — +00)

a) b) a)b)
Im Im Im+F
. Q- -0t {Fo}
L Q=-0 ‘
14jQ 1
I Za
1
q 19 . Q
Q=-w_ /Q:O Q=-o_ *ﬁ; ,Q=-o
Q=+ 1 Re Q=+ Re - /I'a=+e Re{Fy}
1 4Q
(o)
Q=+0: 3
i Q»+Ol§

Abb. 7.24: Konstruktion der Ortskurve der Schleifenverstarkung anhand
GL(7.120). Der Verlauf fiir 2 — =0 in der rechten Abb. a)- b) ergibt sich
aus GL (7.121) .

Anhand der konstruierten Ortskurve (siehe Abb. 7.24) 148t sich erkennen,
daf} aufgrund des unbestimmten Verlaufs bei 2 — +0 keine Aussagen iiber
die Stabilitdt gemacht werden konnen, da unklar ist, auf welchem Weg sich
die Ortskurve von 2 = —0 nach 2 = +0 schlief3t.
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Daher wird der Weg der Nyquistkurve im Nullpunkt so modifiziert, dafl er in
infinitesimalem Abstand den Pol in einem Halbkreis umfahrt anstelle durch
ihn hindurchzulaufen. Der Halbkreis in Abb. 7.25

_ e __r T 7.122
s = ee’?, @ 55 (7.122)
besitzt in den markanten Punkten nach Abb. 7.25 die Winkel:
T T
o=y Yo 0 v =+3 (7.123)

2

Die Schleifenverstarkung mit der komplexen Frequenz (Gl. (7.121): jw — s)
lautet auf dem Halbkreis bei € — 0:

Wiws . . Wiws
F = —— = lim F, =1 , . 7.124
O(S) S(S + C()Q) eli% 0(5) 61_1?(1) 66“0(66]@ + w2) ( )
: = lim L e i L
lli% Fo(s) = lg% e = ¢ lli% ; (7.125)

Damit beschreibt Fp(s) einen Halbkreis mit unendlich grofilem Radius, der
von (1) nach (3) im Uhrzeigersinn die rechte Halbebene umféhrt. Die Orts-
kurve von Fp(s) laBt sich damit, wie in Abb.(7.25) rechts vervollsténdigen.

A Im
Ajo @
:
)
®
® 1
K o 1.
L e w %oo\ e /®
. ;\ o -1
@ @ wWw—~ +oo/ Re
W
\KSN w
®

Abb. 7.25: Links: Umfahrung des Pols im Nullpunkt auf K.. Rechts::
Ortskurve der Schleifenverstédrkung mit Halbkreis von (1) nach (3)
aufgrund des Verlaufs von s auf K..
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Beurteilung der Stabilitdt mit dem Nyquistkriterium (vgl. S. 146):
1. Da wy > 0 hat Fp(s) keine Pole in der rechten Halbebene = P = 0.

2. Auf der gewahlten, modifizierten Nyquist-Kurve ergibt sich kein Um-
lauf um -14j0.

3. Wegen 1) und 2) ist die Schaltung stabil.

Beachten: Wir haben willkiirlich den Pol bei s = 0 mit einem rechten
Halbkreis umfahren. Aber auch der Weg der Nyquistkurve auf einem lin-
ken Halbkreis liefert das richtige Ergebnis: Fiir den linken Halbkreis in der
s-Ebene um s = 0 ergibt sich analog zu den zuvor eingestellten Uberle-
gungen ein Halbkreis mit Radius % — 00, der die gesamte linke Halbebene
umschliefit. Daher wird der Punkt —1 + j0 einmal gegen den Uhrzeigersinn
umlaufen und es gilt mit () = 1:

N=P-Q=P-1. (7.126)

Da durch den linken Halbkreis nun auch der Pol bei s=0 im Inneren der
Nyquist-Kurve liegt, gilt jetzt P = 1 und aus Gl. (7.126) folgt N = 0, d.h.
das charakteristische Polynom 1+ F(s) hat keine Nullstelle in der rechten
Halbebene = Die Schaltung ist stabil!

7.9 Das Nyquist-Kriterium in der Frequenzkennlinien-
Darstellung

Abschlieflend soll noch das Nyquist-Kriterium auf die sehr gebrduchli-
che Darstellung von Frequenz- und Phasengang iibertragen werden. Die
Anwendung des Nyquist-Kriteriums in dieser Form ist Standard bei der Sta-
bilitdtsanalyse. Frequenz und Phasengang der offenen Schleife F,(jw) liegen
hierfiir entweder als Simulationsergebnis vor oder werden in Form eines
Bode-Diagramms aus der analytischen Darstellung der Schleifenverstiarkung
gewonnen.

Als Voriiberlegung betrachten wir zwei Beispiele einer Ortskurve von
F,(jw) in Abb. 7.26.
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a) Im {Fo} b) 4 {Fo}

Ly e RelRf e N RefR)
A
w w

Abb. 7.26: Beispielverlaufe der Schleifenverstéirkung fiir den Bereich der
Nyquist-Kurve 0 < w < oo. Die Anzahl der Umrundungen auf der gesamten
Nyquist-Kurve ist doppelt so hoch. Links: Keine Umrundung des Punktes
—1+j0. Bs gilt: 3@ =0, 15~ =1, 357 = 1. Rechts: Eine Umrundung des
Punktes. Es gilt %Q =1, %S_ =2, %S* =1.

Wir definieren S~ als die Anzahl der Uberginge der Ortskurve fiir

—joo < jw < 4joo vom 3. in den 2. Quadranten im Achsenabschnitt
Re{F,(jw)} < —1. Entsprechend bezeichnet S* die Anzahl der Uberginge
der Ortskurve von F,(jw) vom 2. in den 3. Quadranten im gleichen Achsen-
abschnitt, ebenfalls fiir —joo < jw < 4joo. Damit der Punkt -1 umrundet
wird, muf offensichtlich gelten: S~ — St # 0 (vgl. Abb. 7.26). Fiir die Anzahl
Q der Umrundungen?! fiir —joo < jw < +joo gilt

Q=S"-5" Vorzeichen beachten! (7.127)

Anhand dieser Uberlegungen liaBt sich das auf S. 146 fiir die Anzahl der
Umrundungen des Punktes —1 4 j0 formulierte Nyquist-Kriterium in aqui-
valenter Form fiir die Schnittpunkte der Ortskurve der Schleifenverstiarkung
mit dem Abschnitt der reellen Achse links des Punktes —1 + j0 formulieren.
Da fiir eine stabile riickgekoppelte Schaltung die Anzahl der Umrundung
gleich der Anzahl der instabilen Pole der Schleifenverstarkung sein muf, gilt
allgemein

Q=S5"-S5 =P (7.128)
Fiir eine stabile Schleife (P = 0) gilt entsprechend
Q=S5"-S5 =0 (7.129)

Diese Formulierung des Nyquist-Kriteriums 148t sich einfach auf die Darstel-
lungen des Frequenz- und Phasengangs iibertragen.

31Wir erinnern uns, daB die Richtung der Umrundung mathematisch positiv definiert
ist.
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Der Frequenzgang wird iiblicherweise in dB dargestellt und ist definiert als
Ap.ap(w) = 20log | Fo(jw)| - (7.130)

Im Punkt —1 + 50 betrigt Ap4p(w) = 0dB. Fiir Werte links von —1 + 50
ist |Fo(jw)| > 1 und daher Ap 45 > 0. Im Bereich |Fp(jw)| < 1 ist entspre-
chend Ap 45 < 0. Im Phasengang konnen die Schnittpunkte S*, S~ mit der
negativen reellen Achse als Schnittpunkte der Phasenkurve durch die Linien
+(2n 4 1)7 abgelesen werden. Liegen diese Schnittpunkte links des Punktes
—1+ 50, so muf an dieser Stelle Ap 45 > 0 sein.

Schnittpunkte mit Winkeln, die mit wachsendem w bei Durchgang durch die-
se Linien groBer werden, sind positive Schnittpunkte ST, kleiner werdende
Winkel zeigen einen negativen Schnittpunkt S~ an. Abb.(7.27) zeigt ein Bei-
spiel fir S~ =1, St =1.

Ao,ds
0 | : ™
0¢0 M EH:\:> Bereich IRy <1
! ! [
S I

Durchgang rechts von -1+ jO

Abb. 7.27: Darstellung von Betrag und Phase der Schleifenverstarkung im
Bode-Diagramm. Aus dem dargestellten Verlauf (0 < w < o0) 148t sich fiir
—00 < w < 0o ablesen: S™ =2, ST =2.

Hat die Schleifenverstiarkung nur Pole in der linken Halbebene, so gilt fiir
eine stabile Schaltung nach (Gl. 7.129): ST — S~ = 0. Diese Forderung ist
auch erfiillt fiir ST =0, S~ = 0. D. h. die Ortskurve hat links von —1 + 50
keinen Schnittpunkt mit der reellen Achse. Fiir diesen hiaufig vorkommenden

Fall kann das Nyquist-Kriterium in seiner einfachsten Form ausgedriickt
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werden:

Vereinfachtes Nyquist-Stabilitidtskriterium fiir den Betrag der
Schleifenverstirkung.

Vorausgesetzt, die Schleifenverstiarkung ist stabil (P = 0) gilt: Eine riickge-
koppelte Schaltung ist stabil, wenn die Schleifenverstarkung Ag .z weniger
als 0 dB betrédgt, wenn die Phasendrehung den Wert ¢y = —m erreicht.

Die Differenz (der Abstand) des Phasenwinkels bei Ag45=0dB zu ¢y = —7
wird als Phasenrand bezeichnet. Er gibt an, wie weit die Schaltung von der
Instabilitdt entfernt ist.

Entsprechend kann anstelle des Phasenrandes auch der Amplitudenrand als

Kriterium verwendet werden. Er gibt den Abstand der Schleifenverstarkung
Ap,ap von der 0 dB-Linie an, wenn der Phasenwinkel ¢y = —m betrégt.

Beachten: Die vereinfachten Kriterien Phasen- und Amplitudenrand
gelten nur fiir Schleifenverstiarkungen mit Polen in der linken Halbebene.
In Zweifelsfillen sollte die Ortskurve der Schleifenverstirkung Fp(jw) zur
Beurteilung herangezogen werden.

Siehe hierzu auch Beispiel 4.7 im Skript Prof. Blum S. 81ff.
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8 Leistungsverstirker

8.1 Kenngroflen und Aussteuerungsgrenzen von Leis-
tungsverstirkern

Eine wichtige Kenngrofle von linearen Leistungsverstirkern ist die Signal-
leistung, die an einen vorgegebenen Widerstand mit vernachlédssighbaren
Verzerrungen abgegeben werden kann. Von untergeordneter Bedeutung ist
dagegen die Leistungsverstiarkung; sie ist nur ein Maf} dafiir, welcher Anteil
der Signalausgangsleistung von der Signalquelle stammt und welcher aus
der Betriebsspannungsquelle. Vorverstirker haben in der Regel eine viel
hohere Leistungsverstarkung als Leistungsverstérker. Viel wichtiger ist der
Wirkungsgrad 7, der angibt, welcher Anteil der insgesamt aufgenommenen
Leistung in Signalleistung umgewandelt wird. Dieser hdngt eng zusammen
mit der Betriebsart, wofiir es eine Klasseneinteilung gibt.

In Abb. 8.1 sind in das Ausgangs-Kennlinienfeld eines Bipolartransistors die
Begrenzungen eingetragen, die bei der Aussteuerung um den Arbeitspunkt
nicht iiberschritten werden diirfen. Es bedeuten:

Tomaz: Maximal zulidssiger zeitlich gemittelter Kollektorstrom (gegeben
durch die zuldssige Verlustleistung in den Kontakten beziiglich Ab-
schmelzen von Kontakten oder durch langfristigen Ausfall aufgrund
Elektromigration),

Pt maz: Maximal zuléssige Verlustleistung,

2. Durchbruch: Durchbruch infolge Uberhitzung der Sperrschicht mit Bil-
dung von Schmelzkanélen infolge lokaler Stromkonzentration, z. B. bei
., Pinch-in-Effekt“ < Strom flieit bei Usg > BUggg aus der Basis =
inneres Upg ist grofer als duBeres = grofiter Strom im Inneren der
Basis schniirt zusammen auf einem Punkt. ,,Hot Spot“ < Temperatur
fallt in der Regel zum Rand des Emitters ab = Stromkonzentration im
Inneren steigt = Erhoht Verlustleistung im Inneren = weitere Kon-
zentration ... u. U. bis Zerstorung

UcEmaz: Spannung, bei der die Stoflionisation einsetzt (1. Durchbruch).

Weiter ist in Abb. 8.1 die Lastgerade eingetragen und eine Lastellipse, die an
deren Stelle tritt, wenn der ohmsche Lastwiderstand durch eine Lastimpedanz
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ersetzt wird. Um den Betriebsbereich des Transistors im Ausgangskennlini-

I Verlustleistungshyperbel P=const.=Pg max
o doma N T
e \
\
\
\
\
\
\
\ v\ 2.Durchbruch
\ \
x 1
Ico“ \ \\ '
\\ \ 1
LAY !
\\ \ : UCEmax
\\‘ !
TN
NS 1
A St
N
Al 1
/ // /: -
UCEO UCE

% = SOAR (Safety Operation ARea)

Abb. 8.1: Ausgangskennlinienfeld eines Bipolar-Transistors mit den
Grenzen des Aussteuerungsbereiches. Dargestellt sind auch Lastgerade und
Lastellipse bei Aussteuerung um den Arbeitspunkt {I-q, Ucpg}-

enfeld zu ermitteln ist also die Lage der Lastellipse zu bestimmen.

8.2 Berechnung der Lastellipse bei komplexer Last des
Transistors

Zur Berechnung der Parameter der Lastellipse gehen wir von dem idea-

lisierten Zusammenhang [~ = [yl aus. Bei harmonischem Basisstrom

ip = Ig coswt gilt dann fiir die Schaltung in Abb. 8.2 bei einer Lastimpedanz
Z;, im Kollektorkreis (¢, Uopg Werte im Arbeitspunkt) im

Frequenzbereich: (Phasoren)

QO
N
N~—

I, = |Icle® Bezugsstrom = ¢ =0 (
Uep= —1cZy, = —|Ic||Z|e’ mit Z;, = Ry + j X . (8.
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Die Wechselanteile lauten im Zeitbereich

Abb. 8.2: Wechselstromersatzschaltbild des Ausgangskreises zur
Berechnung der Lastellipse.

io(t) = Re{l ™'} = |I|coswt

icp(t) = Re{Ucpe™'t = — |Lo||Z] cos(wt + ). (8.4)

Diese liefern die Aussteuerung um einen Arbeitspunkt Ioq, Ucpg (=const.)
entsprechend

ic(t) = ]CQ + gc(t) = [CQ + |lC| cos wt (85)

UCE<t) = UCEQ + ﬂCE(t) = UCEQ — |lCHZL‘ COS(u)t —+ <,0). (86)

Gleichungen (8.5), (8.6) umstellen und Abkiirzungen einfiihren liefert

) — 1
(8.5) = —zc(t|)[ ‘ 9@ _ coswt = Y (8.7)
1o
t) — U,
(8.0) = “EOZ T 17 cosut + ). (535)

Gl (8.8) teilen durch Ry, liefert eine einheitenlose Normierung auf die Wech-
selspannungsamplitude, die sich fiir ¢ =0 (£, — Ry) ergibt. Dies ist aufler
bei der Verwendung von Ubertragern immer fiir w — 0 der Fall,

1) — A
Ucsll) ~Ucrq _ _ |24l cos(wt + @) = —rcos(wt + p) = . (8.9)
|I-|RL Ry
——

=r

Gl. (8.7) und (8.9) liefern die auf den Niederfrequenzwert normierte
Aussteuerung des Kollektorstroms und der Kollektor-Emitterspannung in
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. y
y A
wtm - X
C
c E .
Eo wtn \a
Vx
wt

- T —r cos(wt +
P _ (Wt +) (8.10)
Yy cos(wt)
Abb. 8.3: Parametrisierte Ellipsengleichung.

Abhéngigkeit der Phase ¢ der Lastimpedanz. Beide Gleichungen liefern
zusammen eine mit wt parametrisierte Ellipse in einem um einen Winkel
« gedrehten Koordinatensystem mit den Hauptachsen x’ und y’ (vgl.
Abb. 8.3).

Um die Ellipse in das Transistor-Ausgangskennlinienfeld einzeichnen zu
konnen, ist die Kenntnis von o und die Lénge der beiden Hauptachsen |Eo!
und |E;| nétig.

Wir ermitteln die beiden Grofien unter Verwendung der Richtungsableitung
C' auf der parametrisierten Ellipse nach GL. (8.10):
C=eé,

dE, _dE, ( rsin(wt + ) ) (8.11)

dwot "~ Vwt | = sin(wt)

Bei den Winkeln wt,, = 9J,, steht die Richtungsableitung senkrecht auf E (vgl.
Abb. 8.3). Bei diesen Winkeln liegt E auf einer der Hauptachsen.

FirC L E gilt

. . (o sin(d, + ¢) —rcos(J, + ¢)
C(W,)E(W,) =0= ( sin(d,) > ( cos(8),) ) . (8.12)
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Bestimme 9,,:

0= —r?sin(v, + ¢)cos(d, + ¢) — sinv,, cos v,
= o sin2(0, + @)+ 5 sin2v,
= r%(sin 20,, cos 2 + cos 219, sin 2¢) + sin 20,
= sin 20, (r*cos2p + 1) + r% cos 24, sin 2¢p

= tan(29,, £ n7)(r* cos2p + 1) + r?sin 2p

1 r? sin 2 nw
= t, =0, = — = arctan — =P T 8.13
“ g M€ an1+r20082gp 2 (8.13)
Hauptachse (n=0) bei:
1 in 2
wty = ¥y = —= arctan (131&) . (8.14)
2 -5+ cos2p
Nebenachse (n=1):

Die Ellipsenvektoren der Haupt- und Nebenachsen ergeben sich durch Ein-
setzen von Gl. (8.14) und Gl. (8.15) in Gl. (8.10):

B - ( —r cos(Jg + ¢) ) (8.16)
cos ()

B = ( Ts%nwﬁ@) > . (8.17)
— sin(dy)

Daraus berechnen sich die Winkel der Ellipsenachsen (cq entspricht « in
Abb. 8.3

oy = arctan ggz = arctan #3004-50)’ (8.18)
a; = Oy + g
und die Léange der beiden Ellipsenachsen
|Ey| = (r2cos2(¥g + @) + cos2 )2,
. ! 8.19
|Ey| = (r?sin*(Yg + @) +sin® o). (8.19)
Das Verhéltnis der Lange der beiden Achsen betragt:
)= 2 cos?(Yg + ¢) + cos? ¥y) (8.20)
r2sin’ (g + ) + sin® W) '
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Beispiel 1: Es gelte Z, = Ry, + jwL; hieraus folgen mit 7 := L/R;, und
r = (1+ (wr)?)¥2, ¢ = arctan(wr). Hiermit 148t sich anhand Gl. (8.14)
der Parameter wty, = vy fiir die Hauptachse bestimmen. Mit oy = «
ergibt sich die Drehung der Hauptachse der Ellipse bzw. des Koordi-
natensystems in Abb. 8.3. Das Verhiltnis der Ellipsenachsen berechnet
sich anhand Gl. (8.20). Beide Ergebnisse lassen sich in Abhéngigkeit der
Phase grafisch darstellen.

o o4 4

90
75+ 6+

60 +

45

Beispiel 2: Bei der spéter betrachteten Schaltung c) in Abb. 8.7 148t sich
die Lastimpedanz Z; im Kollektorkreis fiir M? = LiLok* k=1, (M :=
L) anhand des in Kap. 1.2 behandelten Ubertrager—Ersatzschaltbilds

ermitteln: _ _
JwliR,  jwn

T Ry +jwls 1+ jwm

L

Mit Ly = n?Ly und mit Z,;(p = 0) = Z;(w — o0) = n?Ry, sowie mit
T = é—i und ™ = é—i folgt hieraus entsprechend der Definition von r
nach Gl. (8.9)

|Z;] Wy T tan(wn)
r = = = — — arctan(wr: .
n2R, (L+ (wn)?) 2’ 772 2

Der Verlauf von a und A fiir diesen Fall ist in den folgenden Bildern
dargestellt:
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Umlaufsinn der Ellipse
Anhand des Phasenwinkels der Last (vgl. Gl. (8.2)) 148t sich der Umlaufsinn
auf der Ellipse ermitteln. Es folgt aus Ellipsengleichung (8.10)

( ‘ ) = ( “reos(t +¢) ) = Cfl—f = rwsin(wt + ¢) . (8.21)

Yy cos(wt)

d
Fiir ¢ = 0 ergibt sich y = 1 und d—f = rwsin ¢ und es l&Bt sich die folgende
Tabelle angeben:

Last induktiv Last kapazitiv
p>0 p <0
sing > 0 sing < 0
dx dx
g 0 a < 0
= Uhrzeigersinn | = gegen Uhrzeigersinn

Daraus folgt, daf§ die Ellipse bei einer induktiven Komponente der Impe-
danz Z; im Uhrzeigersinn und bei einer kapazitiven Komponente gegen den
Uhrzeigersinn durchlaufen wird.

VY

el

1\ W

y 4
|
X

Abb. 8.4: Umlaufsinn in Abhéngigkeit der Art der Last.

8.3 Beschreibung der Verzerrung bei Ubergang zur
Groflsignalaussteuerung
In dem Mafle, wie reale Kennlinien von den vorausgesetzten idealen Kenn-

linien, ndmlich Parallelen zur Ugg-Achse, abweichen,weichen auch die Last-
figuren von der Ellipsenform ab. Die Linearitdtsabweichungen werden mit
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Hilfe des Klirrfaktors und des 1 dB-Kompressionspunktes beschrieben.
Das Eingangssignal sei gegeben durch

u(t) = U, cos wt (8.22)
und das Ausgangssignal durch
uq(t) = Z U cos(nwt + @y,) . (8.23)
n=1

Der Klirrfaktor ist ein Maf fiir die Leistung, die in den Harmonischen ent-
halten ist, bezogen auf die gesamte Ausgangsleistung.

(T 02 mw) ™
(S, 02,0m))

Alternativ hierzu wird auch die Leistung in den Harmonischen bezogen auf

(8.24)

die Leistung in der Grundschwingung;:

(S, 02,00))

K = 8.25
o (8.25)
Zwischen k und k&’ besteht der Zusammenhang
k/
k= ——s—r. (8.26)

(1+ )17

Fir ¥/ < 1 gilt k ~ k.
Der in Abb. 8.5 dargestellte 1dB-Kompressionspunkt entspricht der Leis-
PuNL

tung, die um 10-log 5. =1 dB unter der Leistung liegt, die sich durch Ex-

trapolation der Leistuﬁgsverstéirkung bei Kleinsignalbetrieb ergeben wiirde.

8.4 Betriebsarten und Wirkungsgrad

Leistungsverstiarker werden nach ihrer Betriebsart in die Klassen A, AB, B
und C eingeteilt. Das Unterscheidungsmerkmal ist der Stromfluwinkel 6.
Dieser gibt an, in welchem Winkelbereich der halben Periode bei harmoni-
schem Eingangssignal mit maximal moglicher Amplitude der Ausgangsstrom
diesem (bis auf eine additive Konstante) proportional ist. Die Z&hlung
beginnt beim Maximalwert des Stromes. In Abb. 8.6 ist 6o = 7/2.
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Pa L T

1dB Kompressionspunkt =1dB
Bnnfp—— —==

Abb. 8.5: Ausgangsleistung P, in Abhiingigkeit zur Eingangsleistung, zur
Definition des 1 dB-Kompressionspunktes.

| 0

Abb. 8.6: Definition des Stromfluwinkels O¢.

Es gilt die folgende Zuordnung:

Klasse StromfluSwinkel

A O =
AB  m/2<fbc<m )

B 0o = /2 } Gegentaktverstirker
C Oc < m/2 Selektivverstarker

Tabelle 1: Einteilung von Verstérkern in verschiedene Klassen aufgrund des
StromfluBwinkels ©¢.
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Zur Berechnung des Wirkungsgrades werden die folgenden Bezeichnungen
benutzt:

P,: Signal-Eingangsleistung,
Pt thermische Verlustleistung (,,ganzer Verstéirker in einer Kiste“),
P,: Ausgangsleistung (nur Signal, kein Gleichanteil).

Damit gilt fiir die Berechnung des Wirkungsgrades

P, P, P, Signalleistung

- P.+ P, + Py - P, + P - FO - Leistung aus Betriebsspannung
(8.27)

Die Signal-FEingangsleistung ist bei der Leistungsbilanz meist vernachléassig-

n

bar.

Die folgenden Ausfithrungen beziehen sich auf Verstéarker mit Bipolartransis-
toren, die fiir Leistungsverstéirker meist den Feldeffekttransistoren vorgezo-
gen werden, da sie einen grofleren linearen Aussteuerbereich als diese haben.
Es wird im Folgenden der maximal mogliche Wirkungsgrad fiir Verstarker
der angegebenen Klassen berechnet. Die Kollektor-Séttigungsspannung wird
dabei vernachléssigt. In Bild 8.7 sind mdgliche Schaltungsstrukturen fiir
Verstéirker der Klasse A dargestellt auf die im Folgenden zuriickgegriffen
wird. Die Kapazitaten Cx und Cg werden als HF-Kurzschliisse angesehen.
In Bild 8.8 ist die Lage des Arbeitspunktes und der Lastgeraden fiir die
drei Verstiarkerschaltungen dargestellt. Weiterhin sind noch mogliche Ar-
beitspunkte fiir den Betrieb der Verstéarker in den Klassen AB, B und C
angegeben.

8.4.1 Wirkungsgrad von Klasse A-Verstidrkern

Bei allen Verstarkern in Abb. 8.7 wird zur Vergleichbarkeit gleicher Kollektor-
strom Ioq im Arbeitspunkt angenommen. /¢ ist durch geeignete Wahl des
Basisspannungsteilers eingestellt worden. Der Verstirkereingang kann iiber
eine Spannung oder einen Strom angesteuert werden. Die Anregung soll mit
der Frequenz wy erfolgen und einen verzerrungsfreien Kollektorstrom

27

ic(t) = Ic cos(wot), wy = = (8.28)
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Abb. 8.7: Strukturen fiir Leistungsverstirker der Klasse A mit: a) kapazitiver, b)
direkter, c¢) induktiver Ankopplung des Lastwiderstandes Ry,

hervorrufen. Die von der Betriebsspannung abgegebene Leistung

T+T

1 ~
Po=Pi+ Poe=1 / Usoo + focoswol))dt = Uslog  (8.29)

ist allein durch den Strom im Arbeitspunkt gegeben, da die symmetrisch um
den Arbeitspunkt angenommene Strommodulation aufgrund des cos-Signals
eine mittlere Leistung von Null besitzt. Dies gilt fiir alle untersuchten Klasse
A-Varianten, solange Gl. (8.28) gegeben ist.

Fiir die an den Lastwiderstand Rj abgegebene Leistung gilt allgemein, wenn
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(o

o>
()

AB AB

B,C
Ug Uce c 1B Uge

Abb. 8.8: Zur Lage des Arbeitspunktes bei den verschiedenen
Verstéirkerstrukturen. Beachten: AP in Variante c) liegt bei vernachléssigharem
RpE bei Up (Betriebsspannung).

an Ry, eine Spannung ug, (t) = Ug, cos(wyt) angenommen wird:

) T+Tu2 (t) 1 T+T@2 [jQ
P== [ B lgt == | B og?(wpt)dt = —2L 8.30
T / R, 7 | R, o5 (wt)dt = op (8.30)

Der Wirkungsgrad aller drei Varianten ergibt sich damit allgemein zu
P, Ui

GOSN 8.31
Py 2R Uplco (8:31)

’]’I:

Im folgenden werden die drei verschiedenen Klasse A-Konzepte hinsichtlich
Arbeitspunkt und Wirkungsgrad untersucht.

a) Variante mit kapazitiver Kopplung (Vorteil: keine Potentialbindung)
Fiir die statische Lastgerade G kann eine allgemeine Geradengleichung
der Steigung m, mit den Arbeitspunkt-Werten Icq,Ucpqg angegeben
werden:

Gy: Io= [CQ + (UCE - UCEQ)TYLS . (832)

Durch Vergleich mit der Maschengleichung des Ausgangskreises oder
durch geometrische Uberlegungen im Kennlinienfeld (Abb. 8.10) folgt

_Us
Reg + Re

fir IC =0= UCE = UCE's,mam =Up. (834)

fir Upp =0= Ic = Icgmes = (8.33)
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Ausgangskreis WS - ESB

Abb. 8.9: Ausgangskreis eines Klasse-A-Verstirkers mit kapazitiver
Kopplung der Last. Rechts: Wechselstromersatzschaltung.

Nach Abb. 8.10 bilden die beiden Gréflen ein Steigungsdreieck fiir my
so, daf} direkt geschrieben werden kann

_ _UCEs,ma:c _ -1
]Cs,mam RE + RC .

(8.35)

Die dynamische Lastgerade G4 schneidet G, im Arbeitspunkt, besitzt
aber aufgrund des kurzgeschlossenen Rp eine hohere Steigung my. Es
gilt daher analog Gl. (8.32) fiir G:

Gqg: Ic= ICQ + (UCE - UCEQ)md . (836)

Die Steigung mg ergibt sich mit Kleinsignalwerten aus dem
Wechselstrom-Ersatzschaltbild in Abb. 8.9 zu

Io -1

Ucg = —Ic Re||RL = -
CE C CH L Uy mq RCHRL

(8.37)
Wird der Arbeitspunkt gemé&fl dem Prinzip der halben Betriebsspan-
nung zu Ucgg = U—2’3 gewahlt, ergibt sich der in Abb. 8.10 mit AP
gekennzeichnete Arbeitspunkt. In diesem AP schneiden sich die dy-
namische und die statische Lastgerade G4 und G,. G4 schneidet die
Ucr = Achse bei Ucgdmaz, wodurch sich ein Aussteuerbereich AU; =
UcEdmaz — U—2B ergibt. Der groflere Bereich AU,, in dem sich Ugg bei
Auslenkungen von Ucp < Ucgg = UTB befindet, kann nicht voll genutzt

werden, da wegen der Forderung eines symmetrischen (unverzerrten)
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Ausgangssignals die Amplitude auf AU; beschrénkt bleiben muss. Da-
her ist die maximale Amplitude am Lastwiderstand U RLmaz = AU
(vgl. Abb. 8.9). Durch geometrische Uberlegungen im Kennlinienfeld

1 \

| Uce
AU, Uceq AUy Ucegmax \
{ =Usz Ug =Uces,max
\_,vﬁ/i\_,vﬁ/l
AU AU*

UCEO

Abb. 8.10: Lastgeraden bei kapazitiver Kopplung.

ergibt sich fiir den AP: ng =mg. Mit Iog = 2(%-5:1%0) und my nach
Gl. (8.37) ist
~ —Icq Us RcRy,
UrLmaz = AUy = = 8.38
s T my 2(Rg+ Rc)  (Re+ Ry) (8:38)
und mit Ry < R¢ folgt
- UsRL
URLmaz ® ———=— 8.39
s 2(Ro + Ry) (8.39)
Fiir den Strom im AP gilt mit der gleichen Nédherung
Up
Ico~ —/— . 8.40
@~ 5p- (8.40)

Der fiir U RL.max Maximale Wirkungsgrad ergibt sich mit Gl. (8.39) und
Gl. (8.40) eingesetzt in Gl. (8.31) zu

77(Aa) _ UI%ZL,ma:Jc _ U]23 R% 2RC _ RL RC
URL,maCE 2RL UB [CQ 4(RC + RL)2 2RL Ué 4(RL _|_ RC>2 '
(8.41)
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Beziiglich R;, wird er maximal fiir R;, = R¢:

a I
e = 1) = — 26,25%. (8.42)
RL,max RC:RL 16
Das ist ein sehr schlechter Wirkungsgrad. Es stellt sich die Frage, wie
weit sich der Wirkungsgrad verbessert, wenn der Arbeitspunkt so ver-
schoben wird, dass eine symmetrische Aussteuerung mit maximaler

Auslenkung bis Ugp = 0 moglich ist32. Dies entspricht dem mit AP’
gekennzeichneten Arbeitspunkt in Abb. 8.10 mit den Auslenkungen
AU’. Die dynamische Lastgerade G4 geht durch Parallelverschiebung
(gleiche Steigung, da Wechselstrom-Ersatzschaltbild gleich geblieben)
iiber in G} , die G, in AP’ {Uf g, I} schneidet. Bei symmetrischer
Vollaussteuerung gilt fiir G4 (vgl. Abb. 8.10)

Ucnliomo = 2Utpo - (8.43)
Die Geradengleichung entsprechend Gl. (8.36) lautet fiir G4 in diesem
Punkt

und beschreibt den Zusammenhang der Werte {Ug g, I} im AP’ fiir
symmetrische Vollaussteuerung. Im Folgenden wollen wir diese Werte
in Abhéngigkeit von den Schaltungsparametern bestimmen.

Da G4 und G4 den Punkt AP’ gemeinsam haben, kann die Ge-
radengleichung (8.32) fiir G, auch fir AP, also fir {Ulpg. I0q}
identisch formuliert werden:

Gsg: Io= I,CQ -+ (UCE - U/CEQ>’ITLS . (845)
Einsetzen von Gl. (8.44) eliminiert I¢, :

Bestimmung von Ugq durch Einsetzen des bekannten Wertes (Ucp =
0 bei I = Ios ma) aus Gl (8.33)

ICs,mam - _Ué’Ede - UéEQms (847)

32Dije Kollektor-Emitter-Restspannung wird vernachléssigt.
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_ICs,maa:

Einsetzen der Werte aus Gl. (8.33), (8.35) und (8.37) liefert:

Us
/ —_—
UCEQ o 1+ (Rc+Rp)(Re+Ry) (8.49)
RcRp
oder mit der Ndaherung Rp < R¢:
UpRy, Us Rp
Upo=——— = ——"— 8.50
CP? " Re+2R, 2 R+ % (8:50)

Die maximale Auslenkung und damit die maximale Amplitude am
Lastwiderstand ist damit:

Us Rp

—_— 8.51

3 /
URLmax,symm - UCE‘Q -

Der Strom in AP’ ergibt sich aufgrund der Symmetrie aus einfachen
grafischen Uberlegungen in Abb. 8.10

Itg

CEQ

Mit Gl. (8.51) und (8.52) kann direkt der Wirkungsgrad fiir symmetri-
sche Vollaussteuerung berechnet werden. Einsetzen in Gl (8.31) liefert

(a) _ U%Lmaac,symm (821) UgEQ (822) _U/CEQ (8 53)
T]URLmaz,Symm 2RLUB[/CQ QRLUBI/CQ 2RLUBmd . .

Einsetzen Gl. (8.51) und Gl. (8.37) in Gl. (8.53) ergibt den maximalen

Wirkungsgrad bei symmetrischer Vollaussteuerung:

n(Aa) _ UB RL RC RL _ RC’ RL
Utmassymn — 2(Ry, + 22) 2 R, Up(Re + Ry) — 4(Ry, + 22)(Ry + Ro)’
(8.54)

Beziiglich R; wird er maximal fiir R, = R—\/%:

1
(a) (a) =~ 286%. (855)

nmax,symm - nURL,maz,symm Rp= 2(1 + \/5)2

S
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c)

Der Wirkungsgrad bei verschobenem Arbeitspunkt fiir symmetrische
Vollaussteuerung ist mit 8,6 % besser, als der bei halber Betriebsspan-
nung (Ucp = 22) mit 6,3%. Fiir verlustleistungsarme Anwendungen
eignen sich jedoch beide Varianten nicht.

Die Ursache des schlechten Wirkungsgrades liegt vor allem in
der fiir alle Klasse-A-typischen Problematik, dass ohne Signal bereits
eine hohe statische Verlustleistung Uglcg im Verstdrker in Wérme
umgesetzt wird. Der Wirkungsgrad kann geméafi Gl. (8.31) nur verbes-
sert werden, indem eine méglichst grofie Amplitude Ugy, an der Last
erzielt wird.

Hier liegt das Problem der kapazitiven Lastankopplung. Sie benotigt
zur Einstellung des Arbeitspunktes einen internen Widerstand R¢ |,
der geméB Gl. (8.42) und (8.55) in der gleichen Gréfenordnung wie
der Lastwiderstand liegen muss um den optimalen Wirkungsgrad
zu erzielen. Die an Rc umgesetzte Leistung verringert aber den
Wirkungsgrad, da sie nicht zur Leistung an der Last, sondern zur im
Verstarker in Warme umgesetzte Leistung gerechnet wird.

Die Variante mit kapazitiver Lastankopplung sollte daher nur verwen-
det werden, wenn die Anwendung eine Potentialtrennung verlangt (wie
in dem gezeigten Beispiel, wo R; an der negativen Betriebsspannung
liegt).

Variante mit Gleichspannungskopplung (Abb. 8.7(b))

Die Berechnung fillt sehr einfach aus, da hier statische und dynamische
Lastgerade identisch sind. Mit der Dimensionierung zur symmetrischen
Vollaussteuerung Ucpg = UTB ergibt sich Urp maz = UQ—B und der maxi-
male Wirkungsgrad nach Gl. (8.31) wird mit Iog = ﬁ R~ QUTBL

C2 1/22R 1
(b) RL,max B L
i 2RL(JBJC’Q 8RL(/123 4 ’ ( )

Dieser mehr als doppelt so gute Wert ist allein darauf zuriickzufiihren,
dass bei Gleichspannungskopplung 100 % des Signalstroms am Lastwi-
derstand in Nutzleistung umgesetzt werden.

Variante mit Ubertragerkopplung (Abb. 8.7(c))




Kapitel 8: Leistungsverstarker 184

Noch hohere Wirkungsgrade liefert die Ankopplung der Last iiber einen
Transformator. Obwohl Ubertrager aus mehreren Griinden wenig be-
liebte Bauelemente sind (teuer, hoher Platzbedarf, Storeinkopplung,
hohes Gewicht ...) sind sie dennoch in verschiedenen Endstufen zu
finden. Hierfiir gibt es drei Griinde:

(a) Galvanische Entkopplung (Umsetzung auf anderes Potential).
(b) Symmetrischer (differentieller) Ausgang (gutes CMRR).
(c¢) Hochster Wirkungsgrad fiir Klasse-A Verstérker.

Warum die Variante mit Ausgangsiibertrager einen hohen Wirkungs-
grad hat, lasst sich einfach anhand des Ausgangskennlinienfeldes in
Abb. 8.11 iiberlegen. Im statischen Fall (Gerade Gj) ist die Lastgera-

IcA

21co]

Achtung!
UCEmax

/Gd /

Uceo=Ug 2Ug  Uce

I CQ'

Abb. 8.11: Lastgeraden der Schaltung mit Ubertragerkopplung nach
Abb.8.7(c).

de eine senkrechte Linie (Kurzschluss) wenn der Ubertrager mit einem
Gleichstromwiderstand von Null (keine Drahtwiderstéinde) angenom-
men und der Gegenkopplungswiderstand vernachlassigt wird. Es stellt
sich daher fiir alle gewédhlten Strome Ioq die Spannung Ucgg = Usp
ein. Damit kann der Spannungshub (C-E-Restspannung vernachléissigt)
auf der Primérseite Ucpg = Up ! betragen. Im Arbeitsfrequenzbereich
w > T—12 = % gilt nach den Berechnungen zu Beispiel 2 S. 172 fiir die
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Lastimpedanz (Widerstand) auf der Primérseite des Ubertragers:

ijl 1 LlRL
Z; = ———R, ~ R,— =R 8.57
=L 1+jw72 L LTQ w1 LRLLQ ( )
2
und mit é—; = (%—;) = n? folgt
Ziloss =n’Rp . (8.58)
T2

Der Strom im Arbeitspunkt wird so eingestellt, dass bei Verdopplung
auf Ic = 2l durch dynamische Aussteuerung gerade Ucp = 0 gilt;
also der Spannungshub den Maximalwert von U RLmaz = Uceg = Up
besitzt. Dann ist symmetrische Vollaussteuerung (Ucpg+Up(= Ucgrg))
gegeben. Da bei Vollausteuerung die Stromaplitude gleich dem Strom
im Arbeitspunkt ist, folgt mit Gl. (8.58)

Up
anL

Die maximale Spannungsamplitude Up iibertrigt sich auf die Sekundér-

Ieg = (8.59)

seite zu URLmM = % . Damit lasst sich der maximale Wirkungs-
grad fiir Klasse-A Verstirker mit Ubertragungskopplung berechnen.
Mit Gl. (8.31) ergibt sich

(e) _ U%Lmax _ U% n’ Ry 1

= =—-=50%. 8.60
2RL UBICQ QHQRLU% 2 % ( )

TImCLJB

Bei breitbandigen Signaliibertragungen sind entsprechend Kapitel 1.2
Abb. 1.7 die, durch Streuung und endliche Wicklungsinduktivitét
Li(Ly) bedingte obere und untere Grenzfrequenz zu beachten. Auch
ergibt sich eine Grunddampfung im Durchlassbereich aufgrund nicht
verschwindend geringer Wicklungswiderstiande.

Wird (bei NF-Verstirkern iiblich) ein Ubertrager mit Kernmate-
rial verwendet, ergeben sich abhéngig von dem verwendeten Material
und der Aussteuerung nichtlineare Verzerrungen, die den Klirrfaktor
erhohen.

8.4.2 Wirkungsgrad des bipolaren Emitterfolgers

Betrachtet wird ein Emitterfolger, dessen Eingang so angesteuert wird, dass
sein Ausgang symmetrisch zu einem Masse-Bezugspotential ausgesteuert
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wird. Hierzu wird die in Abb. 8.12 links dargestellte Schaltung mit sym-
metrischer Betriebsspannung untersucht. Fiir die gewiinschte symmetrische
Aussteuerung um das Masse-Potential benotigt die Eingangsspannung U, ei-
ne Vorspannung (AP-Potential) in der Hohe einer Basis-Emitterfluspannung
Upgy, der der Wechselspannung .(t) tiberlagert wird: u.(t) = Uggy + G.(1).
Fiir @.(t) = 0 folgt dann U, = 0.

Eine einfache Schaltung zur Erzeugung dieser Vorspannung ist in Abb. 8.12
rechts dargestellt. Zu beachten ist hierbei, dass die Flussspannung der Diode

Ug

Abb. 8.12: Links: Bipolarer Emitterfolger mit einer Betriebsspannung von
+Upg. Rechts: Schaltungsvariante (Prinzipschaltung) zur Erzeugung einer
Vorspannung.

Up gleich Upgy des Transistors sein muss, damit U, = 0 gilt. Dazu sind
insbesondere die Einfliisse unterschiedlicher Transistor- und Diodenkennlini-
en aufgrund von Bauelement-Toleranzen, Temperatur, Stromdichten etc. zu
beachten.

Fiir die folgenden Berechnungen nehmen wir zur Vereinfachung quasistati-
sches Verhalten an und verwenden daher auch fiir verdnderliche Spannungen
und Strome Grofibuchstaben. Fiir die Strome am Ausgang gilt allgemein:

U,+Up Ug
Ip=1 I =——+ = =1 . 8.61
e = 1gre + 1L R + R. c (8.61)
Danach wird der Emitterstrom zu Null fiir eine negative Spannung an der

Last in der Nahe von

Ry

—Upmin =Up—=—""—"7—
Ly BR. + Ry

= UrLmaz - (8.62)
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Da symmetrische Aussteuerung um Null gefordert wird, ist dies die maximal
mégliche Amplitude U RL,maz des bipolaren Emitterfolgers. Im AP gilt Ucp =
Ug.

Der Ruhestrom durch den Emitterfolger ist wegen Up(u.(t) = 0) = 0 nach
Gl (8.61) Igg = %—2. Aus Gl. (8.31) ergibt sich damit der Wirkungsgrad

Ukt maa U R} Ri RiRi
Wnsmer = 3Ry (2 log ~ ARy + BP0~ (R + e~ o0%)
L(2Up)Icq (R + Rg)?RLU; (R + Rg)
. . . . . . . nURL,max
Der beziiglich R;, maximale Wirkungsgrad ergibt sich daraus mit R -
L
0 bei Ry, = R zu
R? 1
=L - —625%. (8.64)

Thmee = 4 OR)?2 T 16

Fiir die Ermittlung der Lastgeraden im Ausgangskennlinienfeld bestimmen
wir aus dem Maschenumlauf: U, = Up — Ugg. Eingesetzt in Gl. (8.61) ergibt

sich: Wy —Upp Ug—TU.
I _ B — UCE B — UCFE
¢ e R
2 1 1 1
Io=Ug| — 4+ — ) —Usp [ — + — 8.65
c B(RE+RL> CE(RE+RL> ( )
2 1
2 T B 2RL+RE
Io =0 = Uspmay = Ug2e—fi =t~ —°F 8.66
C CE, BR—1E+RLL BRE+RL ( )

Damit 1&8t sich die Lastgerade des bipolaren Emitterfolgers in Abb. 8.13
zeichnen, die auch eine anschauliche Begriindung fiir den schlechten
Wirkungsgrad des bipolaren Emitterfolgers liefert.

Hauptgrund ist, dass der Bereich zur Vollaussteuerung durch den rela-
tiv kleinen Bereich fiir negative Spannungen (U, < 0) begrenzt wird.
Der fiir positive Spannungen mogliche grofle positive Spannungsbereich
bleibt weitgehend ungenutzt und erzeugt durch das grofle Usp eine hohe

33Dieses Ergebnis scheint sich nicht mit der allgemein bekannten Forderung nach kon-
jugiert komplexer Anpassung, also R; = Quellimpedanz® (= % des Emitterfolgers) zu
decken. Die Ursache liegt darin, dass die allgemeine Forderung fiir Quellen mit konstanter
Quellspannung gilt, was hier nicht erfiillt ist. Im vorliegenden Fall nimmt die Quellspan-
nung mit sinkendem Ry, ab.
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Ic

Abb. 8.13: Lastgerade im Ausgangskennlinienfeld des bipolaren
Emitterfolgers.

Verlustleistung, die den Wirkungsgrad verschlechtert. Eine Verbesserung
des Wirkungsgrades kann die Verwendung einer Stromquelle anstelle Rpg
bringen, da deren Strom im Gegensatz zu dem Strom durch Rg nicht mit
sinkender Ausgangsspannung abnimmt. Zur Ubung sollte der Wirkungsgrad
fiir die Variante mit Stromquelle ermittelt werden.

Deutlich héhere Wirkungsgrade lassen sich jedoch erzielen, wenn auf eine
symmetrische Aussteuerung des Emitterfolgers génzlich verzichtet wird, und
der Emitterfolger nur die positive Halbwelle (U, > 0) iibertragen soll. In
diesem Fall kann der gesamte Bereich 0 < Ugp < Up ausgenutzt werden.
Die negative Halbwelle kann in diesem Fall von einer dazu komplementéren
Schaltung {ibertragen werden. Aus den beiden Teilschaltungen ergibt sich
die Gesamtschaltung in Abb. 8.14.

Anstelle der beiden Dioden zur Vorspannungserzeugung koénnen auch an-
dere Schaltungen eingesetzt werden. Ziel aller Varianten ist eine moglichst
definierte und an die Basis-Emitterspannungen der Ausgangstransistoren an-
gepasste Vorspannung zu erzeugen, die nicht notwendigerweise identisch mit
der, der Ausgangstransistoren sein muss. Bei linearen Verstérkern ist das Ziel,
moglichst geringe Ubernahmeverzerrungen beim Ubergang von der positiven
zur negativen Halbwelle zu erzeugen.

Im Folgenden werden fiir die gleiche Endstufe verschiedene Einstellungen der
Vorspannung und die sich daraus ergebenden Kennlinien betrachtet.?*

34 Anniherung der Kennlinien durch idealisierte abschnittsweise Geradenverliufe.
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+UB
—O
Ug
lca
I lUCEl
b T
ler 1L
le1 |
E2
lca

_UB

Abb. 8.14: Prinzipschaltung einer Gegentaktendstufe, die aus zwei
komplementédren bipolaren Emitterfolgern aufgebaut wird. Links: Schaltung
fiir die positive Halbwelle. Mitte: Schaltung fiir die negative Halbwelle.
Rechts: zusammengesetzte Gesamtschaltung der Gegentaktendstufe.

+UB

IC,Tl

lgT1=lcmi™ lar

lgT2=lcT2™ le2
otV : :

Abb. 8.15: Konstruktion der Ubertragungskennlinie I1,(U,) aus den
Kennlinien der Gegentakt-Transistoren fiir den Fall ohne Vorspannung
(Uy =0).

Im Fall ohne oder mit geringer Vorspannung nach Abb. 8.15 entsteht um
U. = 0 herum ein sogenanntes ,totes Band“ oder ,toter Bereich“, in dem
kein Ausgangsstrom fliet, da |U,| erst so grofl werden muss, dass die Basis-
Emitter-Dioden von 77 bzw. Ty zu ,leiten® beginnen (d.h. es muf} gelten
Uprp — Upgy). Es liegt also genau genommen C-Betrieb vor.
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Beachten: Sobald die Basis-Emitter-Strecke einer der Transistoren leitet, d. h.
der Transistor als Emitterfolger betrieben wird, folgt die Ausgangsspannung
U, der Eingangsspannung U, sehr linear, da der Emitterfolger einen sehr
grofien, linearen Aussteuerbereich besitzt (U, — U, = Ugp — Uy = 0).

I

= A

lgT1 /

Vergrof3erung:

Abb. 8.16: Konstruktion der Ubertragungskennlinie I5(u.) aus den
Kennlinien der Gegentakt-Transistoren fiir den Fall mit Vorspannung
Uv > Uggy-

Fiir Vorspannungen Uy > Upgy liegt AB. .. A-Betrieb vor. Die Knickstellen
der Geraden-approximierten Kennlinien Ix(U.) der beiden Transistoren lie-
gen in diesem Fall iibereinander oder fallen sogar in den ansteigenden Bereich
der jeweils anderen Kennlinie. Abb. 8.16 zeigt den idealisierte Verlauf sowie
Details des Ubergangsbereiches um U, = 0. Kennzeichen des AB-Betriebes
ist, dafl ohne Eingangsspannung (Arbeitspunkt: U, = 0) durch die Tran-
sistoren ein Querstrom Ipg1 = —Igg2 > Ip(Upg = 0) flieit. Beachten:
Fiir ein ideal-komplementéres Transistorpaar 1,715 gilt fiir U, = 0 immer
I, + Igs = I, = 0 dabei sind aber Igy, [go # 0. Es gilt:
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Ig1, Igs sind umso kleiner, je ndher der Arbeitspunkt dem B-Betrieb ist,
Ig1, Igo sind umso grofer, je ndher der Arbeitspunkt dem A-Betrieb ist.

A [ E1, = BeiSQiel
fur AP— Wahl

PO w

-

|
20,70,8V UBEl,_UBEZ

Abb. 8.17: Beispiel fiir die Wahl des Arbeitspunktes auf der Steuerkennline
der Transistoren fiir die verschiedenen Verstarkerklassen.

Um den Wirkungsgrad der Gegentaktstufe moglichst gro3 zu machen und
gleichzeitig die statische Verlustleistung ohne Eingangssignal zu minimieren
wird ein moglichst geringer Querstrom gewéhlt. Abb. 8.17 zeigt die Wahl des
AP anhand der Steuerkennlinien der Gegentakttransistoren.

Im folgenden soll das Ausgangskennlinienfeld des Gegentakt-Transistorpaares
konstruiert werden. Als Maschenumlauf in der Schaltung nach Abb. 8.15 kann
sofort hingeschrieben werden:

UB — UCEI = UL = —UB — UCE2 . (867)

Darin kann man, wie in Abb. 8.18 gezeigt, U}, als die Abweichung von Uggy
(bzw. Ucgs) zu Up (bzw. —Upg) interpretieren:

Ucp1 =Up —Uyg (8.68)

Ucga = —(Ug + UyL) (8.69)

Ucpo hat demnach im Betrag die gleiche Abweichung zu U wie Uggq, je-
doch mit entgegengesetztem Vorzeichen. Beachtet werden muf}, dafl Ugpo
negativ ist und daher auf einer negativen Achse eingetragen werden kann.
Liegen die beiden Ugg-Achsen der Ausgangs-Kennlinienfelder von 77 und 713
wie in Abb. 8.18 so zueinander, dass Ug und —Up auf gleicher Hoéhe sind, so
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Abb. 8.18: Grafische Darstellung von Gl. (8.68) und (8.69) auf den
Ucg-Achsen der Ausgangskennlinienfelder von T; und T5.

liegen aufgrund der betragsméBig gleichen Abweichung U, automatisch auch
die {Ucg1, Ucga}-Paare iibereinander. Fiir die Konstruktion der Ausgangs-
kennlinienfelder miissen noch die Verlaufe der Kollektorstrome I, Ico und
des Lastroms I, ermittelt werden. Am Ausgang gilt:

U
I, = R—L =Ipi+1Ip~ Ic1 + lco (8.70)
L

Die Gleichung beschreibt direkt den Verlauf der Lastgeraden als Summe der
Kollektorstrome der beiden Transistoren.

Der Verlauf kann entsprechend Abb. 8.18 entweder in das Koordina-
tensystem von 77 oder von 7T gezeichnet werden. Fiir die folgenden
Abbildungen wéhlen wir das Kennlinienfeld von 77.

Abb. 8.19 zeigt den Verlauf des Kollektorstroms von 7i. Zur Erldute-
rung der Besonderheiten stellen wir Gl. (8.70) um

ICl ~ —_— — IC2(UL> . (871)

Dabei ist zu beachten, dafl aufgrund der gewéhlten Zahlpfeilrichtung Iy < 0
gilt und dafl Io9 = Io2(Uy) eine Funktion von Uy, ist. Fiir eine AP-Einstellung
im AB-Betrieb bei der ein hinreichend kleiner Querstrom flieit, so dafl néhe-
rungsweise gilt

U,
Icomin = 1c2(Up = Up) < R—B (8.72)
L
ist der Kollektorstrom von
U, U,
Ty : et maz = 1o(Up = Up) = -5 _ Ico min ~ B (8.73)

Ry, Ry
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Je schlechter Gl. (8.72) erfiillt ist, umso grofer wird Ioqmas, da nach GL
(8.71) der Zusatzstrom Icg i, durch 77 fliefit.

Bei kleinen Auslenkungen gilt Gl. (8.72) nicht mehr und der Kollek-
torstrom von T3 verlduft nicht mehr linear, d. h. nicht mehr proportional zu
%—’i. (vgl. VergroBlerung Abb. 8.16). Neben dem Laststrom iibernimmt der
komplementéire Transistor (hier im Beispiel T5) einen Teil des Kollektor-
stroms (vgl. Gl. (8.71)). Mit wachsender Ubernahme (|Ics| 1) verringert sich
die Steigung der Lastkennlinie von 7;. Fiir den komplementéren Transistor

gelten entsprechende Uberlegungen.

gy
Ug po---1

lc1o -

ICl,min—

Abb. 8.19: Arbeitspunkt-Einstellung.

Mit den vorangegangenen Uberlegungen kénnen die Lastkennlinien
I (Ucg), lc1(Ucgt), Ioa(Ucgse) der Gegentaktstufe in Abb. 8.20 gezeichnet
werden.

Beachten: Bei Arbeitspunkteinstellung fiir AB-Betrieb kann selbst der
ygesperrte” Transistor eine Basis-Emitterspannung in der Nahe der Fluf-
spannung haben. Es gilt z.B. bei leitendem 7T fiir die Basis-Emitter-
Spannungen bei einer Signalauslenkung um AU:

UBEl :UBEQ—l—AU, UBEQZUBEQ—AU. (874)
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Lastkennlinie T1
lc1(Ucep)
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!

-1cQ2
C1, min

! lc1, min ®t

\
Fortsetzung des
cos-férmigen Verlaufs

Zusammengesetzte Lastkennlinie: 1.(U cg1) = Ic1+!c2
(Darstellung in Koordinatensystem von T1)

Steigung = 1/R |

}

Ucer

Lastkennlinie T2
Ic2(UcE2)

Abb. 8.20: Lage der Kennlinienfelder von T} und 75 zueinander

entsprechend den Uberlegungen zu Abb. 6.2.

Beispiel:

UBEQ =T700mV
AU =100mV

D.h. Icomin kann gegeniiber I ymq, sicher vernachléissigt werden (7% ist
also ,,gesperrt®) wobei sich Ugp; = 800mV und Uggy = 600mV nicht
signifikant unterscheiden.

Der in Abb. 8.20 dargestellte Fall weist zur Demonstration einen relativ
hohen Reststrom (I min, Lo2.min) des nicht-leitenden Komplementértran-
sistors auf, der fiir iibliche Dimensionierungen eher untypisch ist. Aufler in
der Umgebung des Nulldurchgangs wird die positive Halbschwingung von I,
im Wesentlichen von Transistor 7 und die negative Halbschwingung von 75
geliefert. Beide Anteile iiberlagern sich zu einem anndhernd harmonischen
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Verlauf. Es gilt fiir die positive Halbschwingung unter Vernachlédssigung
des Reststromes des Komplementértransistors (logmin < I 1) mit den
Bezeichnungen aus Abb. 8.20 (IF, ist der Spitzen-(,P“=Peak)-Wert des
Kollektorstroms)

fL ~ Igl = ICQI + fcq . (875)
Fiir I, > Icor arbeitet 77 im AB- oder B-Betrieb (/g1 > 0).
Fir fm < Icg1 arbeitet 77 im A-Betrieb.

Betrachtet wird im folgenden der erste Fall. Hier ergibt sich der Kol-
lektorstrom von 7} unter der Annahme eines niherungsweise cos-formigen
Verlaufs im Bereich des Stromflusswinkels —0¢ < wt < O¢:

i01(t) = fCl cos(wt) + ICQI . (876)
Der Strom ist geméfl Definition Null bei
0= Ic1cos(©c) + Ieor - (8.77)

Aufgrund des zwischen B und A (also AB) Betrieb gewéhlten AP gilt: T <
O¢ < 7. Die positive Betriebsspannung Ug®® liefert entsprechend dem aus
ihr gezogenen Kollektorstroms icq(t) mit (8.76) eine Leistung

Us [9°:
Py =— (Ieq cos(wt) + Iogr)dwt (8.78)
21 —O¢
Up,: .
= 7(]01 S1n @C + @CICQI) . (879)

Aus Gl. (8.77) ergibt sich direkt eine Moglichkeit den darin enthaltenen
Stromflusswinkel durch Strome auszudriicken

—1,
©¢ = arccos ( ACQl) (8.80)
Ien

und mit sin ©¢ = (1 — cos? @C)%

N . T 2 R 1
Ie1sin©¢ = I <1 - < ?Ql) ) = (131 - IgQ1>2 . (8.81)

Icn

D=

% Bitte bei Vergleich mit altem Skript von Prof. Blum beachten, daf dort Y2 statt Ug
verwendet wurde.
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Mit Gl. (8.80) und GI. (8.81) kann in Gl. (8.79) der Stromflusswinkel eli-
miniert werden. Es ergibt sich die Leistung aus der positiven Betriebsspan-
nungsquelle

Py =— ((]%1 - I(QJQI)% + I arccos (_{CQl)) : (8.82)
m Ien
Die Herleitung fiir die negative Halbwelle erfolgt analog und liefert aufgrund
der Symmetrie wihrend der Stromflussphase in der negativen Betriebsspan-
nung Fye = Fy1. Die Gesamtleistungsaufnahme aus der Versorgungsspan-
nungsquelle betrigt also

PO - P071 -+ PO’Q == 2P0’1 . (883)

Anmerkung: Gl. (8.83) bzw. Gl. (8.82) gilt fiir alle O, fiir die Gl. (8.77) bzw.
Gl. (8.80) erfiillt ist. Dies ist auch bei C-Betrieb der Fall, obwohl dies hier
nicht Gegenstand der Untersuchung ist.

Hingegen gilt nachfolgend berechneter Wirkungsgrad nicht mehr fiir C-Be-

trieb, da bei der Bestimmung der Signalleistung an Ry, ein cos-formiger Ver-
lauf des Ausgangsstroms angenommen wird. Dies ist, wie spater gezeigt wird,
bei C-Betrieb nicht gegeben.

Fiir den hier untersuchten Bereich von B... A-Betrieb gilt mit dem Effektiv-
wert fiir cos-formigen Laststrom mit I ~ Icor + Icy nach (8.75) fiir die an
die Last abgegebene Signalleistung:

~ 2
P,=|—| Rr~—([ + 1 8.84
<\/§> LA (Iog1 + Icn) (8.84)

wobei Symmetrie der Gegentaktseite beziiglich der negativen Halbwelle vor-
ausgesetzt wurde: (Icg1 + fgl) = (Ioge + fcg). D.h. positiver und negativer
Spitzenwert sind gleich.

Damit wird der Wirkungsgrad der Gegentaktstufe bei AP-Einstellungen zwi-
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schen B. .. A-Betrieb:

p= Lo _ Fleqr+ Icy)? (8.85)
R 20 (8~ e+ loaaroen ()
I 1+7)°
n= TRiIoq (1+1) (8.86)
4Up ~v2 — 1 + arccos (%)

_ I —1
. _ ‘ 8.87
mit 7y Icor cos O¢ ( |
(8.88)

Danach wiichst 7 fir v > 1 (I¢ > Icg) mit v monoton an. Daher ergibt
sich 7 = Nyae fUr 7 = Vi Fiir groBBtmogliches 7,4, ist daher f01 maximal
und /og; minimal (= 0 bei B-Betrieb) zu wéhlen (Maximale Aussteuerung
(=Vollaussteuerung), minimaler Strom im AP).

Es soll noch der maximale Wirkungsgrad bei Vollaussteuerung in Abhéngig-
keit von ©¢ untersucht werden. Bei Vollaussteuerung gilt fm = jCl,mamy
wodurch sich die Abhéngigkeit von ©¢ iiber die Lage des AP in Form von
Ico1 einstellen 1a8t. Aus Abb. 8.19 und Abb. 8.20 lesen wir ab:

. U .
IL,ma:E = £ ~ Igl,max = [Cl,max + ICQl (889)
Ry,
U 1 j max
- _Clmer g (8.90)
Rp Icor I
Mit Iermas -1 nach GI1.(8.87) folgt
1 = = . . .
ICQI COS @C 7 &
1 1 -1
Us 1. __ _ 0591 (8.91)
Rp Icg cos O¢ cos O¢

Gl. (8.91) eingesetzt in den Vorfaktor von Gl. (8.86) und Gl. (8.87) eingesetzt
fiir v liefert die gewiinschte Darstellung des maximalen Wirkungsgrades in
Abhéngigkeit von O¢:

7w —cosOg¢ (1— COSIQC)Q G 1 —cosO¢
Nmaz = 41— cos O¢ (ﬁ — 1)% + O T4 sin ©¢c — O¢ cos O
(8.92)
Hierbei ist berticksichtigt |cosO¢| = —cos©O¢ und |sinO¢| = sinO¢ fiir

den Bereich § < ©¢ < 7 zwischen B- und A-Betrieb.
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Grenzfille sind der Gegentakt-B-Verstéirker und der Gegentakt-A-Verstérker.
Fiir den Gegentakt-B-Verstérker ergibt sich mit ©¢ = 7 der maximale
Wirkungsgrad 1., = § = 78,5% und fiir den Gegentakt-A-Verstérker mit
Oc =T Dax = % = 50%, also der gleiche maximale Wirkungsgrad wie bei
Eintakt-A-Verstérkern mit Ubertragerkopplung.

Die Gegentaktstufe im B-Betrieb hat damit den gréfften Wirkungsgrad der
bisher untersuchten Verstiarker. Wegen ihres hohen Wirkungsgrades und
ihres niederohmigen Ausgangs (Emitterfolger) wird die Gegentaktstufe be-
vorzugt als Ausgangstreiber (,,Endstufe) eingesetzt. Bekannteste Beispiele
von Gegentakt-Ausgangstreibern sind die Endstufe der HiFi-Anlage, der
Ausgang von TTL-Gattern und die gesamte CMOS-Technologie. Neben der
Spannungsfestigkeit (Ucp < 2Up) miissen die Transistoren der Gegentakt-
stufe auch entsprechend der in ihnen in Wéarme umgesetzte Verlustleistung
P, ausreichend gekiihlt werden.

Wir untersuchen daher im Folgenden die Abhéngigkeit der Verlustleistung
von der Amplitude des Kollektorstroms in 7 bzw. T5. Aufgrund der
Symmetrie der Gegentaktstufe werden im folgenden die Indizes weggelassen.
Es gilt

ICQl = _ICQ2 = ICQ und jcq = —jcg = jc . (893)
Die von beiden Transistoren T}, Ts ,,aufgenommene® Verlustleistung ist die

R R

| Pt |

Abb. 8.21: Die, von den beiden Gegentakttransistoren aufgenommene
Verlustleistung P, ist die Differenz aus zugefiihrter Leistung Py und an die
Last abgegebener Leistung P,.

Differenz zwischen der von der Betriebsspannung (Quellen U und -Up) abge-
gebenen Leistung Py und der von der Stufe an die Last abgegebenen Leistung
P,. Mit dem Z#hler und dem Nenner von Gl. (8.85) kann direkt angegeben
werden:

2U A —1 R .
Py = Po—P, = TB (\/I(Z} — I + o arccos ( jCQ>)—7L(ICQ+IC)2 .

C
(8.94)
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Diese Beziehung gilt, wie schon zuvor bei der Herleitung gefordert, bei cos-
formigem Verlauf des Stromes durch die Last und bei cos-férmigem Verlauf
des Kollektorstromes von 711, T5 im Bereich des Stromflusswinkels § < ©¢ <
7, was fiir A-Betrieb Vollaussteuerung fordert, damit Gl. (8.77) eine Nullstelle
besitzt. P, wird maximal bei gegebenem Arbeitspunkt (/oo = const.) fir
einen Wert von fC(BOt = Piot.maz) = Icopx. Das Maximum ergibt sich fiir

dP,, 2U A .
ot 0= 212, — 12, — Rilloo + Iopx) (8.95)
dlc mlopx
wobei bei der Differentation von Gl. (8.94) von der Identitét
d —1 —1 I?
——I g arccos ( ACQ) = cQ (8.96)
dlc c

- ()

Fiir die Gegentaktstufe im B-Betrieb (Igg =0) liefert Gl. (8.95) die
Amplitude
2Up

Gebrauch gemacht wird.

2Up
7TRL

des Kollektorstroms eingesetzt fiir Io in GL. (8.94) die maximale Verlustleis-

- RLjCPX = jCPX - jC(Ptot - -Ptot,ma;t) = (897)

tung:
2Up . - Ry -
Ptot,mam = TB(ICPX + O) - TLIé'PX
2U% Ry (2U\> 2U3
Po maxr — R = B 8.98
tot, 7T2RL 2 (WRL) 7T2RL ( )

Zum Vergleich betrachten wir die Verlustleistung in den Transistoren bei
maximalem Wirkungsgrad.

Bei der Herleitung des Wirkungsgrades in Gl. (8.86) wurde festgestellt, dass
sich der maximale Wirkungsgrad bei Vollaussteuerung ergibt. Bei Vollaus-

steuerung ist Io = Ig: maw %—’2 und die Gesamt-Verlustleistung von 7} und

Ty ergibt sich durch Einsetzen in Gl. (8.94) zu
. . 2Up , - Ry -
ptot<[C = [C,max) = TB(IC,max + 0) - TL[émm;
_ s (Us\ _ReUs
1 \ R 2 R2
. R 2U2 T m
Parlle = Tomaa) = =22 (1= 2) = Progna (1= 5) - .
vt (Ie = Icmax) R, 1 o, 0 (8.99)
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Wir wollen uns allgemein den Verlauf von P, fiir eine Gegentaktstufe im
B-Betrieb anschauen und dabei die beiden bereits berechneten Punkte GI.
(8.98) und GI. (8.99) wiederfinden. Dazu formen wir die Bestimmungsglei-
chung (8.94) fir P, etwas um und normieren die darin enthaltenen Grofien:

Ptot = -Ptot,B = Ptot(ICQ - O)
B—Betrieb

= Py(Icg = 0) — Py(Ico = 0)

— P —Pus (8.100)
mit den Gréflen aus Gl. (8.94)
2Wg. 2Up-
Pop="Llio~=L], (8.101)
m m
P,p= %fg ~ %fﬁ . (8.102)

Die Néherung von Gl. (8.102) ist fiir B-Betrieb gut erfiillt, da der Komple-
mentértransistor sperrt und keinen Beitrag liefert. Fiir eine allgemeingiiltige
grafische Darstellung ist es sinnvoll Gl. (8.101), GL. (8.102) auf die maximale
Leistung Py B maer bel maximal moglichem Strom durch den Lastwiderstand
I Lomaz = Us 7u normieren:

Rp
Diotp _ _Top  Tup (8.103)
PO,B,max PO,B,mzzr PO,B,max .
mit
P Waj,
2Byt =L (8.104)
PO,B,maa: TBIL,maa: IL,maz
Pa,B ~ %[A%
PO,B,ma:r %fL,maa:
R L\ L\
T L ™ L
_ Ty o) =T - . 8.105
4UB " (IL,mam) 4 (IL,mam) ( )

Mit Gl. (8.104), Gl (8.105) und Gl. (8.103) ergeben sich die in Abb. 8.22 dar-
gestellten Verlaufe der Verlustleistungen, in denen auch die speziellen Punkte

fiir maximale Verlustleistung und maximalen Wirkungsgrad aus Gl. (8.98)
und Gl. (8.99) enthalten sind.3¢

36 Aus Sicht des Elektronikers kann somit begriindet werden, dass Musik am besten sehr
laut, bei Vollaussteuerung der Endstufe gehort werden muss, da dann der Wirkungsgrad
am grofiten und die Verlustleistung der Endstufentransistoren am geringsten ist.
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Abb. 8.22: Verlustleistungen der Gegentakt-Stufe in Abhéngigkeit von der
Aussteuerung.

Bisher wurde der Fall I < Ico ausgenommen, da dann Gl. (8.94) wegen
nicht erfiillter Gl. (8.77) nicht gilt. In diesem Fall befinden sich die Tran-
sistoren der Gegentaktstufe in A-Betrieb. Abb. (8.23) zeigt das zugehorige
zusammengesetzte Ausgangskennlinienfeld. Wegen der symmetrischen Aus-
steuerung um den AP ist die mittlere, aus der Betriebsspannung entnommene
Signalleistung gleich Null und es gilt Py 4 = 2Upl¢( fiir die Versorgungsleis-
tung. Die Signalleistung berechnet sich wie gewohnt mit dem Effektivwert
des Laststromes:

1 - 1 A
Poa= 5Rng ~ §RL(210)2 (8.106)
~ 2RI .
(Uberlegen Sie bitte, woher die 2 in der Klammer vor ¢ in (8.106) stammt

und auf welcher Néherung sie basiert.)
Die Verlustleistung der beiden Transistoren zusammen ist dann

Piot = Pos — Poa = 2Ugplcq — 2R 1. (8.107)

Die Verlustleistung ist also maximal bei fehlender Aussteuerung. Sie ent-
spricht dann der, aus der Betriebsspannung aufgenommen Leistung 2Ug/¢(,
die sich zu gleichen Teilen auf beide Transistoren aufteilt.
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Abb. 8.23: Aus den Ausgangskennlinienfeldern von 7} und 75
zusammengesetztes Ausgangskennlinienfeld der Gegentaktstufe bei
Arbeitspunkteinstellung fiir A-Betrieb. Gezeigt ist die Einstellung fiir

ICQ = [C,maz-

8.4.3 Verstiarker im C-Betrieb

Im C-Betrieb ist das Ausgangssignal eines Verstarkers kein lineares Abbild
des FEingangssignals mehr. Bei cos-formigem Eingangssignal fliefit, wie
in Abb. 8.24 gezeigt, bei einem FEintakt-Verstirker nur noch im Bereich

—O¢ <wt < B¢, 0 < O¢ < 7 ein Ausgangsstrom.

Aufgrund des nichtlinearen Zusammenhangs zwischen Ein- und Ausgangs-
signal wird der C-Betrieb bevorzugt in schmalbandigen Sendeendstufen
mit hohem Wirkungsgrad eingesetzt. Durch die scharfe Begrenzung des
Ausgangsstromes entstehen neben der Grundwelle auch Oberwellen. Je
nach Anwendung wird im Ausgangskreis ein Filter eingesetzt, das nur
eine der Frequenzkomponenten hervorhebt und die anderen Frequenzen
unterdriickt. Ist das Filter auf eine der Oberwellen abgestimmt, arbeitet der
Verstérker als Frequenzvervielfacher. Aufgrund des C-Betriebs fliefit in dem
Transistor kein Kollektorstrom im Arbeitspunkt. (P = 0!) Bei angeleg-
tem Signal entsteht jedoch aufgrund der Gleichrichtwirkung des C-Betriebs
eine Gleichstromkomponente in Hohe des Mittelwertes des Kollektorstromes.

Wir wollen den Wirkungsgrad eines Eintaktverstdarkers im C-Betrieb
fir die Grundwelle wy berechnen. Dafiir machen wir die vereinfachende
Annahme, dass der Kollektorstrom im Bereich des Flusswinkels cos-férmig
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Use
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Abb. 8.24: Verstarker im C-Betrieb. Links: Steuerkennlinie mit
Vorspannung Uy zur AP-Einstellung. Rechts: Prinzipschaltung eines

selektiven Eintaktverstarkers fiir die Grundwelle wy.

verlauft. Es gilt dann fiir den Kollektorstrom

jc COS th - ICQ ) —@C S WQt S ®C

ic(wot) = (8.108)
0 ;sonst .
An den Grenzen des Stromflussbereiches gilt
ic(@c) =0= jc COS @C — [CQ = ICQ = jc COS @C . (8109)

Damit lésst sich der virtuelle Ruhestrom Ing aus Gl. (8.108) durch den
Stromflusswinkel ersetzen und Gl. (8.108) lautet im Bereich des Stromfluss-
winkels:

ic(woet) = fc(cos wot — cos O¢) — O¢c <wpt < O¢ . (8.110)

Der Spitzenwert des Laststromes (= Kollektorstrom) liegt bei wt = 0 vor.
Gl. (8.110) ergibt hier

10(0) =15 = C(l — COS @C) (8111)
= Io = _ (8.112)
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Abb. 8.25: Kollektorstrom des Eintaktverstéirkers im C-Betrieb. Es fliefit
aufgrund des mit dem virtuellen Ruhestrom I¢g im Sperrbereich
vorgestellten Arbeitspunktes nur im Bereich —0 < wt < O¢ ein Strom.

Mit Gl. (8.112) kann der virtuelle Ruhestrom I aus Gl. (8.110) durch den

physikalisch messbaren Spitzenwert des Laststromes I, ersetzt werden. Es
gilt fiir den Ausgangsstrom des Eintaktverstiarkers im C-Betrieb damit all-

gemein:
AL coswot — cos O¢ 04 < wyt < O
ic(wot) = 1 —cosO¢ (8.113)
0 sonst.
Dieser Ausgangsstrom besitzt einen Gleichanteil von
A t—cos©
Iepe = — / [, S0 T OB TC ot (8.114)
’ 27 J_ e, 1 —cosO¢
(8.115)

fL Sin@c — @C COS @C’
1 —cosO¢ '

Iepc = —
70
Da der Mittelwert der Wechselstromanteile im Kollektorstrom Null ist,
nimmt der Verstéarker nur aufgrund dieses Gleichanteils eine aus der Span-
nungsversorgung gelieferte Leistung
UBfL sin ©¢c — O¢ cos O

8.116

1 —cosOq ( )

Py=IcpcUp =
T
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auf. Die Amplitude des Kollektorstroms (= Laststrom) bei der Nutzfrequenz
(hier Grundwelle) wy ergibt sich durch die Fourierzerlegung von Gl. (8.113).
Es gilt in alternativer Darstellung zu Kap. 7 Gl. (7.9) fiir eine allgemeine
periodische Funktion f(wt) mit der Periodendauer T" die Zerlegung:

f(wt) = ap + ay coswt + as cos 2wt + ...

+ by sinwt + by sin 2wt + . .. (8.117)
Mit den Koeffizienten
1 p+2m
= — A1
a = 5 : f(wt)dwt (8.118)
1 p+2m
ay, = —/ f(wt) cos(nwt)dwt (8.119)
T
©
1 p+2m
by = 2 / F(wt) sin(nwt)dwt (8.120)
T
%)

Da die Darstellung unseres Kollektorstroms in Gl. (8.113) eine gerade Funk-
tion ist (f(z) = f(—=x)) sind alle b, identisch Null. Der Koeffizient ay wurde
bereits in Gl. (8.114) zur Ermittlung des Gleichanteils benutzt. Die Kom-
ponente von ic(t) bei der Nutzfrequenz ist icu,(wot) = Io, coswot mit
Io, = ay aus Gl (8.119)

. 1 [©c
Iow, = —/ ic(wot) cos wot dwyt
T —0c

1 [%c . t — )
= —/ [Lcoswo CBIC cos wot dwot (8.121)
T J_eq 1 —cosO¢
L /@C 2wyt — cos © t duwyt (8.121D)
= T A cos” wot — Cos cos wot dw .
(1 —cosO¢) J e, 0 ¢ ot dwo
I
— WLOS@) [%wot + % sin 2wt — cos @Csinwot] (:)gc (8.121c)
- c
I 1 .
= 20— cos00) O¢ + 5 sin20¢ — 2cos O sin O¢ (8.121d)
¢ sin?@g
- I, ©¢c — Lsin20
IC,UJO = _L ¢ 2 1n C (8122)

m 1—cosO¢

Dies ist die Amplitude der Grundwelle wy des Kollektorstroms i ().
Unter der Annahme, dass bei der Grundfrequenz die Lastimpedanz im Kol-
lektorkreis reell wird und an ihr eine Spannungsamplitude U (wp) anliegt,
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gibt der Verstérker bei der Grundfrequenz eine Leistung
UL<Wo) [AC’WO _ [7L<w0)jL @C - % sin 2@0

V2 V2 2 1 — cos O¢
an die Last ab. Der Wirkungsgrad des Eintakt-C-Verstérkers fiir die Grund-
welle betrégt demnach mit Gl. (8.116) und Gl. (8.123):

P, =

(8.123)

Pa_ﬁL(wO)fL@C—%SiDQG)C T 1—COS@C (8124)
P o 1 —cosOc [ UpsinOc — O¢ cosO¢ '
U 20 — sin 20
n= 1(wo) ¢ — s z9¢ (8.125)

4Up sinO¢ — O cosOp

Bei der maximalen Aussteuerung betrigt U, (wo) = Up. Der Wirkungsgrad
des Eintakt-C-Verstérkers bei maximaler Aussteuerung bei der Grundwelle
betrigt dann mit Gl. (8.125)
200 — sin 20
Mmaz = oD 20C (8.126)
4(sm @C — @C COSs @C’)

Als Grenzwert ergibt sich fiir ©¢ = 7 der gleiche Wirkungsgrad wie fiir

den Gegentakt-B-Verstirker von 7,,,,(0¢c = g) = 7. Dieses Ergebnis war
zu erwarten, da beziiglich der Herleitung fiir einen Transistor der Gegen-
taktstufe die gleichen Annahmen gemacht wurden (Vollaussteuerung bei der
Grundwelle, keine statische Verlustleistung ohne Aussteuerung). Ein anderer
Grenzwert ergibt sich fiir O = 0 aus Gl. (8.126). Es ergibt sich nach mehr-
maligen Anwenden der Regel von de 'Hopital zu 7,4, (0c = 0) = 1. Leider
betrigt in diesem Fall die, an den Last-widerstand abgegebene Leistung nach
Gl. (8.123) Null P,(©¢c =0) =0 (100 % einer aufgenommenen Leistung von
Null werden an die Last abgegeben).

Fiir die Praxis interessant ist die Frage, wie sich der Wirkungsgrad in Ab-
héngigkeit von der abgegebenen Leistung verhélt. Um nicht von absoluten
Groflen abhéngig zu sein, empfiehlt sich eine Normierung der abgegebenen
Leistung. Als Normierungsparameter bietet sich die maximal abgebbare Leis-
tung P, mae: an. Diese ergibt sich aus Gl. (8.123) bei maximal moglichem
Stromflusswinkel fiir C-Betrieb von ¢ = 7. Dieses Ergebnis kann anhand
einfacher Uberlegungen hergeleitet werden. Z.B. kann hierfiir ausgenutzt wer-
den, dass der Zihler in Gl. (8.126) eine monoton steigende bzw. der Nenner
eine monoton fallende Funktion in ¢ ist. Folglich ist P, maximal fiir maxi-

males Oc = 7. Es gilt dann

A~ A

UL(wo)[L

Pa,maz = Pa(ec’ = 4

) = (8.127)

ol
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Die normierte, an den Lastwiderstand abgegebene Leistung betrégt damit:

Pa . 2(90 — sin 20(;
P, max N (1 —cosfc)

(8.128)

Mit 0 < ¢ < 5 als Parameter zur Bestimmung der normierten Leistung
PGPTZM nach Gl. (8.128) und des Wirkungsgrades 7,,,, nach Gl. (8.126) ergibt
sich die in Abb. (8.26) dargestellte Abhéngigkeit des maximalen Wirkungs-

grades (Vollausteuerung) des Eintakt-C-Verstérkers von der, an die Last ab-

gegebenen Signalleistung.
Grofle Bedeutung haben die vorangegangenen Betrachtungen, z.B. bei der

rlmax

l,OA\
0.8t

02 04 06 08 1,0 R
Pamax

Abb. 8.26: Abhingigkeit des Wirkungsgrades eines vollausgesteuerten
Eintakt-C-Verstédrkers von der an die Last abgegebenen Leistung.

Entwicklung von Sendeverstédrkern in Mobiltelefonen, wobei ein hoher Wir-
kungsgrad im wesentlichen Reichweite und Batterielebensdauer vergréfert.
Beachten: Die vorangegangenen Herleitungen von Leistungen und der daraus
ermittelten Wirkungsgraden basieren auf einer Vielzahl idealisierter Annah-
men, die in der Praxis nur ndherungsweise erfiillt sind (z.B. Vollausteuerung
mit Ucp = Ugp ist wegen Ucp > Ucpsqe und Widerstdnden / Impedanzen
in der Emitterleitung nicht méglich). Auch sind fiir Schaltungen im prak-
tischen Einsatz in der Regel weitere Funktionalitdten zu realisieren (z.B.
Kurzschlustrombegrenzung) die den Wirkungsgrad weiter verringern. An
den prinzipiellen Erkenntnissen iiber das Zustandekommen und die Unter-
schiede der Wirkungsgrade zwischen den verschiedenen Betriebsarten (6,25 %
fiir A-Betrieb mit kapazitiver Kopplung ... 100 % bei C-Betrieb) dndern
diese quantitativen Einschrankungen jedoch nichts.
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8.5 Beispiele fiir die Ausfiihrung von Leistungs-

verstarkern

Beispiel 3: Verringerung von Ubernahmeverzerrungen

In Bild Abb. 8.27 ist die allgemeine Struktur von Gegentaktverstirkern der
Klasse AB und B dargestellt. In der Umgebung des Nulldurchgangs des
Stroms durch Ry (vergleiche Bild Abb. 8.15 und Abb. 8.16) kommt es zu
Ubernahmeverzerrungen; diese miissen durch Gegenkopplung reduziert wer-

den. Die Analyse ergibt unter der Voraussetzung r. > R,

Jr.

//ZZn(jwn,aO...aN,EO(jw)...EN(ij)

U, (nw), n>1
(1)
Ue (nw) _
-
re

R

l U, (nw)

VPnw)Us (nw)

b)
Abb. 8.27: Allgemeine Struktur von Gegentaktverstarkern.
a) Prinzipschaltung, b) Modell zur Verzerrungsanalyse.
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- fur die Grundschwingung (n=1):
VP (W)U, (w)

Uy(w) = n o (8.129)
+ (Rp/(Rp + Rp)) VP (w)
- fiir die n-te Harmonische (n > 1):
U, (nw) = Lo n(n0) . (8.130)

14 (Rp/(Rp + Rp)) VW (nw)

Darin entspricht U, ,, der in Kap. 6.3 Gl. (6.63) hergeleiteten Stérung
Zp(jnw, ag...an, Ey ... E,). Die Verzerrungen am Ausgang werden also ge-
geniiber dem Fall ohne Riickkopplung (gleiches U, (w) in beiden Féllen durch
entsprechend groBeren Betrag von U, (w) im Fall der Gegenkopplung) um den
Betrag der Riickfithrungsdifferenz reduziert.

NF-Leistungsverstéirker bis zu einer Ausgangsleistung von iiber 30 W sind
als integrierte Schaltkreise verfiighar; sie werden nur noch selten in diskreter
Schaltungstechnik aufgebaut.

Beispiel 4: Gegentakt-AB-Verstéarker in diskreter Schaltungstechnik nach

Abb. 8.27.
UB
470Q 26V
Rs; T4
P 0
10kQ 500kQ g
[a]
10pF 4,7kQ 10 0
] :
250|uF 10
RE
150kQ
" 22kQ E .
1uF T BD136
100kQ BC307 BD135
100 1k Q
00 Iy 00

Abb. 8.28: Gegentakt- AB Endstufe mit Treiberstufe fiir Betrieb an einer ein-
zelnen Betriebsspannung.

Die Transistoren 77 und 75 bilden die Treiberstufe; in dieser wird die zur Aus-
steuerung der Endstufe, bestehend aus den Transistoren T, und T, erforder-
liche Spannungsverstarkung (V,, ~ 300, Gegenkopplung iiber Rr und Rp)
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vorgenommen. Der Transistor 75 bildet zusammen mit den Widerstinden
Rp; (oberer Teilwiderstand) und Rps (unterer Teilwiderstand) des Potentio-
meters eine Diode mit vergroferter FluBspannung fiir die gilt (15(73) ver-
nachléssigt):

Ucr(Ts) = Upp(Ty) — Upe(Ts) = (1 + Rp1/Rp2)Upp(T5) .

Der Temperaturkoeffizient von Ugg wird mit dem gleichen Spannungsteiler-

Abb. 8.29: Einfache Schaltung zur Erzeugung einer variablen Vorspannung.

verhéltnis multipliziert. Zur vollen Aussteuerung von 7T} ist eine Anhebung
des Basispotentials von T} iiber Ug bei I pmqs erforderlich®”. Diese Anhebung
wirkt durch Mitkopplung iiber den Kondensator Cp (,,Bootstrapping®). Es
gilt:

Rs1  Up Ug

Uop” ——F——; Uk = —;
“5 ™ Rg1 + Rs 2 or 2

hieraus folgt

UB RSl UB RSl
Umax%_"i_ — —— 4+ U max%U 14—
5 2  Rsi+Rso 2 il b ( 2(Rs1 + Rs2)>

Us
5
Entsprechend ist zur Vollaussteuerung eine Absenkung des Basispotentials

mit URLmam ~

von Ty unter U2—B erforderlich. In gleicher Naherung ergibt sich:

Rg1 Us

Ug = —"—". .
Smin T Rel + Ry 2

37In diesem Zusammenhang ist auch der Einfluss der Basisstréme von T und Ty zu
beachten.
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Die maximale Signalleistung betragt bei Ry, = 169 Pujnee = U?B /8R;, =
5.3W.

Abb. 8.30 stellt die Emitterstrome der Transistoren T und T3 fiir den Betrieb
als A-Verstiarker und AB-Verstédrker dar, bewirkt durch unterschiedliche
Potentiometereinstellungen.

Anmerkungen zu Beispiel 8.5: Die Uberlegungen, welcher Arbeitspunkt

sich in der Schaltung einstellt, sind anhand des vollstdndigen Schaltplans
fiir Ungeiibte mitunter schwierig. Die dargestellte Schaltung 148t sich mit
cinfachen Uberlegungen in die folgende Ersatzschaltung nach Abb. 8.31
iiberfithren.

Man kann anhand dieser Ersatzschaltungen unmittelbar die folgenden Aus-
sagen machen:

1. Ty arbeitet als Basisschaltung beziiglich der Einstellung des Arbeits-
punktes.

2. Die Arbeitspunkteinstellung arbeitet als Regelkreis.

3. Néherungsweise Berechnung des Arbeitspunktes: Ug ~ UQ—B

U
(TB*UV) — I
Rs1+Rs2 Gy

Mit Néherung Uy ~ Upg = 0,8V = Iop, = 13V-08V ~ 23mA

= Arbeitspunkt in der Mitte des Aussteuerbereiches:

5380
= U, ~ 2, Uy ~ 308U = 16V (Ip 1, vernachléssigt)
~ WUy=Us) _ 16V-13V .
= Iog, ~ B0 = 18V_BY () 64 mA.

Bei idealem T5 = Ugg = 0,64 mV.

Bei realem Ty = B ~ 230 = Ipr, = 0,1 mA = Upg ~ (0,64 —0,1)
mA -1kQ ~ 540mV.

Die N#herungsrechnung ergibt also einen sinnvollen (wegen der Grofien-
ordnung) Wert, der eher etwas zu klein ist (600...700 mV realistischer)

aufgrund der starken Vereinfachung der Berechnung.

Verstarkungsberechnung: WS-ESB Wir betrachten die vereinfachte Schal-

tung des Leistungsverstéirkers nach Abb. 8.32. Durch Bootstrap-Kondensator
Cp liegt auf der Seite y von Rg; fast die gleiche Wechselspannung wie an x.



Kapitel 8: Leistungsverstarker 212

IA]
" 1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 "
0,0 0,5 1,0 15 2,0 2,5 3,0 3,5 4,0
t [ms]
151 1(Qy)
LA 1o |
05|

Q)
1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 "
1,0 15 2,0 25 3,0 35 4,0

t [ms]

Abb. 8.30: Emitterstrome der Gegentaktstufen-Transistoren. Oben:
Vorspannungseinstellung im A-Betrieb. Unten: Einstellung fiir AB-Betrieb.

Dadurch wird Rg; um den Faktor —— vergrofert (v = g—:) Da T, als Emit-

terfolger betrieben wird, ist v ~ 1 und es gilt: ﬁRﬂ = Rg, > Rg. Da
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Ug
26V
Rg; + Ry = 470+68Q = 538Q

Uce (T3)/2 = Uy

® £Q-rrre (GS- ESB)
UCE (T3)/2 = UV

Ug (Spannung am Ausgang)

Py OUB
26V
@ -
160k Q {
o Cp =
| CCO
—OQ
Uq
o 2
Ue \ 100kQ
10Q
—O0 -

Abb. 8.32: Vereinfachte Schaltung des Leistungsverstéirkers nach Abb. 8.28
als Grundlage fiir die Verstarkungsberechnung.
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Uggr, klein ist (Wechselstrom) gilt ndherungsweise:
U, ~Ug=U, .

Damit 148t sich das vereinfachte WS-ESB (Gegentaktstufe wurde weggelas-
sen, da Uy ~ U,) in Abb. 8.33 zeichnen. Da F, sehr grof§ ist 18t sich die
Gesamtverstarkung einfach abschétzen

U, F, 1 4710
F=—"F=—" "~ _—=—— =471. 8.131
U. 1+FF F 10 ( )

— /Fa
T2 Rs;
—O— T1
Ucl <> UBEl DRsz
- @ L 4
FZUQT
1

* L
4K7
10Q

<F

Abb. 8.33: Wechselstrom Ersatzschaltbild der Schaltung nach Abb. 8.32.
Der Verstérker ist aufgrund der nicht erfiillten Torbedingung als 4-Pol zu
behandeln.

Beispiel 5: Integrierte Leistungsverstéirker

Bei integrierten Leistungsverstéirkern ist eine Kompensation von Parameter-
streuungen bei der Arbeitspunkteinstellung mit Hilfe eines Potentiometers
wie bei der Schaltung des vorangegangenen Beispiels 8.5 nicht moglich. Des-
halb ist hier eine andere Schaltungstechnik erforderlich. In Bild Abb. 8.34 ist
die Grundstruktur einer Klasse-B-Gegentaktstufe in integrierter Schaltungs-
technik dargestellt.

Die Dioden D; bis D3 bilden eine Konstantspannungsquelle zur Arbeits-
punkteinstellung der Endstufentransistoren 73|7; und T5|Ts. Diese Dioden
haben gleiches thermisches Verhalten wie die Basis - Emitter - Dioden der
Transistoren T3 bis T5. Die Transistoren 73 und 7} bilden einen Darlington -
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Eingang

Gegenkopplungs—
eingang

Abb. 8.34: Grundstruktur einer Klasse-B-Gegentaktendstufe.

Transistor mit der Stromverstiarkung G4c = BacsPaca und die Transistoren
Ts und T einen PNP - Transistor mit der Stromverstiarkung Sac = BacsBacs-
Nachteilig bei dieser Schaltung ist die relativ grofle Restspannung. Sie betrigt
beim oberen Schaltungsteil

URo = UBE<T3) -+ UBE(T4) + UEC’sat(T2) > 1.5V s (8132)
und beim unteren Schaltungsteil
Uru = Upg(T) + Ugcsat(T5) > 0.8V . (8.133)

In Bild Abb. 8.35 ist eine modifizierte Struktur mit geringeren Restspannun-
gen dargestellt. Bei der Struktur des Verstérkers von Bild Abb. 8.34 kénnen
die Transistoren Ty und T deswegen nicht voll ausgesteuert werden, weil das
Basispotential nicht das Kollektorpotential erreichen kann. Hier wird nun
durch 'Bootstrapping’ iiber C'z &hnlich wie bei der Schaltung des Beispiels
2 die Sattigung des Transistors T3 verhindert. Durch Einfiigen des Emitter-
folgers T7 und der Dioden D, bis Dj liegt das Emitterpotential von T5 stets
um zwei Diodendurchlaffspannungen iiber dem Kollektorpotential von T§, so
dafl T auch bei Ugpsat(T5) voll ausgesteuert werden kann. Es gilt also hier

min(UCE,Tz;) = UC’Esat<T4) s (8134)
min(Ucgm;) = Ucpsat(Ts) - (8.135)
Der Durchlaistrom fiir die nur schwach in Durchlarichtung gepolten

Dioden D; bis D3 wird von einer Konstantstromquelle geliefert, die als
Stromspiegelschaltung (siehe néchstes Kapitel) realisiert ist. Diese liefert
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@ O Ug

Signal- @ Ip
eingang
T2 \
T3
—K T4 ommmCsp
Stromwaage D1D2 D3 Signal
77 e o Signal-
¥ ausgang
Riickkopplungs— T5
eingang Te m—Cy
RL
O o ® L O

Abb. 8.35: Modifizierte Struktur einer Klasse - B - Gegentaktendstufe mit
reduzierten Restspannungen.

auch den Basisstrom fiir den Transistor 77, so dafl der Emitterstrom von
Ts und der Strom durch die Dioden D; bis Ds3 voneinander entkoppelt
sind. Durch die Diode Dy, die ebenfalls als Konstantspannungsquelle wirkt,
ergibt sich eine Arbeitspunkteinstellung fiir B - Betrieb. Ein vollstédndiger
integrierter Leistungsverstiarker enthélt noch eine Treiberstufe sowie Hilfs-
schaltungen gegen Uberlastungen. Das Beispiel 8.5 zeigt die Beschaltung
eines integrierten Leistungsverstirkers.

Anmerkung zur Schaltungsanalyse

Besonders bei der Analyse integrierter Schaltungen mit vielen Transistoren
gilt die Regel, dass die Funktion und die Arbeitspunkte der Schaltung nur
iiber leitende Diodenstrecken (speziell Basis-Emitter) festgelegt werden.
Kollektoren und damit auch C-B und C-E Strecken sind als Stromquellen
zu betrachten deren Potential ,beliebig“ sein kann und das iiber leitende
Strecken bestimmt wird.

Um also z.B. das Potential an D, im letzten Beispiel zu bestimmen,
muss vom Ausgang iiber die leitenden B-E-Strecken riickwérts gerechnet
werden. Die Stromwaage, die T} und 75 aufbauen, fiihrt dazu, dass der
Differenzstrom von Icp, und Icp, den Basisstrom von T3 bzw. 75 stellt.
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Ebenso werden Ty und Tg in einer Darlington Konfiguration betrieben, in
der sie iiber Strome gesteuerte werden. Die Folge ist ein Verstirker mit sehr
hoher Verstarkung. Die Eigenschaften des Verstérkers lassen sich iiber eine
Riickkopplung definieren, wodurch die Ubertragungsfunktion die Inverse der
Riickkopplungsfunktion ist. Durch die Riickkopplung wird der Verstarker
auch unabhédngig von den, in integrierten Schaltungen {iblichen hohen
(-Schwankungen.

Zum Nachdenken:
a) wohin flieBt der Strom Ip (Stromkreis)?
b) warum ist der Kollektorstrom von 73 an den Emitter von 7, angeschlossen?

Beispiel 6: Beschaltung des integrierten OP-Verstarker nach Abb. 8.35
Abb. 8.36 zeigt eine mogliche Beschaltung des integrierten Verstérkers aus
Abb. 8.35, der als Operationsverstarker aufgefasst werden kann.

Ri Uy Ry

OUg

U
\ Rp R

; —

Abb. 8.36: Beschaltung eines Operationsverstérkers als
(Leistungs) Verstéirker mit nur einer Betriebsspannung.

Die Ruhespannung Ugo wird mit Hilfe eines Spannungsteilers R;, R,
festgelegt. Cs dient zur Tiefpafifilterung der Gleichspannung, Rs; zur
Entkopplung von Cs vom Verstéirkereingang. Die Eingangsgleichstrome
sind sehr gering, ebenso ist die Differerenz - Eingangsgleichspannung sehr
klein, so dafl sich durch Gegenkopplung Ugy ~ Uy = (Ry/(Ry + R2))Up
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eingestellt. Es gilt V; ~ (Rr + Rp)/Rp =~ Rp/Rp. Warum ist Cz nicht in
der integrierten Schaltung? Zum Schlufl dieses Abschnitts wird noch ein HF
- Leistungsverstérker vorgestellt.

Beispiel 7: HF-Leistungsverstiker (Abb. 8.37)
Der in Abb. 8.37 gezeigte NF-Verstérker besitzt eine Dimensionierung fiir
fo=17T5MHz,Vp = 10,7 = 0,5. Die Bauelementewerte fiir diese Dimensio-

Cs
2N3553 La

O
28V

Abb. 8.37: HF - Leistungsverstiarker der Klasse B und mit einer
Modifikation der Klasse C.

nierung betragen:

Chi...C4: 3 ...35pF einstellbar
Ly: 2 Wdg. 8mm ¢
Ls: 2 Wdg. Tmm ¢
Ly 4 Wdg. 6mm ¢
versilberter Kupferdraht 1mm ¢

L Ferritperle
Zur Abschitzung der Induktivitdt einer Luftspule nach Abb. 8.38 gilt z.B.
eine Faustformel nach Meinke-Gundlach:
L 22n* 2
S Zlm  150,3D (8.136)

n=Anz. der Windungen
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Fiir C-Betrieb mufl in die Emitterleitung ein Widerstand eingefiigt wer-

n=3
Q © @

Abb. 8.38: Luftspule mit n=3 Windungen des Durchmessers D.

den, dessen Selbstinduktion zu beriicksichtigen ist und dem ein Kondensator

parallel geschaltet wird, so dafl das Netzwerk bei seiner Parallelresonanz be-
trieben wird. Fiir wL > R gilt Z,,, = L/(RC) mit w} = 1/(LC).

Abb. 8.39: HF-Ersatzschaltung eines diskreten Widerstandes mit nicht zu
vernachlassigender Selbstinduktion. Die zwischen den Anschliissen
liegenden Widerstandskapazitéit kann durch Parallelschaltung einer

weiteren Kapazitat auf den Wert C vergrolert werden.
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9 Kopplung von Verlustleistung und Arbeits-
punkt

Bereits in Kapitel 4.2 wurde die Stabilitit des Arbeitspunktes eines
Verstérkers im A-Betrieb aufgrund einer Temperaturabhéingigkeit des
Kollektorstroms untersucht. Es ergab sich das Prinzip der halben Versor-
gungsspannung.

Neben Parametern, die vom Anwender fiir die Erzielung einer bestimmten
Eigenschaft oder Funktion einer Schaltung gedndert werden, stellt die
Anderung der Temperatur den in der Regel gréfiten unbeabsichtigten
Einfluf} auf eine Schaltung dar. Temperaturverinderungen koénnen aufgrund
einer sich d&ndernden Umgebungstemperatur auftreten (Spezifikationswerte:
-55...-20...4120...160°C). Sie konnen aber auch aus der Schaltung oder
dem Gerét selbst kommen, wenn z.B. verschiedene Funktionsmodi mit
unterschiedlichen Verlustleistungen aktiviert werden.

Aufgrund der Temperaturabhéingigkeit von Schaltungsparametern #ndert
sich mit der Temperatur der Arbeitspunkt. Ein gednderter Arbeitspunkt wie-
derum bedeutet eine Anderung der Verlustleistung und damit wiederum der
Temperatur.

Fiir den Schaltungsentwickler ist es daher von Interesse festzustellen, in wie-
weit in diesem verkoppelten Kreis, eine thermische Mit- oder Gegenkopplung
vorliegt. Im Folgenden wollen wir daher die Reaktion der Temperatur eines
Verstérkertransistors mit Kiithlung auf einen sich aufgrund eines sich mit
der Temperatur dndernden AP-Stromes betrachten. Die Anderung des AP-
Stromes mit der Temperatur soll definiert werden mit der Empfindlichkeit

81'0@
S[ = . (91)
or T=Ty

Dabei steht Ty fir die Umgebungstemperatur (in Kap. 4.3 mit 7, bezeich-
net). Die Sperrschichttemperatur 7; eines bei Umgebungstemperatur gela-
gerten Verstérkertransistors betréagt im Einschaltmoment ebenfalls Ty, steigt
dann aber an, bis sie im stationdren Zustand (%—f = 0) den Wert T; = Ty
erreicht.

Im Folgenden soll nur der stationére Zustand betrachtet werden. Nach (4.48)

gilt im stationdren Zustand

TS - TU - R@SUPtOt(TS)' (92)
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Rgsy ist darin die Summe aller Warmewiderstdande zwischen Sperrschicht
und der Umgebung mit der Temparatur Ty .

Betrachten wir jetzt die Abhéngigkeit der Verlustleistung P, eines
Transistors von seiner Sperrschichttemperatur und modifizieren Gl. (9.2)
entsprechend. In einem einfachen Modell wird die Anderung der Verlustleis-
tung, wie in Abb. 9.1 gezeigt, durch lineare Approximation beschrieben.

Pt

Pot(Ts) |

PIOI (Tu) 7

T T T

Abb. 9.1: Beispielverlauf fiir die Abhéngigkeit der Verlustleistung eines
Transistors von seiner Sperrschicht-Temperatur.

Bei geeignetem Verlauf von P, (7}) oder bei kleinen Anderungen T — Ty
ergibt dies hinreichende Genauigkeit. Es gilt dann fiir das lineare Modell:

aPtot
aT

Piot(Ts) = Piot(Tv) + (Ts —Ty) . (9.3)

T;=Ty

Umstellen von Gl. (9.2) nach P, (Ts) und Gleichsetzen mit Gl. (9.3) liefert
nach Umstellen die zu untersuchende Temperatur-Kopplung:

RosuProt(Ty)

9Py
1 — Resu #

Ty = Ty + (9.4)

Ty

Weist der Transistor in der Schaltung keine Abhéngigkeit seiner Verlustleis-
tung von der Temperatur auf (%5iet = 0), geht GL (9.4) wieder in GL. (9.2)
iiber, da keine Kopplung vorliegt.

Im Folgenden sollen die bisher untersuchten Ein- und Gegentaktverstéarker
hinsichtlich ihrer Temperaturkopplung untersucht werden. Von Interesse ist
dabei der Nenner, der den Einfluss der Kopplung beriicksichtigt. Es gilt mit

der Abkiirzung
8]Dtot

T |y,

N@ =1 R@SU (95)
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0<Noe<l1 = thermische Mitkopplung
No > 1 = thermische Gegenkopplung

da im ersten Fall der stationdre Wert der Sperrschichtemperatur Tg in
Gl. (9.4) gegeniiber dem ungekoppelten Fall (Ng = 1) steigt, bzw. im ge-
gengekoppelten zweiten Fall fallt.

Wir formen noch mit Hilfe der Definition GI. (9.1)

aPtot

. a-Ptot
ar |

(9.6)
Ty 8ICQ

um und erhalten mit Gl. (9.4) die endgiiltige Version der Beziehung zur
Bestimmung der Sperrschichttemperatur in Abhéngigkeit von der Empfind-
lichkeit S; des Arbeitspunkt-Stromes von der Temperatur:

Rosvu Piot(Tyr)

op,
1 = ResuSt g .

Ts =Ty + (9.7)

Mit Hilfe dieser Beziehung untersuchen wir zunéchst einen Eintakt-
Verstarker der Klasse A mit direkter Ankopplung des Lastwiderstandes nach
Abb. 8.7(b) Seite 177. Die Verlustleistung des Transistors (d.h. ohne Rg, Ry)
berechnet sich mit:

ic = Ioo +i(t); i(t) = I coswt (9.9)
1 ) .
Pur= 7 / Us — Too(Rp + Ru) — i) Rullloo +i(®)] dt. (9.10)

Darin sind die Integrale mit i(¢) identisch null, da der Mittelwert der cos-
Funktion iiber eine Periode identisch Null ist. Es ergibt sich

1 1 1 ,
Frot = ?/UBICth - f/IéQ(RE + Ry)dt — f/RLZQ(t)dt (9.11)
T

T T

Ry ~
= Usloq — I2q(Re + Re) ~ 213 / cos?(wt)dt (9.12)

!
!
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Ry

Pyt = Uglcg ~ Bo(Re+Ry) - I}
~—— —_———— 2 -
Leistung aus statische Leistung  Wechselleistung
Versorgungsspannung an Rg, Ry,

(9.13)
Rp besitzt keinen Wechselleistungsanteil, da er kapazitiv bei der Signalfre-
quenz kurzgeschlossen ist. Zur Vereinfachung wollen wir im Folgenden nur
den statischen Anteil der Verlustleistung betrachten, also den Betrag Ry, /2 I 2
vernachléssigen. Diese Niaherung ist bei kleiner Aussteuerung (z.B. I, < ICTQ)
gut erfiillt. Da die maximale Verlustleistung gerade im Fall ohne Aussteue-
rung (f r = 0) auftritt, stellt diese Naherung den Sonderfall fiir maximale
Verlustleistung am Transistor dar. Wir betrachten also

Ptot,ma:c = UBIC'Q - [g’Q(RE - RL) . (914)
Mit 9P
Zotobmar _ 17y — 2Ico(Rp — Ry) (9.15)
8ICQ

erhalten wir fiir die Sperrschichttemperatur des Eintakt-Klasse-A-Verstéarkers
bei kleiner Aussteuerung durch Gl. (9.7)

Reosvlco(Up — Iog(Re — Ry))
1 — RosuS1(Up — QICQ(RE — RL)) '

Ts =Ty + (9.16)

Es liegt, wie mit Gl. (9.5) demonstriert thermische Mitkopplung vor fiir:
0<1-— RQSUS[(UB — QICQ(RE — RL)) <1. (917)

Fiir S; > 0 ist diese Forderung gleichbedeutend damit, dass der Ausdruck in
der Klammer nicht negativ werden darf, also

Gl (917) < U > QICQ(RE — RL) . (918)

Fiir den, in der Entwicklung angstrebten Fall der thermischen Gegenkopplung
kehrt sich die Ungleichung (9.18) um in die Forderung

Up < QICQ(RE — RL) = Q(UB — UCE), (919)
die umgestellt das bereits bekannte Prinzip der halben Versorgungsspannung

Ug > QUCEQ (920)
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ergibt.

Aufgrund der allgemeineren Herleitung besteht anhand von GI. (9.13) auch
die Moglichkeit den Einfluss der Signalaussteuerung iiber den Term %fﬁ zZu
beriicksichtigen. Dabei ist zu beachten, dass I je nach Art der Ansteuerung
des Verstérkers auch eine Funktion von Ic sein kann. Allgemein gilt bei
kapazitiv iiberbriicktem Rpg : fc = gmUe = Ig—er; Linearitéit bei maximaler
Aussteuerung vorausgesetzt.

Fiir Gegentaktverstirker (Klasse AB und B) ist von Gl. (8.94) auszugehen.
Aus ihr folgt

OP,x  2Up —Icg 5
= — = — R (1 Io). 9.21
dlog - arccos i L( cQ+ c) ( )

Fiir den B-Betrieb gilt /g = 0 und damit wird aus Gl. (8.94) P, = %fo —
%RL]% und aus Gl. (9.21) gf;é‘g — U — R lc. Einsetzen in GL (9.7) liefert
Rosu((222)Ic — IR, I2)
1 — RosuSi(Up — Rplc)

Betrachten wir wieder den Nenner von Gl. (9.22), so stellen wir fest, dass

Tg =Ty +

(9.22)

bis zur Vollaussteuerung von R;lo = Ug thermische Mitkopplung vorliegt,

da der Nenner < 1 ist. Bei Vollaussteuerung ist die thermische Kopplung
aufgehoben (Nenner = 1) und es gilt

2

Te =Ty + R@SU% (% — i) . (923)
Bei geringer Aussteuerung ist eine thermische Mitkopplung vorhanden. Fiir
Gegentaktverstiarker der Klasse A ist von Gl. (8.107) auszugehen, da mit
Ico(Ts) > Iog(Ty) keine Vollaussteuerung mehr vorhanden ist, wenn I

konstant gehalten wird. Dabei ergibt sich

Rosu(IcqUp — 2R 12)
1 — ResuSiUp '

Fir S; > 0 (fiir Feldeffekt-Transistoren kann eine analog der Gl. (9.1) de-

finiertes S; < 0 sein) ist also eine thermische Mitkopplung vorhanden. Die

TSZTU+

(9.24)

Mitkopplung kann hinreichend klein gehalten werden, durch:

- moglichst kleines Sy, erreichbar durch Einbau von Emitterwiderstédnden

- moglichst kleines Rgsyr, erreichbar durch Waremabfuhr iiber einen aus-
reichend dimensionierten Kiihlkérper (vgl. Kap. 5)
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10 Schaltungsstrukturen mit bestimmten Ei-
genschaften und Funktionen (fiir inte-
grierte Analogschaltungen)

In den letzen Kapiteln wurden einfache Verstédrker mit ihren Eigenschaften
betrachtet und Methoden zur Einstellung und Stabilisierung des Arbeits-
punktes gezeigt. In diesem Kapitel befassen wir uns mit Schaltungen, die
bestimmte Eigenschaften oder Funktionen besitzen, aufgrund derer sie fiir
die funktionale Erweiterung und Verbesserung von Verstédrkern verwendet
werden. Diese Schaltungen sind von so grundlegender Bedeutung, dass
sie in fast jeder Art von integrierter Schaltung anzutreffen sind. (Bspl.:
Operationsverstéarker, Spannungsregler, Logikschaltungen z.B. TTL-Gatter).

Aufgrund des zeitlichen Rahmens der Vorlesung werden in diesem Kapitel
geeignete Naherungen und Annahmen verwendet, die die Demonstration
der gewiinschten Eigenschaft in den Vordergrund stellen. Ob und wieweit
diese Annahmen erfiillt sind und welche Anderungen oder zusitzliche
Eigenschaften sich bei Abweichungen von den Annahmen ergeben, muss
bei dem Einsatz einer Schaltung geklédrt werden. Worauf im Speziellen zu
achten ist, hiangt von den Parametern ab, die fiir die Leistungsfihigkeit der
Gesamtschaltung wichtig sind (z.B. Basis-Stréme bei hochohmigen Schal-
tungen, WS-ESB bei Schaltungen mit hoher Grenzfrequenz, Symmetrie
und Technologiegrenzen bei Schaltungen fiir kleine Spannungen und Stréme).

Die hier gezeigten Betrachtungsweisen eignen sich hervorragend fiir
die beim Schaltungsentwurf wichtige intuitive Vorgehensweise. Sie ermogli-
chen auch komplexe Schaltungen zu analysieren, indem die Gesamtschaltung
auf hier gezeigte einzelne Teilschaltungen heruntergebrochen wird.

Die hier gezeigten Schaltungen werden bevorzugt in integrierter Form
eingesetzt, da die dort gegebenen, besonderen technologischen Moglich-
keiten es erlauben, Elemente mit besonders angepassten Eigenschaften zu
realisieren (z.B. gleicher Temperaturgang, Uggp Anpassung (Matching),
Skalierung). Durch die drastische Reduktion parasitdrer Elemente und
Effekte (Gehausekapazitiat, Anschlussinduktivitdt, ...) konnen integrierte
Schaltungen in physikalische Grenzbereiche der eigentlichen Bauelemente
vorstolen, die mit diskreter Aufbautechnik nicht erreichbar sind.
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Dazu ist es notwendig, sich genauer mit den nichtidealen Eigenschaften
der hier gezeigten Schaltungen zu beschéftigen. Dabei zeigt sich, dass
bei genauer Kenntnis der Eigenschaften, diese sogar vorteilhaft bei der
Optimierung eingesetzt werden koénnen. Nach dieser Methode entwickelte
Schaltungen erzielen weit bessere Ergebnisse, als von der einfachen Theorie,
die auf eine blofle Minimierung der Einfliisse zielt, zu erwarten wire. Dies
ist eines der Themen, der weiterfithrenden Vorlesung Elektronik IIT —
Entwicklung integrierter Hochgeschwindigkeitsschaltungen.

10.1 Stromgquellen und Stromspiegel

Sowohl Stromquellen als auch Stromspiegel werden je nach Anwendung fiir
Wechselstrome als auch fiir Gleichstrome eingesetzt. Eine einfache Variante
der Stromquelle kennen wir bereits in Form des Transistors im A-Betrieb,
fiir dessen Kollektorstrom unter Vernachlédssigung des Basistroms gilt:

1 Ry
L=—|—2 U,—U . 10.1
T Ry (R1+R2 B BE> (10.1)

R Re

Abb. 10.1: Einfache Konstantstromquelle ohne Temperaturkompensation.

Usp
Aufgrund der idealisierten Steuerkennlinie [ =~ Ige Ur wird iiber die

BasisEmitterspannung Ugp ein Kollektorstrom I, = I eingestellt. Dieser
Kollektorstrom ist unter Vernachlédssigung des wesentlichsten nichtidealen
Einflusses, des Early Effektes (und Miller Effektes bei Wechselstrom-
Betrachtung), unabhingig von Ucgp und damit auch unabhéngig von der
Lastimpedanz. Abb. 10.2 zeigt diesen Sachverhalt anhand des Ausgangs-
kennlinienfeldes des Transistors.
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|C A
/,,4—:\Early
ly {----5 ———o—— Effekt Ohne Early-Effekt:

I (Ucg) =~ const. (10.2)

-7
t

-Ua Uce Uce

Abb. 10.2: Ohne Early-Effekt (U4 — o) ist der Kollektorstrom unabhéngig
von Ucg.

Der Strom dieser Quelle 148t sich nach Gl. (10.1) iiber das Spannungsteiler-
verhéltnis R/ Ry sowie iiber R einstellen. Nachteile dieser einfachen Quelle
sind die Abhéingigkeit des , konstanten“ Stromes von der Betriebsspannung
sowie iiber Upg von der Temperatur (vgl. hierzu Kap. 4). Als MaBnahme
zur Stabilisierung des Arbeitspunktes gegeniiber Temperatureinfliissen wur-
de, wie in Abb. 10.3 gezeigt, nach Kap. 4 in Reihe zu R» eine Diode geschaltet,
die im Idealfall die gleichen Eigenschaften wie die Basis-Emitter-Diode des
Transistors aufweist. Es gilt mit I ~ 0:

Ug
Ry I2
| 1 (Un—
! I Ih=— B—[JDRQ—i—UD—UBE . (103)
T, RE Rl + Rg
ML
Uge
R2 Re

Abb. 10.3: Konstantstromquelle mit Diode zur Temperaturkompensation.

Bei Anpassung des Temperaturganges der Diode an die Basis-Emitterstrecke
gilt z.B. Ugg = Up und GI. (10.3) vereinfacht sich zu

1 Us—Up, R

:_—R p—
Ry R+ Ry

1.
2 R

I . (10.4)

Darin stellt der Faktor (Up — Up)/(R1 + Ry) = I den Strom durch den

Basis-Spannungsteiler bei Vernachlédssigung von Ig dar. Bezieht man den
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Quellstrom auf den Eingangsstrom [I; ergibt sich die Grundgleichung des
einfachen, temperaturkompensierten Stromspiegels mit Gegenkopplung;:

L _ R
I, Rg’

D. h. das Verhiltnis von Ausgangs- zu Eingangsstrom eines gegengekoppelten

(10.5)

Stromspiegels hédngt nur vom Verhéltnis seiner Gegenkopplungswiderstéande
ab. Fiir Rg < Ry arbeitet der Stromspiegel als linearer Stromverstéarker. Der

Stromspiegel funktioniert auch bei Wechselstromen, jedoch ist die Grenz-
frequenz von Iy niedriger als bei Spannungssteuerung des Transistors. Zur
Ubung sollte iiberlegt oder berechnet werden, warum.

Ein Nachteil des Stromspiegels mit Gegenkopplung ist der Spannungsabfall
an den Gegenkopplungswidersténden der gerade in Schaltungen mit niedriger
Betriebsspannung storend ist. Dieser Nachteil wird durch den in Abb. 10.4
dargestellten einfachen Stromspiegel ohne Gegenkopplung vermieden.

= —
It
g2
(integrierte) Lt b
Realisierung k'
u BE1 u BE2

Abb. 10.4: Einfacher temparaturkompensierter Stromspiegel mit
Gegenkopplung.

Unter Vernachlissigung der Basisstrome (/g =~ I) gilt

I I
UBEl = UTIII—1 = UBE2 ~ UTID—2
Is: Iso

I I I I
:>1n—1zln—2:>—2%ﬁ.
Isy Iso L Is

D.h. das Stromverhéltnis des nicht gegengekoppelten Stromspiegels wird

(10.6)

in erster Néherung iiber das Verhéltnis der Sattigungsstrome eingestellt.
Aus den Grundlagen der Transistortheorie wissen wir, dass diese ndherungs-
weise proportional zur Emitterfliche Agr des jeweiligen Transistors sind.
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Tatséchlich schwanken die Sattigungsstrome der Transistoren aufgrund wei-
terer Abhéngigkeiten aber stérker, als anhand eines reinen Flachenverhéltnis-
ses zu erwarten wire®®. Dadurch kommt es zu Toleranzen im Stromverhéltnis
und unerwiinschten Abhéngigkeiten (z.B. von der Temperatur). Der weiten
Verbreitung dieser wichtigen Schaltung hat dies jedoch keinen Einhalt gebo-
ten, da die Schaltungsentwickler Methoden zur Verbesserung des Mismatch
entwickelt haben und vor Einsatz der Schaltung diese auf die Auswirkung
eines ,, Parameter-Mismatch“ untersuchen (Gegenstand der Vertiefungsvorle-
sung).

Aufgrund ihrer zentralen Bedeutung als Grundschaltung fiir Stromspiegel
wollen wir uns die Schaltung etwas genauer ansehen. Wir beriicksichtigen
nun auch den Early-Effekt.

Wird der aufgrund der VergroBerung der Kollektor-Basis-Raumladungszone
(Verringerung der effektiven Basisweite), bei steigendem Ucp beobachtete
Anstieg des Kollektorstroms als Gerade approximiert, so gilt fiir die beiden

Transistoren
U, v Upg1l
Ier = Isy (1+ CEI) e tr = Ig\Vie U1 (10.7)
Ua
U, UBE2 UBEg2
Tow = T <1+ CE2> e Ut = [gVage 01 (10.8)
Ua
U,
mit VAl =1+ CE1 ~ 1 wegen UCEI = UBEI < UA (109)
A
U,
Vis =1+ gm; 1< Vi <2. (10.10)
A

Der Wertebereich des Faktors V4o aufgrund des Early-Effektes wird in den
meisten Anwendungen, fiir die Ugogp < Uy gilt, zwischen 1...2 liegen. Fiir T}
ist Uogp = 0% und damit V,; = 1.

Die Stromverstarkung wird bei Beriicksichtigung des Early Effektes ebenfalls
abhéingig von Ucg und wir kénnen mit Gl. (10.7) ... (10.10) schreiben

I
foar = 7= = Varfho = fio (10.11)
B1

38Dies ist ein Vorteil der Variante mit Gegenkopplungswiderstinden nach Gl. (10.5), da
diese in der Regel ein besseres ,,Matching® aufweisen als die Séttigungsstrome.

39Strenggenommen muss anstelle Ucp die innere Spannung U, 5y genommen werden,
so dass nur Vy; ~ 1 gilt.
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Ieo

Boaz = 7= = Va2 - (10.12)
B2

Dabei gehen wir zur Vereinfachung von der Ndherung aus, dass beide Tran-
sistoren das gleiche By = [o2 = [y besitzen. Umstellen von (10.11) und
(10.12) nach I¢y bzw. Ioe und Gleichsetzen mit (10.7) und (10.8) liefert den
bekannten Zusammenhang

U

ICl = ]516% - 60[31 (1013)

UBE2
Toz =IssVaze 07 = B Vaz Ips . (10.14)

Wir berechnen zuerst das Ubersetzungsverhiltnis des Stromspiegels mit Ear-
ly Effekt. Es gilt fiir die Strome der Zusammenhang (vgl. Schaltung in Abb.
10.4):

Il2101+IBl+IBQZ<1+/80>IBI+IB2. (1015)

Den Zusammenhang zwischen Ig; und Iy erhdlt man durch Division von
(1013) und (1014) mit UBEl = UBEQ:

Iss _ I

= —. 10.16
Isy  Ipo ( )
Einsetzen von (10.16) in (10.15) liefert
ISQ
mit (10.12)
Ioo
L=((1+7 —+1) . 10.18
' (( 0)152 VazBo ( )
Das Ubersetzungsverhéltnis des Stromspiegels mit Early-Effekt ist also
I 1 1
2= ~ . (10.19)

I 1IN 1 1 1+ 2
1 <(1+,3_0)I§_;+,3_0>@ +ﬁ0

Die N&dherung gilt fiir den Fall: 151 =1, Vi = 1 (kein Early-Effekt). Fiir
Bo > 1 ergibt GL. (10.19) die Naherung

L Ly, s (1 + UCEQ) . (10.20)
Ua

D.h. bei konstantem Eingangsstrom [; steigt der Ausgangsstrom [, des
Strompegels mit grofler werdender Kollektor-Emitter-Spannung.
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Wir betrachten jetzt den Ausgangswiderstand des Stromspiegels.

Ohne Early Effekt ist aufgrund des horizontalen Verlaufs der Ausgangs-
kennlinie ersichtlich, dass der Ausgangswiderstand unendlich grof§ sein
muss. Bei Betrachtung héherer Frequenzen wird die Ausgangsimpedanz im
wesentlichen durch die Summe aller zwischen Kollektor und Masse liegenden
Kapazitidten gebildet und nimmt endliche Werte an.

Bei Beriicksichtigung des Early-Effektes bleibt auch bei tiefen Frequenzen
der Ausgangswiderstand endlich. Wir ermitteln zur Vereinfachung anstelle
des Ausgangswiderstandes, den differentiellen Ausgangsleitwert bei Aus-

steuerung um einen Arbeitspunkt Ucgs ¢ fiir die Nédherung 5, > 1 mit Hilfe
von Gl (10.20):

I U
I 52 (1_|_ CE2> I,

T Is Ua
ol Igo 1
o gy = 2 _ 52 (10.21)
e Ucp2=Uck2,qQ Is1Ua
Fiir intuitive Uberlegungen lisst sich einfach merken:
1
go ~ 1y ~ I und Jo ~ — . (10.22)
Ua

Eine moglichst gute Stromquelle erhilt man also fiir kleine Strome und grofe
Early-Spannungen. Bei einem 1:1 Stromspiegel mit /g1 = g9 geht
L b

= (10.23)

ga—U—A_U—AZQO,T2

in den Ausgangsleitwert des Transistors 75 iiber.

Um mit der bisher behandelten einfachen Stromspiegelschaltung kleine
Strome I, zu erzeugen ist wegen [, ~ R% ein grofler Widerstand R; und
wegen Ig ~ Ag ein im Vergleich zu T; kleiner Transistor T5. Die Probleme
bei einer solchen Dimensionierung liegen in einer hohen Toleranz und hohem
Fldchenbedarf bei der Realisierung eines hochohmigen Widerstandes. Bei
der Verringerung der Fliche Ag g, von T, liegt die Grenze bei der fiir eine
Technologie gegebenen minimalen Emitterlange, wodurch Ag , im Vergleich
sehr grofl werden muss.
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Eine Schaltungsvariante des Stromspiegels, die ohne diese Einschrinkungen
auskommt, ist der ,, Widlar-Stromspiegel“ in Abb. 10.5.

Wir wollen das Stromiibersetzungsverhéltnis bestimmen: Es gelten unter
Beriicksichtigung des Early-Effektes weiterhin Gl. (10.7) und Gl. (10.8) (GL
(10.9)-Gl. (10.12) gelten natiirlich auch):

lh=lco

T T

S

User Ueez| | .

Abb. 10.5: Widlar-Stromspiegel.

UBE1
]Cl = 1516 Ur (1024)
UBE2 Upp1—-RElc2
ICZ = [SQVA26 Ur = [SZVA2€ Ur . (1025)

Umstellen von Gl. (10.25) nach

UBEl Ico Rplco
e Ur = e Ur 10.26
Vaalso ( )

und einsetzen in (10.24) liefert das Stromiibersetzungsverhéltnis

Ico Rplco

ICl = 151 e Ur (1027)
Vazlso

I I —Rplco

202 _ ISy oo (10.28)

Icr  Isy

Im Vergleich zum einfachen Stromspiegel in Gl. (10.20) hat der Widlar-

~Rpl, .
Stromspiegel noch den Faktor e UTCZ, der das Ubersetzungsverhéltnis be-

stimmt. Uber den Spannungsabfall Rl kann bei vorgegebenem Ausgangs-
strom I das Ubersetzungsverhéltnis exponentiell verdndert werden. Die Di-
mensionierungsvorschrift fir Ry erhélt man durch Umstellen von Gl. (10.28)
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nach Rg.

Durch die Gegenkopplung mit R steigt der Ausgangswiderstand der Quelle.
Zur Berechnung benutzen wir das Kleinsignal-Ersatzschaltbild fiir niedrige
Frequenzen und nehmen an, dass die Basis-Emitterdiode von 7 (Widerstand
R ng) niederohmig gegen den Eingangswiderstand von 75 ist.

Abb. 10.6: Kleinsignal-Ersatzschaltbild des Stromquellentransistors T bei
Annéherung des Quellenwiderstandes an der Basis (77) durch einen
Kurzschluss.

Es ergibt sich dann das Ersatzschaltbild in Abb. 10.6, fiir das mit Uberlage-
rungssatz und der Abkiirzung

1
9 1= G2 + 5 (10.29)
E
gilt:
U I
=+ 1 75 9m2UBr2 5 Uppa = —— (10.30)
—+ = g2t U3E JE
go2 9E
U m
= (10.31)
w2 T o 902t 9E
m U
I (1 + Im2 ) e — = 9029E U (10.32)
go2 + 9B vos T o Y2t 9E
Go = 1 _ Jo2dE . Go2 . o2
U - g02Fgm2 902+9m
U go2+tgp+gme 1+ 220m Lo o
(10.33)
mit goo K gme und greo = Im2 R
012
go2 Jo2

Ja (10.34)

T+ 9m2RE/(1+ gre2RE) " 14 gmeRE
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Vi le
T S K

Y I
o —

T I T

Abb. 10.7: Wilson-Stromspiegel.

Der Ausgangswiderstand der Stromquelle wird also umso gréfer, je hoher der

Spannungsabfall IcoRp an Rg ist (wegen g2 Rp = %) Dieses Ergebnis

gilt auch fiir den gegengekoppelten Stromspiegel nach Gl. (10.3) solange der

Zweig aus Diode und R niederohmig gegeniiber dem Eingangswiderstand
von 15 mit R ist.

Sind noch hohere Ausgangswiderstéinde als in Gl. (10.34) und eine groflere
Unempfindlichkeit des Ubersetzungsverhéltnisses gegeniiber Schwankun-
gen/Toleranzen der Stromverstirkung als in Gl. (10.19) erforderlich, muss
der einfache Stromspiegel durch Hinzunahme eines weiteren Transistors
verbessert werden. Eine Schaltung, die beide Anforderungen sehr gut erfiillt,
ist der Wilson-Stromspiegel, der aufgrund seiner verbesserten Eigenschaften

auch als Prézisions-Stromspiegel bezeichnet wird. Die Prézisionseigenschaft
ergibt sich besonders fiir ein Ubersetzungsverhiltnis von Eins.

Die Schaltung des Wilson-Stromspiegels ist in Abb. 10.7 dargestellt.
Versuchen Sie einmal zu {iberlegen, wie er funktioniert (keine gréferen
Rechnungen!).

Man erkennt sofort den einfachen Stromspiegel aus 7} und T5, der bereits
untersucht wurde. Das Problem dieses Stromspiegels war, dass er aufgrund
endlich grofler Werte fiir 3y nicht das durch die Transistorflichen vorgege-
bene Ubersetzungsverhéltnis besitzt und damit das Ubersetzungsverhéltnis
abhéngig von [ ist.

Wie hilft T3 gegen dieses Problem?4

40Gleichbedeutend mit dieser Frage ist die Frage: ,, Wie kommt ein Schaltungsentwickler
auf die Idee, einen Transistor dieser Art in die Schaltung einzufiigen (und zu glauben, dass
er hilft)?«
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Yi

Abb. 10.8: Strombilanz am Wilson-Stromspiegel.

Losungsweg 1: Sofort Gleichungen aufstellen und rechnen (einfach, da %
aus Gl (10.19) bekannt).
Losungsweg 2: Zuerst intuitive Analyse der Schaltungsfunktion; dann

Gleichungen gezielt aufstellen und 16sen.

Beide Wege fiithren zu dem gleichen Ergebnis. Losungsweg 2 bringt jedoch
zusétzlich ein Versténdnis fiir die Funktion der Schaltung, das bei einer weite-
ren Optimierung oder Anderung der Schaltung vorteilhaft eingesetzt werden
kann.
Wir gehen hier Losungsweg 2: Bei Betrachtung der Schaltung fillt auf, dass
gegeniiber den bisher behandelten Stromspiegeln in dieser Schaltung eine
Riickkopplung existiert. Der Basisstrom von 75 wird gebildet aus einem Teil
des Eingangsstroms I, und dem iiber den Stromspiegel 17, T5 riickgefiihrten
Ausgangsstrom [, ~ [;. Die Verkniipfung der drei Zweige im Knoten (K)
stellt eine Stromwaage dar: Nur die Differenz zwischen I, und I steuert als
Basisstrom den Transistor T3. Dessen Ausgangsstrom gelangt wieder iiber
den Stromspiegel zuriick an den Knoten K und verdndert die Bilanz der
Stromsumme. Ein Gleichgewicht der Waage tritt dann ein, wenn der zuriick-
gefithrte Strom I, genau so grof§ ist, dass der daraus resultierende Strom [p3
iiber die Riickfithrung wieder genau I, ergibt. Einer Storung dieser Gleichge-
wichtslage regelt (Proportionalglied) die Schaltung entgegen. Mathematisch
Is

lisst sich diese Strombilanz mit Hilfe des Ubersetzungsverhéltnisses v; = 7

des einfachen Stromspiegels nach Gl. (10.19) einfach aufstellen:*!

“IWir nehmen zur Vereinfachung ein gleiches 3y fiir alle Transistoren an.
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1 1,
L{l14+—=—|vv+2=1, 10.35
( 50) " 5y ( )
1, 1
2= 10.36
- (1030

(1 + ﬂ%) v+ 5
Es gilt ndherungsweise Vis =0 (kein Early-Effekt), da T, eine geringe
Kollektor-Emitter-Spannung hat. Nach Einsetzen von Gl. (10.19) fiir v; und
kurzer Rechnung ergibt sich

I, 1
e - - . (10.37)

I, Iy 1) 1
<I—+m) * B

Um festzustellen, ob dies ein von 3y unabhéngigeres Ergebnis ist, als beim ein-

fachen Stromspiegel, betrachten wir den Sonderfall des Ubersetzungsverhilt-
nisses gleich Eins % = 1) und formen GI. (10.37) geeignet um.

Bei der Umformung muss beziiglich Naherungen fiir alle Terme sehr sorgféltig
umgegangen werden, da die hier untersuchte Auswirkung von [, in erster
Néherung ein zu vernachléssigender (y > 1) Einfluss ist. Es darf daher
nur so genadhert werden, dass die, in den [y-Termen enthaltene Information

héherer Ordnung (/32) nicht verloren geht:

]a 1 1 1
I_e = 1 —1 ) — 2+50 ) ) = 1+/30 + l (1038)
<1 + M) + Bo <1+50) + Bo 2-+fo Bo
1 1 1
T Bo(i+Bo)+2+Bo  Bo(2+Bo)+2 1+ 2 (10.39)
Bo(2+6o) Bo(2+60) Bo(2+Bo)

1, 1
L5112 (10.40)
I 144

Beachten Sie, dass eine Naherung der Art Gy > 1 oder 5y > 2 bei einem der
Zwischenschritte zu einem anderen Ergebnis als zu dem Endergebnis gefiihrt
hétte.

Wir erkennen am Ergebnis, dass im Vergleich zum einfachen Stromspiegel
nach Gl. (10.19), das Ubersetzungsverhiltnis bei dem Wilson-Stromspiegel
quadratisch in 3y gegen den Idealwert Eins strebt.

Wir wollen noch die eingangs gestellte Frage beantworten, warum der

Wilson-Stromspiegel eine bessere Immunitit gegeniiber (3, aufweist. Be-
trachten wir den neu hinzugekommenen Transistor 75 und tragen die Stréme
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1 -1
Ie(1+[370 le(l BO )

:|1 :|2

Abb. 10.9: Stromaufteilung am Ausgangstransistor des
Wilson-Stromspiegels fiir ein ideales Ubersetzungsverhiltnis von Eins.

bei idealem Ubersetzungsverhiltnis von Eins in den Schaltplan in Abb. 10.9
ein. Wir sehen, dass das Verhéltnis der Strome

L L (1 ~ @ _Bo—1 (10.41)

f_l_le<1+5io> B+l

sein muss, damit das Ubersetzungsverhiltnis ideal zu Eins wird. Wir formen
Gl (10.41) wieder geeignet um:

1
h_ G-l _(Gh-DGheD A=t 1ok
L B+l B+200+1  F+200+1 144 -5 '
I, 1
T 10.43
Il 1«}»% ( )

Diese Niherung entspricht der Naherung nach Gl. (10.19) fiir das Uber-
setzungsverhéltnis des einfachen Stromschalters. Man kann also sagen,
dass der Wilson-Stromspiegel deshalb eine gute [Gy-Immunitét besitzt, weil
das nichtideale Ubersetzungsverhiltnis des darin enthaltenen einfachen
Stromspiegels niherungsweise die Strome liefert, die der Ausgangstransistor
Ty fiir ein ideales Ubersetzungsverhéltnis benétigt.

Abschlieend wollen wir noch den Ausgangswiderstand des Wilson-
Stromspiegels ermitteln. Dafiir zeichnen wir das Kleinsignal-Ersatzschaltbild
in Abb. 10.10 und ersetzen die Transistordiode T; direkt durch den Leitwert
gm1 (vgl. KGS mit R und rp = 0).

Mit der in Abb. 10.10 (unten rechts) gezeigten Nédherung und etwas
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la ®
O
le Y . .
nur Gleichstromeinspeisung
9Im3Upes durch diesen Zweig
903 Obe3 l Upes
Ua
) Im2YUpez '
gml@ Ubezl Ope2 Q 902
Y
-
‘ ‘ Umzeichnen
identisch
X )
la
Im3Upes
9oz = Kurzschluf3

Im1>> Ope2

Im1>> Gpes

9pe3
=—9 U
X7 gop+ Qpeg M2 be2

-1y
Obe3

UbeS =

Abb. 10.10: Oben: Kleinsignal-Ersatz-Schaltbild des Wilson-Stromspiegels.
Unten links: Leichter zu {iberschauende identische Darstellung der oben
dargestellten Ersatzschaltung. Unten rechts: Durch Naherung vereinfachte
Ersatzschaltung fiir den unteren Schaltungsteil.
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Rechnung ergibt sich fiir die Naherung: g1 & gms & Vigme; v; = =

I.
I, gos
T U 1+ 5o (

Fiir einen 1:1 Wilson-Stromspiegel geht der Ausgangsleitwert iiber in

gos  (B>1) gos
90 @
2

= SE 10.45)
5 (
1+

Damit ist der Ausgangswiderstand des 1:1 Wilson-Stromspiegels um den
Faktor % hoher als der eines einfachen Stromspiegels.

Nachteilig bei dem Wilson-Stromspiegel ist, dass das minimal mogli-
che Kollektorpotential von T3 auf Ucp sats + Uper begrenzt ist. Dies ist ein
grofler Nachteil bei Schaltungen mit geringer Versorgungsspannung oder bei
Schaltungen, in denen das Kollektorpotential moglichst den gesamten Be-
triebsspannungsbereich (,rail-to-rail“) annehmen kénnen soll (z.B. beziiglich
des ,,common-mode range“) bei Operationsverstirkern.

Hier bietet sich die Variante mit Emitterfolger aus Abb. 10.11 an, bei
der ein Emitterfolger (73) die Basisstrome des Stromspiegelpaares T}, T lie-
fert. Der Basisstrom des Emitterfolgers ist dabei um seine Stromverstirkung

geringer als die Summe der Basisstrome von 77 und 75. Damit gehen die
Basisstrome von T; und speziell bei grofem Ubersetzungsverhaltnis von T,
um den Faktor f, geringer in das Ubersetzungsverhéltnis ein. Dies fiihrt
zu einer weitgehenden Unempfindlichkeit des Ubersetzungsverhiltnisses von
der toleranz- und temperaturbehafteten Stromverstéarkung.

Abbildung 10.11 verdeutlicht die Zusammenhénge anhand der einge-
zeichneten Strome.

Zur Ubung empfiehlt sich die Berechnung von Ubersetzungsverhéltnis und
Ausgangsleitwert.

10.2 Stromgquellen mit Feldeffekttransistoren

Fiir Stromquellen mit Feldeffekttransistoren lassen sich die zuvor hergelei-
teten Gesetzméfigkeiten direkt {ibertragen. Dies wird unmittelbar deutlich,
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L (1+VI) €1 27— 'Cc2
Bo Bo = Viles

Bo

Abb. 10.11: Stromquelle mit Emitterfolger zur Verringerung des Einflusses
der endlichen Stromverstidrkungen von 77 und 75.

o 4 Abschnirbereich

Ups

Abb. 10.12: Betrieb der Feldeffekttransistoren im Abschniirbereich fiir die
Realisierung von Stromquellen mit hohem Innenwiderstand.

bedenkt man die Ahnlichkeiten der Kennlinienfelder von Bipolar- und Feld-
effekttransistor hinsichtlich der, fiir die Realisierung einer Stromquelle er-
forderlichen Verlaufe. Um den horizontalen Verlauf der Ip(Upg)-Kennlinien
auszunutzen, muss der FET im Abschniirbereich betrieben werden.

Als Beispiel betrachten wir den einfachen Stromspiegel mit selbstsperrenden
n-Kanal-MOS-FETs. Im Abschniirbereich Upg > Ugg—Up gilt fiir die beiden
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Abb. 10.13: Einfacher Stromspiegel mit selbstsperrendem
n-Kanal-MOS-FETs.

Transistoren
K 9
[Dl ~ 7(Ug51 — Up) (10.46)
K U
Ipy ~ 5 (Uasy = Up)* (14 —5) . (10.47)
\q,i/
Vaz

Wie schon fiir den Bipolar-Transistor wird fiir 77 der Early-Effekt wegen
des geringen Upg weggelassen. Die Threshold-Spannung U, wird fiir 7} und
T, gleich angenommen. Aufgrund der im statischen Fall vernachléassigbaren
Gate-Strome gilt Ip; = I; und Ipy = I5. Wegen Ugg1 = Uggse erhilt man
durch Division von GI. (10.47) und Gl. (10.46) das Ubersetzungsverhiltnis

I I K. K. by L
2o fry 2 _ beln (10.48)
[1 [Dl Kl Ups<Ua K1 bng

Wegen K = anﬁ% ist das Ubersetzungsverhiltnis des n-Kanal-

Stromspiegels ohne Gegenkopplung in erster Ndherung nur vom Groflen-
verhéltnis der MOS-FETs abhéngig. Das ist das gleiche Ergebnis wie bei dem
Bipolar-Transistor-Stromspiegel. Ein Unterschied zum Bipolar-Stromspiegel
ergibt sich aus der minimalen Spannung iiber dem Stromquellen-Transistor
T,. Fiir den Bipolar-Transistor betrdgt sie nahezu transistor- und sogar
technologieunabhéngig Ucgmin ~ Ucpsa ~ 100mV. Fir den FET wird
die Grenze durch den Beginn des Abschniirbereichs: Ups > Ugs — U,
markiert. Aus Gl. (10.47) ergibt sich daher die minimale Spannung iiber
dem Stromquellentransistor (Early-Effekt kann vernachlissigt werden) mit

2]D2 2]2
Ubsmin = =4/ 10.49
bsnin % || 52 = (10.49)

UDSmm = UGS - Up zu
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C C

C

B B
a B
FaX

E E

E
npn — Darlington Transistor Schaltzeichen

mit / ohne Vorwiderstand Ry

Abb. 10.14: npn-Darlington-Transistor-Schaltungen. Variante ohne (links)
und mit (Mitte) Vorwiderstand Ry. Rechts: Schaltzeichen des
npn-Darlington-Transistors.

Sie héngt also von der Grofle von 7, ab. Fiir iibliche Werte in analogen
Schaltungen liegt Ugg — U, bei ca. 1V und ist damit in diesem Beispiel um
einen Faktor 10 grofler, als beim Bipolar-Transistor.

10.3 Darlington-Schaltungen

Als Darlington-Schaltung wird die Zusammenschaltung von zwei (sehr selten
auch drei) Transistoren bezeichnet, die einen neuen Transistor (Darlington-
Transistor) mit speziellen Eigenschaften bildet. Die wichtigste Eigenschaft
ist die neue, drastisch hohere Stromverstarkung, die aus dem Produkt
der beiden Einzel-Stromverstarkungen besteht. Durch die hohe Strom-
verstarkung steigt auch der Eingangsleitwert des Darlington-Transistors.
Eine andere Eigenschaft wird bei sog. Komplementér-Darlington-
Schaltungen ausgenutzt, bei denen je ein npn- und ein pnp- Transistor
kombiniert werden. Hierdurch lédsst sich z.B. ein pnp-Darlington-Transistor
mit einer deutlich hoheren Stromverstirkung als bei einem einzelnen
pnp-Transistor realisieren. Darlington-Transistoren werden sowohl in inte-
grierten Schaltungen als auch als diskrete Einzelbauelemente verwendet.
Zuerst wollen wir uns eine mogliche Darlington-Schaltung fiir einen npn-
Darlington-Transistor in Abb. 10.14 anschauen. Die Schaltung fiir den
pnp-Darlington-Transistor sieht entsprechend aus.

Wir untersuchen zunéchst das Groflisignalverhalten am Beispiel des



Kapitel 10: Schaltungsstrukturen mit bestimmten Eigenschaften und
Funktionen (fiir integrierte Analogschaltungen) 243

Abb. 10.15: Spannungen und Stréme zur Berechnung der Darlington
Schaltung.

npn-Darlington-Transistors mit Vorwiderstand in Abb. 10.15. Die Variante
ohne Vorwiderstand ergibt sich fiir R, — o0. Offensichtlich besteht die
Basis-Emitter-Strecke des Darlington-Transistors aus den beiden in Reihe
geschalteten Basis-Emitterstrecken der Einzeltransistoren T, T5. Uber die
Spannung an den Basis-Emitterstrecken léasst sich der Betriebsbereich des
Darlington-Transistors in drei Bereiche unterteilen. Zur Unterscheidung sind
die Groflen der Einzeltransistoren mit dem Index 1 oder 2 gekennzeichnet,
wéahrend die Groflen des Darlington Transistors ohne Index sind.

Bereich 1: Ugp < UBElf + UBEQf & oy < Ioy IRy < UBE2f In
diesem Bereich fithrt 75 nur einen vernachlédssigbaren Strom, da Ugg nicht
ausreicht um auch fiir Uggs einen Anteil zu liefern, der grofi genug ist fiir
einen signifikanten Beitrag von Ico an Io. Die Flussspannungen im Knick
der Io(Ugg) Kennlinie sind mit einem ,f* indiziert. Es gilt im einzelnen
Uprf~0,7...0,8V.. Da in Bereich 1 nur 7} Strom fiihrt, gilt

I U
= = o ([Cl < BEzf) ~ Bor (10.50)
Ip Bereich 1 Rx
und
Upe = Upp1 + Ic1Rx . (10.51)

Bereich 2, 3: Upga > UBEQf < IRy > UBEQf ~ 0, ... O,SV
In diesem Bereich leiten beide Transistoren. In Bereich 2 gilt
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log (Bo) A |
C
-+ BO = Bol I
Bo1Bo2 -----__--_____/_

(2.8.10000) | L
Box
(2.B.200) |

Ixi  Bozlx lck log (I¢)

}

Beginn Hochstrombereich

Abb. 10.16: Abhéngigkeit der Stromverstirkung des Darlington Transistors
von seinem Kollektorstrom. Beispielwerte sind (3y; = 200, [y = 50.

Upr2 = Upgay = const. Daher ist auch der Strom durch Rx n#herungsweise

konstant
Uppay

Rx

Der Basisstrom von 75 iibernimmt den wesentlichen Anteil von I, wenn

Ixy = (10.52)

Iy steigt. Fiir den Kollektorstrom lésst sich mit Ix; direkt schreiben:

Ixy = Borlpi + Boa(lcr + Ipy —Ixy) (10.53)
(1+Bo1)1B1
Ie = (Bor + Bo2(1 + Bor)) Ip1 — Bo2Ixy (10.54)
1 I
1= (Bor + Boz(1+ Bor)) =+ — Boa =L (10.55)
Ie Ie
1 1
_C — ) = BO]. + /602( I+ 601) (1056)
Ip 1+ 502%

ﬁmé{—cf fir Boolxy > Ic Bereich 2

Bo = (10.57)

Bo1Boz  fiir Boolxy < Ic Bereich 3.

Die Stromverstarkung des Darlington-Transistors &ndert sich also in
Abhéngigkeit des Arbeitspunktes. Die Verlaufe in den drei Bereichen sind in
Abb. 10.16 grafisch dargestellt. Ohne den Vorwiderstand wiirde in Bereich 1
kein Kollektorstrom flieBen. Erst nach Ugp > 2Upgs wiirde ein merklicher
Kollektorstromfluss einsetzen.
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Abb. 10.17: Varianten der Darlington Schaltung. Links: mit
Stromeinspeisung iiber Stromquelle oder Widerstand. Rechts: mit
getrennten Kollektoranschliissen fiir unterschiedliche Potentiale.

Weitere Besonderheiten des Darlington-Transistors sind die héhere Rest-
spannung Ucgr = Uckisat + Upgp2y = 0,8...1V und die doppelt so grofie
Temperaturabhéngigkeit der Basis-Emitter Strecke aufgrund der beiden in
Reihe geschalteten Basis-Emitter Dioden. In manchen Anwendungen kann
auch der durch 75 {iber [y, verstiarkte Reststrom von 77 storen.

Neben der in Abb. 10.14 gezeigten Ausfithrung des Darlington-Transistors,
konnen auch schaltungstechnische Modifikationen eingesetzt werden. In
Abbildung 10.17 links wird Ugg; durch einen ,von auflen“ eingepriagten
Strom eingestellt, wodurch die Steilheit erhéht wird. Wiirde auch der
Emitter von T, mit einem Strom im Arbeitspunkt versorgt, dann wére die
Darlington-Schaltung identisch mit zwei kaskadierten Emitterfolgern. Die
rechte Variante trennt die beiden Kollektoranschliisse, so dass diese, falls
vorteilhaft, auf verschiedene Potentiale gelegt werden kénnen.

10.4 Quasistatische Eigenschaften des Darlington-
Transistors
Fiir eine einfache Analyse und Berechnung von Schaltungen ist es wiinschens-

wert die Darlington-Schaltung wie einen einzelnen Transistor behandeln zu
konnen. Aus den Parametern der Bauelemente der Darlington Schaltung las-
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sen sich die dafiir erforderlichen Kenngréfien (g, 7ve, 3, 7ce) berechnen. Da-
mit die ermittelten Parameter in sich konsistent sind, empfiehlt sich eine
systematische Berechnung mit Hilfe von Matrizen. Aufgrund der giinstigen
Darstellung als Kettenschaltung von Zweitoren, wie in Abb. 10.18 gezeigt,
erfolgt die Berechnung durch Kettenparameter.

K
Iy Ky K2 | |1,
CO» * . >0 C
Uli i U,
+e ke
B O ® O E
KRX
cos T Y .l 30c
Im1YBe1 Im2Yee2 o
U r r U
! Uge1 < o1 Uge2 02 2
B O— . — OE
“Ther \rbeZ(HRx
Uge = Uy U,

Abb. 10.18: Beschreibung des Darlington-Transistors durch Kettenmatrizen.

Es gilt mit

Ui = KnUs + K2l

[1 - K21U2 + KQQIQ (1058)
Ky K

Kj=| " " (10.59)
K21 KQQ

allgemein fiir ein Transistorzweitor mit dem in Abb. 10.18 dargestellten Er-
satzschaltbild am Beispiel von [K,]:

B 1
1+ gmarpen

T02

L 1

T02

K, (10.60)

1 + Gm2Tbe2 + Zbe2 T'be2 ]
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Bei Bedarf kann rp.0 — 7"2,62 = Tpe||R: ersetzt werden, um den parallel ge-
schalteten Vorwiderstand R, zu beriicksichtigen. Im Sinne einer iibersicht-
lichen Schreibweise wird im Folgenden immer 7 als Platzhalter fiir ry.|| R,
verwendet, aufler es wird ausdriicklich eine explizite Darstellung in R, ange-
geben. Zur Vereinfachung der Rechnung wird der Ausgangsleitwert ro; von
T zunéchst vernachléssigt. Es ergibt sich fiir den Darlington-Transistor eine
resultierende Kettenmatrix.

[K] = [51] [KQ]

1 (L+ Bo1)(1+ Boz + 2)  rpea(l + Bor) + Toer
(14 Bor) (1 + Boz) L 1

T02

(10.61)
(mit Bo1/2 = Gm1/27be1/2)-

Daraus ergeben sich die Kenngréfien des Darlington-Transistors mit den
Klemmspannungen und -strémen nach Abb. 10.19:

c

[

a
o

2

-
Ll

B E B O O E
Uge

Abb. 10.19: Klemmspannungen und -stréme bei Verwendung der
Darlington-Schaltung in [K] als ein Transistor-Dreipol.

Die Stromverstéarkung fiir den Fall R, — oo:

—(lL—1T 1
/60 ey % — ]_2 _ 1
41 Us=0 1 Us=0
1
Bo = e L=~ fo1foz  fir for > 1, B2 >1 . (10.62)
22
Fiir den Fall mit Vorwiderstand muss (3po ersetzt werden durch

R R,

Brr——"—  (10.63)

/ ! xT
502 = Gm2Tpen = 9m27“be2HRx = 0Om2Tbe2 5 —
T'be2 + R:p T'pe2 + Rx
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und es ergibt sich

R,
=(1+ 14 Boo—— 10.64
Bo = (1 + Bo1) ( 502”62 n Rx) ( )
Fiir die Steilheit ergibt sich

I — I, I, 1
i = N — = —— 10.65
Im =0 = Uy Ui K (1065)

——

Uk

Nach Einsetzen von K5 aus Gl. (10.61) und etwas Rechnen mit der Ndherung
Bo1 > 1 ergibt sich

1 + Im2Tbe2 ~ gm2
1 + Gm1Tbe2 2 '

(10.66)

Im = Im1

Fiir die zweite Naherung in Gl. (10.66) wurde Gebrauch gemacht von

o ICl RzzrbeQ ICQ o gm2
UT ﬁOZUT /602

Gl (10.66) zeigt, dass die Steilheit des Darlington-Transistors nur halb so
grof ist, wie die Steilheit das Ausgangstransistors 75!

Der Ausgangswiderstand rq ist, solange der Ausgangswiderstand rq; von T}

hinreichend grof ist, immer gleich dem Ausgangswiderstand rgy des Transis-
tors T, am Ausgang des Darlington-Transistors.

Ky
Ky -1

(10.68)
Wie die Berechnung =zeigt, gilt dies unabhéngig davon, ob der

_U

_ _ — Ko
I,

K21

_U
-=

To = T02 To = Tp2.

Ip=0 1,=0 Upgp=0 Ua—U;1=0

Darlington-Transistor am Eingang offen oder kurzgeschlossen (Strom-
/Spannungsansteuerung) betrieben wird.

Wir wollen untersuchen, welche Auswirkung ein nicht vernachléssigbarer
Ausgangswiderstand von T} besitzt:

Die Kettenmatrix fiir den Darlington-Transistor in Gl. (10.61) wurde unter
der Annahme eines unendlich groflen Ausgangswiderstandes ry; hergeleitet.
Um sie nicht erneut fiir ein endliches ry; berechnen zu miissen, wenden wir
eine in der Praxis sehr hilfreiche Methode an:
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Bei kurzgeschlossenem Eingangstor (U; = 0) liegt 7 parallel zur
Ausgangsstromquelle, genau dort, wo auch rg; liegt. Der Ausgangswider-
stand des Darlington-Transistors kann also fiir U; = 0 ermittelt werden,
indem

Thel — Tbet||T01 (10.69)

substituiert wird.

Aber auch fiir den in der Praxis bedeutenden Fall der Stromansteue-
rung (/; = 0) laBt sich diese Substitution anwenden, indem zusétzlich zum
kurzgeschlossenen Eingang mit der Modifikation nach Gl. (10.69) auch noch

gesetzt wird. Dies entspricht dem Fall I; = 0, bei dem Uggy = 0 und daher
auch Iy = ¢,1Upgr = 0 ist. Wobei ausgenutzt wird, dass die Bedingung
Ic1 = 0 gleichermaflen fiir g,,; = 0 als auch fiir Ugg; = 0 erfiillt ist.

Mit Hilfe der hier gezeigten Methode lassen sich héaufig bereits ermit-
telte FErgebnisse an eine Schaltungsmodifikation anpassen, ohne den
gesamten Rechengang erneut durchfithren zu miissen.
Es ergibt sich damit fiir den Ausgangswiderstand des Darlington-Transistors
bei Stromansteuerung unter Beriicksichtigung von rg;:

U2 K12
r01 T 21U1=0, gm1=0 1 gn1=0
Thel =701 Thel 701
The2 + T01 The2 + T01
T T B+ 23 T TOQﬁ To2 + To1 + 7 (10.72)
ror 02 T ytor 1 02702 + 701 + Tbe2
1 1
= 702 1 Bo2r02 T'02 1 Bo2ro2 (1073)
_Bo2ro2 + Poaroz
701+ Tbe2 T01>Theo T01

Gl. (10.73) kann noch weiter vereinfacht werden, indem ausgenutzt wird, dass
der Ausgangsleitwert eines Transistors proportional dem Kollektorstrom I
im Arbeitspunkt ist. Fiir rgo bedeutet das

UBE2Q U,
Icog =Igp e U1 (1 + %) mit U, = Early-Spannung ~ (10.74)
A
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oI I U o 1
c2Q _ 12 (1+ CEZQ) o2 _ 1 (10.75)
OUc k20 Ua Ua Ua 02
~1
Mit BN2 ~ ﬁOQ gllt
Icog = Boalcig (10.76)
und damit U U
4 4o (10.77)

To2 = = ~ o
Icog  Borlcor  Poz

Diese Naherung gilt, falls 77 und 75 die gleiche Early-Spannung U4 haben.

Gl. (10.77) gibt an, dass aufgrund des, um die Stromverstérkung groferen
Arbeitspunkt-Stromes vom 75, dessen Ausgangswiderstand um den Faktor
der (Kleinsignal-)Stromverstirkung geringer ist. Einsetzen von (10.77)
in (10.73) ergibt eine gute Nidherung fiir den Ausgangswiderstand des
Darlington-Transistors bei Stromansteuerung und nicht vernachléassigharem
Ausgangswiderstand von T}

ro| A~ 2 (10.78)
o1
Als letzte Kenngrofle des Darlington-Transistors kann noch der Eingangs-

widerstand

Upg _ U =Up _ U —Ui L, _ [y
Iy -, - I Im
aus den bereits in (10.62) und (10.66) angegebenen Beziehungen berechnet

werden. Es ergibt sich

The =

(10.79)

_ 2601502 '

gm2

(10.80)

Tbe

Zur Ubersicht sind im Folgenden die Niherungen fiir die Kenngrofen eines
Darlington-Transistors zusammengefasst:

~ 2001502 _ 9m2
The =~ 9m ~
gm2 2
T'ce2
Bo = Bo102 Tee R . (10.81)

2
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10.5 Der komplementéire Darlington-Transistor

In Gegentaktstufen werden zwei komplementéire Transistoren benétigt um
die Ubertragungssymmetrie beziiglich des Arbeitspunktes zu gewiihrleisten.
Aufgrund des Herstellungsverfahrens besitzen in der gleichen Technologie
hergestellte (laterale) pnp-Transistoren eine deutlich geringere Strom-
verstarkung und maximale Stromdichte. Aus dem gleichen Grund sind
speziell hergestellte diskrete pnp-Leistungstransistoren in der Regel teurer
als vergleichbare npn-Typen.

Als Losung bietet sich hier die komplementédre Darlington-Schaltung an.
Die Berechnung erfolgt entsprechend der am Beispiel des npn-Darlington-
Transistor gezeigten Vorgehensweise. Die Besonderheiten des pnp-Komple-
mentér-Transistors sind, dass

E E
Ry B
T a T,
B
I:QX
C C
pnp — Darlington pnp — komplementér -
Transistor Darlington Transistor

Abb. 10.20: Schaltungen fiir pnp-Darlington-Transistoren. Links: Aufbau
mit pnp-Transistoren. Rechts: Variante mit npn-Ausgangstransistor.

1. er eine Flussspannung von nur 1-Upggy = 0,7...0,8V hat,

2. Ty am Eingang die Polaritét festlegt und iiber seinen Kollektorstrom
den Kollektorstrom des npn-(Leistungs)-Transistor T steuert,

3. der Kollektorstrom von 75 im Wesentlichen den Emitterstrom des Kom-

plementér-Darlington-Transistors bildet,
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4. der pnp-Komplementér-Darlington-Transistor bei dlteren/einfacheren

. ~ . /BOTQ,npn ~ 100...200 ~_
Technologien (Gopnp =~ 2. ..50) eine um ca. Bore N a0 R 2...100

mal gréflere Stromverstirkung besitzt.

10.6 Differenzverstirker (Stromschalter)

Der Differenzverstéarker ist die wichtigste Grundschaltung in integrierten
Schaltungen. Insbesondere bei der Verwendung von Bipolar-Transistoren
lassen sich mit Hilfe des Differenzverstiarkers Schaltungen mit weitaus
besseren Leistungsmerkmalen bauen, als es mit den bisher behandelten
Verstéarkergrundschaltungen moglich ist. Differenzverstarker werden eben-
falls in reiner MOS-Technologie eingesetzt, um durch die Vorteile, die dieses
Schaltungsprinzip bietet, Schaltungen in MOS-Technologie leistungsfahiger
zu machen. Dies gilt insbesondere, wenn mit MOS-Schaltungen hohe
Geschwindigkeiten erzielt werden sollen. Fiir spezielle Anwendungen, die
hohe Eingangswiderstinde fordern, werden ein MOS-Transistor und ein
Bipolar-Transistor als Darlington-Transistor geschaltet, der die Vorteile der
hohen Steilheit des Bipolar-Transistors mit dem hohen Eingangswiderstand
des MOS-Transistors kombiniert.

Im Folgenden beschrénken wir uns wegen der weitaus hoheren Verbreitung
auf den Differenzverstiarker mit Bipolar-Transistoren. Sémtliche Ergebnisse
lassen sich aber leicht auf Differenzverstarker mit MOS-Transistoren iibert-
ragen. Wird der Differenzverstiarker iibersteuert, arbeitet er als Schalter
und man spricht von einem Stromschalter. Er ist die Grundschaltung aller
schnellen Digitalschaltungen und wird ausfiihrlich in der Vertiefungsvorle-

sung Elektronik IIT behandelt.

Der Differenzverstarker besteht aus einem Transistorpaar (,Emitter
coupled pair®), das mit einem Konstantstrom I; in die miteinander ver-
bundenen Emitter gespeist wird. An den beiden Kollektorwiderstdnden

%, wobei

entsteht hierdurch im Arbeitspunkt ein Spannungsabfall von
davon ausgegangen wird, dass T} und 75 sowie Rc; = Reo = Re identisch
sind und im Arbeitspunkt eine Eingangsdifferenzspannung U,y = 0 anliegt.
Diese Identitéit der Bauelemente und aller Parameter in beiden Hélften der

Schaltung nennt man Schaltungs-Symmetrie. Der Differenzverstérker ist in
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\\
Bezugspotential
("beliebig")

Uee

Abb. 10.21: Differenzverstérker.
diesem Fall eine symmetrische Schaltung?®?.
Im Rahmen dieser Vorlesung gehen wir davon aus, dass bei Kleinsi-

gnalaussteuerung des Differenzverstirkers nidherungsweise die Symmetrie
erhalten bleibt. Liegt der Arbeitspunkt bei U,y = 0 und liegt Symmetrie in

den Bauelementen vor, ist der Differenzverstédrker immer eine symmetrische

Schaltung.

Die Bedeutung der Symmetrie ist weitreichend: Auf ihr baut sowohl
die gesamte vereinfachte Schaltungsanalyse mit Hilfe von Gleich- und Ge-
gentaktzerlegung auf, als auch die Optimierung von Schaltungen hinsichtlich
Betriebsspannungsunterdriickung- (PSRR) und Gleichtaktunterdriickung
(CMRR). Letztendlich ist die Symmetrie auch mafigebend fiir die Leis-
tungsfihigkeit und Stabilitéit einer Schaltung (Gegenstand-Elektronik IIT).
Eine weitere Besonderheit symmetrischer Schaltungen liegt in ihrer unge-
raden Ubertragungskennlinie, deren Eigenschaft fiir den Differenzverstirker
formuliert lautet:

Usa(—Ueq) = —Usa(Ueq) - (10.82)

42In der Umgangssprache wird auch dann von einem Differenzverstirker gesprochen,
wenn keine Symmetrie (z.B. wegen Offsets) vorliegt. In diesen Féllen sollen meist durch
diese Bezeichnung die grundlegenden Eigenschaften dieser Schaltung ausgedriickt werden.
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Diese Eigenschaft gilt auch fiir den GroBsignalbetrieb und sogar bei Uber-
steuerung. Die GroBsignal-Ubertragungsfunktion %‘: lasst sich mit Hilfe der

Kollektorstrome
. UBEg1
ic1 ~ Ige Ur (80.a)
UBE2
oy = Ige Ur (80b)
ic1 +ice = Io (80.c)

berechnen. Es folgt aus Gl. (80.a-80.c) mit der Differenz-Eingangsspannung

Uea = Upp1 — Upp1 (10.83)
@ _ eUBElU*TUBEZ _ e[(Jde (1084)
o2
Ued Ued
= ic1 = igg € U1 = (Iy —ic1)e Ut (10.85)
7U€
= ic1 = (1+¢0r )1, (10.86)
“Uea
Ip(1 Ur ) — [,
ica = o —ic1 = ol Fe ,TUl 0 (10.87)
l1+er
—Ued
. e Ur
1c2 = ——Uedlo . (1088)
l14+e Ur
Die Differenz-Ausgangsspannung
Uad - Ua2 - Ual - (iCQ - iCl)RC (1089)

lasst sich durch die Kollektorstrome in Gl. (10.86) und Gl. (10.88) ausdriicken

e_UU;d -1
Uad = RC[OT’ (1090)
eUr +1
die sich mit der Identitét
e’ —1 x
— tanh () 10.91
| tan 5 (10.91)
und tanh(—xz) = — tanh(x) iiberfithren ldsst in

Ued
= —R~1 h ) 10.92
Uad RC otan <2UT) ( 0.9 )
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1o

Abb. 10.22: Oben: Verlauf der tanh-Funktion. Unten: Verlauf der
cosh-Funktion und der Ableitung der tanh-Funktion.

Da der tanh eine ungerade Funktion ist (vgl. Abb. 10.22), ist auch die Gro$-
signaliibertragungsfunktion des Differenzverstarkers eine ungerade Funktion.
Die Steigung der tanh Funktion

1
4 b ( Ued) = (10.93)
AUeq 2Ur 2U; cosh? <h)

20U

besitzt nach Abb. 10.22 im Nulldurchgang (= Arbeitspunkt) ihr Maximum
von ﬁ Daher besitzt der Differenzverstirker im symmetrischen Arbeits-
punkt U.; = 0 die maximale Verstiarkung von

~ dUsa  Uaa  —Rcly
B dUed B Ued B 2UVT '

Vi (10.94)
Auf dieses Ergebnis kommt man auch unmittelbar mit Hilfe der spéter
behandelten Gleich-Gegentakt-Zerlegung. Fiir eine Analyse groflerer Schal-
tungen ist die tanh Funktion in Gl. (10.92) zu unhandlich und eine ho-
he Genauigkeit nicht erforderlich. Wir betrachten daher einige Charakte-
ristika der GroBsignal-Ubertragungsfunktion und fithren die Definition der
Knickspannung nach Abb. 10.23

U = 2Ur . (10.95)
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Abb. 10.23: Definition der Knickspannung U anhand des Schnittpunktes
der beiden Tangenten fiir U,y = 0 und Uy — 0.

ein. Diese Definition erscheint hier wenig bedeutsam, ist aber sinnvoll zur An-
kniipfung an die weiterfithrende Schaltungstheorie der Transadmittanzstufe
(Elektronik III), bei der dem Differenzverstéirker wie in Abb. 10.24 zur Linea-
risierung Gegenkopplungswiderstéinde Rp in Reihe zum Emitter geschalten
werden (,, Emitterdegeneration®). In diesem Fall wird

Der Vorteil der Einfithrung der Knickspannung ist, dass die Steigung der

Abb. 10.24: Linearisierter Differenzverstarker.

GroBsignal-Ubertragungsfunktion mit und ohne Gegenkopplung im Arbeits-
punkt U,y = 0 lautet

_dUsa  Uia  —Rcly
B dUed B Ued B UK .

Vid (10.97)

Fiir Uy ist die entsprechende Definition nach Gl. (10.95) bzw. Gl. (10.96) zu
wihlen. Wir konstruieren mit Gl. (10.97) die Tangente und Asymptoten der
GroBsignal-UF nach (10.92):
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1. Eine Gerade mit der Steigung der Kleinsignalverstirkung nach GI.
(10.97) durch den Nullpunkt nihert die Grosignal-Ubertragungsfunk-
tion im Bereich um den Nulldurchgang an.

2. Asymptoten bei =Rc1y ndhern den Verlauf fiir U,y > Uy an.

.. Ued
3. Fir i

nach 2) iiber.

= 1 geht die Kleinsignalgerade nach 1) in die Asymptoten

4. Der Fehler zwischen der N#éherung mit Geradenabschnitten und der

exakten Funktion nach (10.92) ist bei ((J]—jj = 1 maximal und betrigt
(vgl. Abb. 10.23)
AU = Roly — Rolytanh 1~ RoI(1 — 0, 76) (10.98)
Rl
AU =~ Z 0. (10.99)

Mit Hilfe von Gl. (10.99) kann auch der Linearitdtsfehler des nicht gegenge-
koppelten Differenzverstérkers bei einer Eingangsspannung |U.q| = Uk ange-
geben werden:
udYed Uoy=Ug udY K CLo0VK
(10.100)

Das Ergebnis lé3t sich auch wie folgt interpretieren:

Bei einer Eingangsamplitude |Uq| = Ux = 2Ur ist die Ausgangsspannung
des nicht gegengekoppelten Differenzverstirkers bei ca. 75 % der Vollaus-
steuerung (bzw. zu 75% umgeschaltet bei digitalen Schaltungen). Bei
\Uea| = 2Ug = 4Ur ist der Differenzverstirker zu ca. 96 % vollausgesteuert
d.h. er ist nahezu voll umgeschaltet. Dies ergibt sich unmittelbar aus GI.
(10.92).

Arbeitspunkteinstellung am Differenzverstiarker-Eingang

Bereits bei der Herleitung der Verstiarkung wurde in Gl. (10.92) die Differenz-
Eingangsspannung also die Differenz der beiden Basis-Emitterspannungen
als die Eingangsgrofie verwendet. Dies ist sinnvoll, da die Steuerung des Aus-
gangsstroms ausschliefllich durch die Spannung iiber beide Basis-Emitter-
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strecken erfolgt®?, solange wir voraussetzen, dass die Stromquelle ideal ist.
Da also nur die Differenzspannung U4 zur Ausgangsspannung U,, beitragt,
besitzt die Schaltung einen Freiheitsgrad in der Wahl einphasiger (,,single
ended“) Eingangsspannungen U,; und U,y vgl. Abb. 10.21. Genauer gesagt,
ist der Anteil U, (cm = common mode) wegen

(Uel + Uecm) - (Ue2 + Uecm) = Uel - UeQ = Ued (10101)

frei wahlbar, da er ohne Einfluss auf die Differenz-Eingangsspannung ist.
Zu beachten bei der Wahl sind jedoch die, durch Séttigung und Durchbruch
gegebenen Grenzen.

Gl. (10.101) gilt sowohl fiir Gleich- als auch fiir Wechselspannung. Meist
besteht der, fiir beide Eingénge gleiche Anteil U, aus einer Gleichspan-
nungskomponente U, :&2, die den Arbeitspunkt einstellt und einer iiberlagerten
Wechselstrom-Komponente U, die in der Regel ein, {iber die Arbeitspunkt-

Einstellung eingekoppeltes Storsignal ist:
Ueer (1) = Uggy + uf (1) . (10.102)

Dabei wird der obere Index® im folgenden immer fiir Signalkomponenten
verwendet, die an beiden Eingéngen (identisch) gleich sind.

Wir betrachten im Folgenden nur die Wechselspannungsanteile und verwen-
den dafiir die Phasorenschreibweise.

Gleichtakt-Gegentakt-Zerlegung

Wir nehmen zwei beliebige Phasoren der Eingangsspannungen U_, und U,
an, fiir die ein Beispiel in Abb. 10.25 dargestellt ist. Anhand von grafischen
Uberlegungen ist einfach zu sehen, dass es zu jedem beliebigen Eingangs-
spannungspaar U,,,U,, ein Phasor

1 1
Q; = §(Qe1 - QeQ) = éged (10.103)

43 Aquivalent dazu kionnte man auch ein Steuerung iiber die Basis-Strome formulieren.
Da jedoch jeder Basisstrom eineindeutig in eine zugehorige Basis-Emitterspannung umge-
rechnet werden kann, geniigt der Betrachtung einer Aussteuerart. Natiirlich sind, speziell
bei dynamischem Betrieb, die Unterschiede zwischen innerer und &uflerer Basis zu beach-
ten.
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Abb. 10.25: Beispiel fiir die Lage der Phasoren der einphasigen
Eingangsspannungen U_,, U, und deren Zerlegung in Gleich- und
Gegentakt-Komponenten U, U .

gibt, fiir den mit dem Phasor

1
Ul = §(Q61 +U,s) (10.104)
gilt:
Qel = Q: + Qe_ ) (102&)
Uo,=US-U, . (102b)

Da U sowohl in U, als auch in U,, gleich enthalten ist, wird UJ als
Gleichtaktkomponente bezeichnet. Aufgrund des entgegengesetzten Vorzei-

chens von U_ in den beiden einphasigen Eingangsspannungen wird U, als
Gegentaktkomponente bezeichnet. Gl. (10.103) und (10.104) beschreiben
die Gleichtakt-Gegentakt-Zerlegung eines aus U, und U, bestehenden
differentiellen Eingangssignals. Ist eine der beiden Spannungen identisch
Null spricht man von einer einphasigen (,single-ended*) Ansteuerung. Im
folgenden Beispiel sind einige Moglichkeiten der Ansteuerung gezeigt.
Beispiel: Varianten zur Ansteuerung eines Differenzverstéarkers.

(@ Ve (b) Ye © Ve

ten) (D
en (D RO ol (D

of D -

lo
_/ #
| |
0 USZ 0

Fithren Sie zur Ubung eine Gleichtakt-Gegentakt-Zerlegung fiir das
Eingangssignal des Differenzverstéarkers.
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Berechnung des Differenzverstiarkers mit Hilfe der Gleichtakt-Gegen-

taktzerlegung

Der Differenzverstirker in Abb. 10.26 befinde sich durch FEinstellung
eines geeigneten U ;b innerhalb des zuléssigen Betriebsbereichs. Es wird eine
reale Stromquelle zur Erzeugung des Betriebsstroms [, verwendet. Dafiir
eignen sich z.B. die zuvor behandelten Stromspiegel. Die Ausgansimpedanz

Abb. 10.26: Differenzverstirker mit Arbeitspunkteinstellung und realer
Stromquelle. Der Strom in die Stromquelle besteht aus einem Gleichanteil
Iy und einem Wechselanteil [,,.

des Stromspiegels wird in der Ersatzschaltung durch Z, beriicksichtigt.
Es ergibt sich das Wechselstrom-Ersatzschaltbild in Abb. 10.27. Fiir
Kleinsignalbetrieb gilt der Uberlagerungssatz und wir kénnen die Schaltung

mit Gleich- und Gegentaktquellen getrennt betrachten.

Fiir Gegentakt gilt aufgrund der Symmetrie: I, = -1, = I, = 0.
Wegen I, = 0 liegt der Emitterknoten im Gegentaktfall auf Masse, da

1,Z,=0. Da sich der Emitterknoten im Gegentaktfall wie ein Masseknoten
verhélt, wird er als virtuelle Masse (,,virtual ground“) bezeichnet. Aus dem
kompletten Wechselstrom-Ersatzschaltbild fiir Kleinsignalbetrieb kann das
Gegentakt-FErsatzschaltbild gewonnen werden, indem virtuelle Masse und
Masse gleich behandelt werden. Aus dem gleichen Grund wiirde z.B. auch
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Abb. 10.27: Wechselstrom-Ersatzschaltbild des Differenzverstiarkers in
Abb. 10.26.

Abb. 10.28: Einphasige Ersatzschaltung fiir die Schaltung nach Abb 10.27
bei Betrachtung der Gegentakt-Quellen.

eine in Reihe zur Quelle U liegende Impedanz verschwinden.

In der Literatur werden verschiedene Definitionen des Gegentakt- (und
auch des Gleichtakt-Frsatzschaltbildes verwendet. Wir verwenden sowohl
fiir Gegentakt, als auch fiir Gleichtakt immer das nur eine Symmetriehélfte

beschreibende Ersatzschaltbild**. Dies ist sinnvoll, um bei der Beschreibung
von gekoppelten Leitungen Konsistenz in der Definition von Gleichtakt- und
Gegentakt-Wellenwiderstand zu erhalten (vgl. Elektronik III). Die anhand
des FEinzelleiter-Ersatzschaltbildes gewonnenen Gegentakt-Spannungen
miissen entsprechend der Definition nach Gl. (10.103) noch mit zwei
multipliziert werden, um die Differenzspannung (hier z.B. U, und U,,)
zu erhalten. Entsprechend ist auch der Arbeitspunkt-Strom durch einen

“Im  Sprachgebrauch wird dieses Ersatzschaltbild auch als , Ein(zel)leiter®-
Ersatzschaltbild fiir ein Teilsystem/eine Symmetriehélfte bezeichnet.
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Transistor %0

Anhand des Gegentakt-Ersatzschaltbildes in Abb. 10.28 sehen wir ohne Rech-
nung, dass der Differenzverstarker fiir Gegentakt eine Emittergrundschaltung
mit dem Arbeitspunkt-Strom 130 darstellt. Die Spannungsverstirkung der
Emittergrundschaltung ergibt sich wie bereits in Kap. 5 hergeleitet zu

U, Io
v-=Y%e _yo_ g = Top 10.105
. Qe_ d g C1 2UT C1 ( )

und entspricht damit dem, durch Linearisierung der Grofsignal-Ubertra-
gungsfunktion in Gl. (10.94) erhaltenen Ergebnis. Alle anderen Kleinsignal-
parameter der Emittergrundschaltung sind ebenso anwendbar.

Wir betrachten jetzt den Differenzverstirker fiir Gleichtakt-Signale.

Hier liegen an allen einander entsprechenden Knoten der beiden Symme-
triehélften die gleichen Potentiale. In einem Gedankenexperiment koénnen
diese Knoten also miteinander verbunden werden, ohne dass sich die
Eigenschaften der Schaltung &dndern. Man sieht, dass dann alle entspre-
chenden Komponenten der beiden Symmetriehélften miteinander parallel

geschaltet sind. Entsprechend unserer Definition muss sich das Gleichtakt-

=Rcp |
iC1
T, - T
Ue iu;
Zq - ZZq
22,122,

Abb. 10.29: Ermittlung des Gleichtakt-Ersatzschaltbildes. Links:
Ersatzschaltung bei Parallelschaltung beider Symmetriehélften. Rechts:

Ersatzschaltung fiir eine Symmetriehilfte (Einzelleitersystem).

Ersatzschaltbild auf eine Symmetriehélfte beziehen. Daher werden, wie in
Abb. 10.28 gezeigt, den Bauelementen des Einzelleiter-Ersatzschaltbildes die
Werte gegeben, mit denen sich bei bauelementeweiser Parallelschaltung des
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identischen zweiten FEinzelleiter-Ersatzschaltbildes wieder das Gleichtakt-
Ersatzschaltbild fiir beide Leiter ergibt. Im Wesentlichen bedeutet dies, dass
auf der Symmetrieachse liegende Bauelemente (in Abb. 10.28 Z,) mit dem
doppelten Wert ihrer Impedanz beriicksichtigt werden miissen.

Das Gleichtakt-Ersatzschaltbild des Differenzverstiarkers zeigt die be-
kannte Emittergrundschaltung mit Serien-Serien-Gegenkopplung. Da fiir
den Gegenkopplungs-Widerstand [|Z,| > ng gilt, ist die Gleichtakt-
Verstarkung

U UfRci  Ro

V=% ~ = .
YU 2Z,Uf T 2,

(10.106)

Um eine moglichst geringe Gleichtaktverstarkung zu erhalten, ist daher ei-
ne Stromquelle mit moglichst hohem Innenwiderstand zu realisieren. Damit
konnen dem Differenzsignal (Gegentakt) tiberlagerte Gleichtakt-Stérungen
wirkungsvoll unterdriickt werden. Ein Maf fiir die Gleichtaktunterdriickung
ist das sog. CMRR = ,,Common Mode Rejection Ratio®:

Vi | _ Benlo2|Z,|

CMRR = =
% 2UrRen

— 12, lgm - (10.107)

Es gibt den Faktor an, um den eine von einem Gegentakt-Eingangssignal
stammende Spannung an Re; gréfer ist, als die von einer Gleichtakt-
Eingangsspannung gleicher Grofle.

Wird das Differenz- Ausgangssignal U,; verwendet (also das Gegen-
taktsignal), ist das CMRR von geringer Aussagekraft: Bei vollstdndiger
Symmetrie des Differenzverstiarkers ist unabhéngig von dem Wert des
CMRR der Anteil des Gleichtaktsignals im Differenz- (Gegentakt) Aus-
gangssignal identisch Null. Aufgrund der sehr guten Symmetrieeigenschaften
(,Matching“) monolythisch integrierter Bipolartechnologien werden Diffe-
renzverstirker und speziell auch Operationsverstiarker bevorzugt in dieser
Technologie realisiert.

10.7 Aktive Last (Phasenaddierschaltung)

Um eine grofle Spannungsverstiarkung zu erzielen, bendttigt der Differenz-
Verstiarker hohe Werte der Lastwiderstdnde Ro. Neben einem hohen Platz-
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bedarf ergeben sich auch schlechte Matching-Werte, da hochohmige Wi-
derstdnde in integrierter Technologie sehr schmal und damit sehr anfillig
gegen Breitentoleranzen sind.

Wesentlich bessere Ergebnisse lassen sich bei Verwendung eines Stromspiegels
als aktive Last des Differenz-Verstérkers erzielen. Dabei wird der Stromspie-
gel im Unterschied zu dem bisher betrachteten statischen Betrieb dynamisch
betrieben:

Abb. 10.30: Einfache Schaltung zur Addition der gegenphasigen
Ausgangsstrome des Differenz-Verstarkers aus Ty, 1.

In der verbreitetsten Variante (Abb. 10.30) wird der Stromspiegel so einge-
setzt, dafl im Idealfall fiir Stromspiegel-Transistoren ohne Early-Effekt und
mit B, — oo mit dem Ubersetzungsverhéltnis k = 1 fiir die Gleichstrome im
Arbeitspunkt gilt:

klcor = Icor = Icoz — Lo =0 . (10.108)
Dann gilt fiir die (Klein-) Signalstrome bei Gegentakt mit

Loy = —1eo (10.109)
I, =kl — 1oy =210 . (10.110)

Der Stromspiegel bildet also die Differenz der beiden Ausgangsstrome /.,
Iry. Der Ausgangsstrom I, hat daher die doppelte Amplitude eines einpha-
sigen Stromes. Zusétzlich trégt der Stromspiegel durch die Differenzbildung
zur erwiinschten hohen Gleichtaktunterdriickung bei.
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Bei Betrachtung des realen Stromspiegels ergibt sich das Problem, daf3 & von
dem Idealwert 1 abweicht. Betrédgt z.B. 3y der pnp-Stromspiegeltransistoren
den Faktor 10, besitzt £ nur noch einen Wert von 0, 83. Es ergibt sich dann
im Arbeitspunkt ein Ausgangsgleichstrom von

klcor — Icor = —0,17 Icor, (10.111)

der iiber eine ausreichend niederohmige Last mit geeignetem Arbeitspunkt-
Potential flieBen muf. Ist dies nicht der Fall (z.B. Leerlauf am Ausgang
d.h. I,0 = 0), sinkt das Kollektorpotential von T, soweit ab, dafi durch
Stromflufl in der Kollektor-Basis-Diode von T3 I¢ge soweit verringert werden

kann, da§ I,0 = 0 wird. In diesem Fall stellt sich eine Offsetspannung
AUpg = UrIn {22 AUy = 27mV -1n 0,83 = 5mV ein,

Eine Schaltungsvariante, die diese Nachteile vermeidet, verwendet den
DifferenzVerstarker mit Basiskopplung in Abb. 10.31. Der Arbeitspunkt

Abb. 10.31: Differenzverstarker mit Basiskopplung.

wird hier iiber Stromeinspeisung in den gemeinsamen Basisanschluf3 einge-
stellt und ist daher den prozeB- und temperaturbedingten Schwankungen von
B unterworfen. Der durch den, in die Basen eingespeiste Arbeitspunktstrom
% im Kollektor flieBende Strom 12—0 muss durch entsprechende Beschaltung
in den Emitter flieen kénnen. Die Transistoren in dieser Variante arbeiten

in Basisschaltung. Die Gegentaktverstirkung betrigt wie in Kap. 4.2
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hergeleitet
U, I
Vig = =% — g Roy = —2 Rey . 10.112
d U, Im1lici 2U, C1 ( )
Der Gegentakt-Fingangswiderstand ist sehr niederohmig und betragt
1 2U-
Ry, ~ — = —. (10.113)
9mi [0

Er ist damit um den Faktor =~ (3, kleiner als bei dem emittergekoppelten

€ 9be
im Vergleich zum emittergekoppelten Differenz-Verstirker um den Faktor

Differenz- Verstéarker (R_m ~ L= %) Auch der Eingangs-Ruhestrom ist

~ [y grofler.
Wegen dieser Nachteile werden (aufler bei Transimpedanz-Verstérkern)

vor die Einginge komplementére Emitterfolger geschaltet. Die am haufigs-
ten verwendete Schaltung zeigt Abb. 10.32.

Iq =const.

Abb. 10.32: Basisgekoppelte Differenzstufe (77, T5) am Eingang. Die
Arbeitspunkteinstellung regelt sich iiber die Riickkopplung selbst, so dass
gllt [bb + kIcc = [0.

Im Gegensatz zu dem zuvor besprochenen basisgekoppelten Differenz-
Verstéarker mit npn-Transistoren werden hier pnp-Typen verwendet. Dies
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hat den Vorteil, dal die Komplementértransistoren vom npn-Typ mit hoher
Stromverstarkung und daher hohem Eingangswiderstand und geringen
Eingangsruhestromen sind.

Auch die, wegen der Empfindlichkeit gegeniiber Schwankungen der
Stromverstarkung nachteilige Arbeitspunkteinstellung iiber die Basisstrome
von T} und T, wird durch das Stromwaage-Prinzip vermieden. Fiir das
auf die Regelung der Stromsumme [, + klcc = Iy basierende Prinzip gilt

allgemein:
I
Iy=———+kl, ~ I.|k+ 10.114
’ ars(1+ Bor) T ( 1+501> ( )
\ J af3~1

Tvp
wobei aufgrund der hohen Stromverstérkung der npn-Transistor a3 ~ 1
angenommen werden kann. Unter der Annahme gleicher Stromspiegeltran-
sistoren, die das gleiche By wie T, T besitzen, gilt mit Gl. (10.18) Kap.
10.1

1 1
Iy =1, + 10.115
’ 1+ % 1+ Bn ( )
k
und damit nach Umformen
ICC - 2 + 3501 + 531 (10 116)

Iy 2+ 26n + 53
:1,21 furﬁ(n:loo

D.h. bei konstant eingeprdgtem Arbeitspunkt-Strom I, &dndert sich der
Arbeitspunkt-Strom des Differenz-Verstirkers nur um 20%, wenn [y
zwischen 1 und oo schwankt.

Aufgrund des symmetrischen Aufbaus und der Arbeitspunkt-Einstellung
itber Strome hat auch dieser Darlington-Verstéarker eine hohe Gleichtakt-
unterdriickung. Eine Berechnung wiirde analog zur bereits demonstrierten
Vorgehensweise des letzten Kapitels erfolgen.

Wir berechnen die Kleinsignalverstarkung V,y = g—zj der Stufe und
verwenden dafiir geeignete Annahmen und N&dherungen mit Hilfe der
Wirkungsersatzschaltbilder der Transistoren. (Vgl. Kap. 4.2):
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e 73 und 7T, konnen als FEmitterfolger mit dem Gegentakt-

Ausgangswiderstand R, .; ~ 9%3 (Basisbahn- und Emitterkon-

taktwiderstand vernachléssigt) betrachtet werden.

e Der Gegentakt-Eingangswiderstand der Basisstufe ist, da auch in den

Emitter ,geschaut wird, dhnlich und betréigt R, ~ ;-

e Bei einer Spannungsverstiarkung V,” ~ 1 des Emitterfolgers betrégt der
Strom in die Basisstufe

— ~ Vu_Qe_ ~ U—
e R;usi’) + R;inl T L + o

gm3 gm1

(10.117)

e Da die Arbeitspunkt-Strome in 7} und T3 i. e. gleich sind, gilt g,u3 = g1
woraus folgt

= Ip ~ U, % . (10.118)

Mit der Stromverstarkung der Basisstufe % ~ 1 betragt die Steilheit des
E1l
Differenz-Verstérkers

Ion (Ipy  9m1 | e Lo (10.119)

N
I
L

Vg = =2 = — = S1Rc1 = . (10.120)

Wird anstelle der Lastwidersténde ein npn-Stromspiegel mit £ = 1 eingesetzt,
ergibt sich ein Ausgangsstrom entsprechend S;U,4. Diese Schaltungsvariante
werden wir im nédchsten Kapitel am Eingang des bekannten Stromverstérkers
1A741 wiederfinden.

Wichtig fiir den Einsatz als Operationsverstiarker ist ein moglichst
hochohmiger Eingang, der die ansteuernde Schaltung nicht belastet.
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Fiir den differentiellen Eingangswiderstand des Eingangs-Emitterfolgers kann
aufgrund der Transformationseigenschaften aus dem Wirkungsersatzschalt-
bild des Transistors geschrieben werden

- 1 1 2 1
Rein3 ~ 53(%1 + T‘e3) =[5 (— + —> N [3— =2
9Imi gm3 7 Gms3 Jbe3

Im1=9m3

= 27Tpe3 -

(10.121)

Zwischen den beiden Eingéngen liegt daher ein fiir Gegentakt-Signale wirk-

samer Widerstand von 2R’

_ _ A Bs
ein,3 47“1)@3 - 4gm3 .
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11 Operationsverstirker

11.1 Eigenschaften idealer und realer Operation-
verstirker

Der Name Operationsverstiarker kommt von der urspriinglichen Verwendung
dieser Verstéirker in Analogrechnern zur Simulation mathematischer Opera-
tionen, zum Beispiel zur analogen Losung von Differentialgleichungen. Diese
Anwendung ist heute fast bedeutungslos geworden, die Hauptanwendungsge-
biete fiir Operationsverstéarker sind nun die Filtertechnik (aktive Filter) sowie
MeB- und Regeltechnik. Daneben werden Operationsverstérker als Universal-
Breitbandverstéirker benutzt.

O Ucc
E, !
N
uel ””” T
ueZi E2 | lUQ
77777 OU Ve

Abb. 11.1: Schaltsymbol eines Operationsverstéirkers (OP) ohne
Beschaltung. Die Anschliisse fiir Betriebsspannung sowie fiir die
Offsetkompensation werden i.d. Regel nur bei besonderer Beschaltung
gezeichnet.

Ein idealer Operationsverstiarker hat folgende Eigenschaften:

1. Er hat einen beziiglich des Ausgangs invertierenden und einen nichtin-
vertierenden Eingang;

2. Die Ausgangsspannung ug ist gleich null, falls die Differenzeingangs-
spannung u.; — e gleich null ist;

3. Der Betrag der Eingangsimpedanz zwischen beiden Eingéngen und bei-
der Eingénge gegen den Bezugspunkt der Eingdnge ist unendlich grof;

4. Die Ausgangsimpedanz ist gleich null;

5. Er hat eine unendliche grofie frequenzunabhéngige Differenzspannungs-
verstdrkung und eine unendliche grofie frequenzunabhéngige Gleich-
taktunterdriickung.
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Fiir einen realen Operationsverstérker gilt stattdessen:

zu 1. Dies gilt nur bei tiefen Frequenzen; bei hoheren Frequenzen tritt eine
Phasenverschiebung auf.

zu 2. Fiir ue; — ues = 0 nimmt die Ausgangsspannung einen Wert an, der
in der Néhe einer der Betriebsspannungen liegt. Beim nicht gegenge-
koppelten Operationsverstiarker wird ug = 0 nur erreicht, wenn eine
Differenzeingangsspannung u.; — uee = 1 mV anliegt.

zu 3. Der Betrag der Differenz-Eingangsimpedanz R.;, 4 ist 2 1 M(2, der der
Gleichtakteingangsimpedanz R.;, 4 ist 2 10 MS2, bei jeweils hinreichend
tiefen Frequenzen.

zu 4. Der Betrag der Ausgangsimpedanz R, ist < 100 €.

zu 5. Die Gleichtaktunterdriickung ist 2 90 dB.

Auf die Differenz-Spannungsverstarkung wird bei der Besprechung der
Schaltung des OP’s pA 741 eingegangen.

Wir betrachten im Folgenden die Schaltung eines Operationsverstarkers
am Beispiel des Bauelementes puA 741. Dieser sich bereits seit 1968 auf
dem Markt befindende OP besitzt im Vergleich zu modernen OP’s zwar
durchweg schlechtere Werte, eignet sich aber in jedem Fall aufgrund des sehr
niedrigen Preises fiir Standardanwendungen ohne besondere Anforderungen.
Seine Schaltung beinhaltet viele der auch heute noch angewandten Schal-
tungsprinzipien und eignet sich daher hervorragend zur Demonstration. Aus
diesem Grund zéhlt der uA 741 wohl zu den am héaufigsten in der Literatur
dargestellten und untersuchten intergrierten Schaltungen. Abweichungen
in der Berechnung oder in den Ergebnissen zu anderen Literaturstellen
resultieren zum Einen in unterschiedlichen vereinfachenden Annahmen, zum
Anderen aber auch in geringfiigigen Schaltungsmodifikationen, die der 741
im Laufe der Zeit erfahren hat. Im Handel sind identische oder #hnliche
Bausteine unter Bezeichnungen wie z.B. SN72741, TBA222, TL1741, LM741
von unterschiedlichen Herstellern erhéltlich. Wir bezeichnen den Baustein
im Folgenden mit OP 7/41.

Fiir alle nachfolgenden Berechnungen werden Ur = 26 mV', Uggy = 700 mV
sowie Symmetrie im Differenz-Verstarker angenommen.
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Die Schaltung des OP 741 in Abb. 11.2 ist aus Grundschaltungen aufgebaut,
die alle bereits in den vergangenen Kapiteln behandelt wurden.

Ucc=15V

! P IQ Q
Lo Yy o - R7 ——— O~
PERN ,3‘1 =K19u 39K 7K5 . R11 N Uo
NN pp =(1-K)19 u I rs 50 !
> 733u
Ucc la I/_T'i T20
lo= I\.f T17
e 7 19u Ua AN
T5 6 10 | )
R1 R2 R3 R4 R8 R9
1K 50 K 1K 5K 50K 50 Uee= - 15V
. . . . ® . . o)
‘
K1 . Q K2
[ ke Uggr =07V Up=26mV
¥

Abb. 11.2: Schaltung des Operationsverstiarkers uA 741.

Die Betriebsspannung des OP betragt i.d. Regel U.. = 15V und U,, = —15V
so dal die Ausgangsspannung der Gegentaktendstufe Ti9 Tog symmetrisch
um ein Massepotential (0 V) schwingen kann.

Samtliche Arbeitspunkt-Strome leiten sich aus dem, im Referenzzweig
Tis, Rs, T1; flieBenden Strom Ips = (U — Uee — 2Upgy)/Rs =~ 0,73 mA
ab. Uber den Widlar-Stromspiegel Tj;, Tio ergibt sich aus Gl. (10.28)
der Strom® Ic ;o ~ 19 pA. Dieser Strom speist den aus 77 — T beste-
henden basisgekoppelten Differenz-Verstiarker (vgl. Abb. 10.32), dessen
Arbeitspunkt iiber die Stromwaage-Reglung Iy = I, + kl.. konstant auf
I.. =~ Iy = 19pA gehalten wird (vgl. Gl (10.114)). Die Steilheit der

45Zur Abkiirzung werden im folgenden Transistorstrome mit dem jeweiligen Anschlufl
und der Nummer indiziert (I¢, 19 ist demnach der in den Kollektor von T flieflende Strom)
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Eingangsemitterfolger, sowie des basisgekoppelten Transistorpaars 717, T5
betragen damit g,, 3 = 129Uf ~ 0,36 mS.

Bei einer Stromverstdrkung der Eingangsemitterfolger von (p3 ~ 100
betragt damit der Gegentakt-Eingangswiderstand nach S. 269, Gl. (10.121)
R 5 = Qg’i’; = %’}%kﬂ = 0,55 MQ zwischen den Eingéngen liegt demnach
ein ,differentieller® Widerstand von R, q = 1,1 M(). Der Eingangsruhe-

strom 130’3 betragt 10073/50’3 = 9, 5) ,uA/lOO =95 nA.

Der Differenzausgangsstrom von 7Tj, T, wird mit Hilfe der in Kap.
10.7, S. 266 besprochenen aktiven Last in Form des Stromspiegels aus T5, Tg
subtrahiert. Dadurch besitzt der Ausgangsstrom der Eingangsstufe den
Wert 1, = Igo + I

Ein Offset durch Mismatch, endliches 3 oder unsymmetrische FEin-
gangsbeschaltung kann an den Gegenkopplungswiderstianden R;, R3 des
Stromspiegels mit Hilfe eines extern zugeschalteten Potentiometers P kom-
pensiert werden. Der Begriff Gegenkopplungswiderstéande trifft hier jedoch in
Bezug auf die Wirkung von R; R3 nicht zu. An ihnen fallen im Arbeitspunkt
nur ~ 9,5 puA-1 k2 ~ 9,5mV ab, so dal ihre wesentlich Funktion in der
Bereitstellung einer Einstellmoglichkeit zur Offsetkompensation besteht.

Der Ausgangsstrom des Eingangs-Differenz-Verstiarkers steuert den
Darlington-Transistor Ti4, Ti7 an, dessen Eingangswiderstand die Last
darstellt. Der Eingangsstrom des Darlington Transistors Ipgi4 zieht im
Arbeitspunkt einen Ruhestrom aus dem Ausgang des Differenz-Verstérkers,
so daB ohne zusétzliche Mafinahme ein Offsetfehler entstehen wiirde. (Ohne
Offsetfehler mus fiir Uey = 0 = Ioo2 = Loos = lao = 0 gelten).

Der Ruhestrom des Darlington-Transistors wird im Wesentlichen durch
den durch Ry flieBenden, um 13 verringerten Strom gebildet. Durch das
Hinzufiigen von Ry, = Rg in den Last-Stromspiegel des Differenz-Verstérkers
gilt in guter Ndherung Ipo7 ~ Ipo14, so dal der Kollektorstrom von 7§
den zusétzlichen Ruhestrom von 7j4 liefert. Der durch Ipgi4 verursachte
Offset-Fehler wird also durch Ipo; kompensiert, so daf3 die Differenz der
Kollektorstréme Icg1 — Ico2 vernachlissigbar klein ist.
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Der Ausgangsstrom [, der Eingangsstufe steuert den aus Ti4,Ti7 be-
stehenden Darlington-Transistor an. Als Besonderheit liegt Rg nicht iiber
die Basis-Emitterstrecke von T4, sondern wie bei einem Emitterfolger gegen
die negative Betriebsspannung. Dies hat den Vorteil, dal T}; iiber Rg schnell
ausgeschaltet wird, falls Ti4 bei Ubersteuerung der Endstufe sperrt.

Der Kollektorstrom des Darlington-Transistors flieft durch die Vor-
spannungsstufe aus 7Tig, Rg, R7, die die zur Vermeidung des ,toten
Bereichs“ notwendige Vorspannung zwischen den Basen der Gegentakt-
stufe aus von Tig9 und Ty liefert. Mit Ur; = Upgy = 0,7 V ergibt sich
Ucpas = Uppy ™ = 1,6 Upgy. Uber die Kennlinien von Tig, Tho 1Bt sich
daraus ein Ruhestrom von ca. 60 uA durch Tig, T5y ermitteln, was ausreicht,

um die aus dem toten Bereich resultierenden Ubernahmeverzerrungen zu
verringern. Die statische Verlustleistung (30 V' - 60 uA = 1,8 mW) ist bei
dieser Einstellung noch gering.

Der Lastwiderstand des Darlington-Transistors besteht bei kleinen Aus-
gangsstromen der Gegentaktendstufe (=grofie Eingangswiderstinde von Tig
und T5y) ndherungsweise aus der Parallelschaltung der Ausgangswiderstinde
von 115 und Ti;7. Die an diesem Lastwiderstand erzeugte Spannung wird mit
einer Verstarkung ~ 1 iiber die Gegentakt-Emitterfolger Tig, T5y an den
Ausgang () gegeben.

Bei groflen Aussteuerungen und den damit verbundenen hohen Stromen
miissen die Ausgangstransistoren Tig, Ty vor Uberlastung geschiitzt werden.
Dies geschieht fiir positive bzw. negative Ausgangsstrome in unterschiedli-
cher Weise. Bei positiven Ausgangsstromen (719 leitend) wird der Basisstrom
von Thg durch Tig begrenzt, indem T}gs umso mehr Basisstrom von T}g iiber-
nimmt, je grofler der Spannungsabfall Ugig = Riglg ist. Begrenzung setzt
ein bei Ugrjg =~ UBEf = [Q Z 20...25mA.

Bei negativem Ausgangsstrom steigt mit zunehmendem Ausgangsstrom |/
der Basisstrom von T, der im wesentlichen von T}; iiber Ry geliefert wird.
Zusétzlich gelangt der bei zuldssigen negativen Ausgangsstromen gesperrte
Transistor Tis in den invers aktiven Bereich, (Kollektor-Basis-Diode leitet)
sobald der Spannungsabfall an R;; = 50€) den Wert der Vorspannung von
1,6 Uggs ~ 1,12 V iibersteigt. Dadurch flieBit ein zusétzlicher, mit |Ig]
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steigender Strom durch Tig, der zusammen mit dem steigenden Basisstrom
von Tyy den Spannungsabfall an Ry vergréflert, so dafl 713 zunehmend mehr
Basisstrom von T34 iibernimmt, wodurch das Kollektorpotential von T}, 177
ansteigt. Begrenzung setzt ein, wenn Urg ~ Upgpgy erreicht, was bei einem
Ausgangsstrom von 20...25 mA eintritt.

Die Strombegrenzung durch Tis, T3 bewirkt, dass bei Uberschreitung
des Maximalstroms (£20 mA) der im Normalbetrieb als niederohmige
Spannungsquelle arbeitende Gegentaktausgang in eine Stromquelle mit
ndherungsweise konstantem Kurzschlufistrom iibergeht. Die fiir negative
Ausgangsstrome aufwéndigere Schaltung wurde verwendet, da aufgrund
der geringen Stromverstirkung von Ty (pnp-Transistor) eine ausreichende
Begrenzung von Ipgy durch einen parallel geschalteten Transistor nicht
moglich ist.

Wir berechnen im Folgenden einige Kleinsignal-Kenngréflen des Ope-

rationsverstiarkers. Aufgrund der quasistatischen Betrachtungsweise wird
auf die Phasorenschreibweise verzichtet.

Die Steilheit der Eingangsstufe kann direkt mit Hilfe der bereits in
Kapitel 10.7, S. (269), Gl. (10.120) hergeleiteten Beziehung, unter Beriick-
sichtigung des phasenaddierenden Stromspiegels angegeben werden. Es gilt
mit Gl. (10.120)

o o 2o L 1 19 A
1

= = ~ 183 S'. 11.1
- (11.1)

U Ua 4AUr 4-26mV

Wir berechnen den Eingangswiderstand des Darlington-Transistors als Last-

widerstand Ry, der Eingangsstufe. 775 und Ti5 bilden ndherungsweise einen
1:1 Stromspiegel, so dass Ico15 =~ Ips ~ 733 mA betréigt. Bei geringer Be-
lastung des Ausgangs Q sind die Basisstrome von Tig , 7Ty vernachléssig-
bar und es muss sich ein Kollektorstrom des Darlington Transistors in der
Grofie von I 5 einstellen. Da T'7 in erster Naherung den gesamten Strom
fithrt, gilt Ico17 = Icois =~ 733 mA. Die Steilheit von Tj7 betrdgt damit
Imar = 133 4 — 97 mS ~ . Der Kehrwert der Steilheit repriisentiert den

26 mV 370
Ausgangswiderstand von T77. Da dieser Wert nicht vernachléssigbar klein ge-

geniiber dem in Reihe liegenden Lastwiderstand Ry = 50 €2 ist, miissen beide
Widerstéande im Emitter von 737 beriicksichtigt werden. Der Eingangswider-
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stand von T'7 ist damit mit 3y ;7 = 200

Reinar = Boar < + Rg> — 200(37 + 50) = 17,4 kS . (11.2)

Im,17
Dieser Wert liegt parallel zu Rg und wird mit der Stromverstdrkung

Bo,14 = 100 von T34 an dessen Eingang transformiert. Es ergibt sich ein Wert
von

RLI = Rem714 = ﬁ0714(Rem717||R8) =100 17,4-50 kQ) ~ 1, 3 MQ . (113)

67,4

Die Spannungsverstarkung der Eingangsstufe betragt demnach mit der Steil-
heit aus Gl (11.1) und dem Lastwiderstand aus Gl. (11.3)

U I
B Ude B Ude

Um die Steilheit des Darlington Transistors zu berechnen, kann 774 als

Vi

RLl - _SlRLl - —238 . (114)

Emitterfolger mit der Spannungsverstirkung ~ 1 betrachtet werden. Da-
mit liegt die Eingangsspannung U, des Darlington-Transistors auch zwi-
schen Basis von Tj7 und U... Der Ausgangsstrom Ic;7; von Tj7 ist dann
Icqi7 = Uafg. Die Steilheit des Darlington Transistors ergibt sich da-

+R
Im,17
mit unter Vernachléssigung des Kollektorstroms von T4 zu
Icqr 1 1
Sy~ —— = = ~12msS . 11.5
T U, T 4R, 3TQ+500 m (11.5)

Der Lastwiderstand des Darlington-Transistors Ry, wird bei kleinen Aus-

gangsstromen (rggo19, "Bro20 — ©00) durch den Ausgangswiderstand von
T5 und den Ausgangswiderstand des Darlington Transistors gebildet. Durch
die Vorspannung Ucg16 = 1,6 Upgy betrigt fiir beide Transistoren bei einer
symmetrischen Betriebsspannung von £15 V'

Uopas| = Use — £ 1,6 Uy =15V = 0,8-0,7V = 14,4 V

UCE,I? = ’Uee‘ - % 1,6 UBEf = 14,4 V.

Aufgrund des Early-Effektes ergibt sich mit Gl. (10.75) aus Kap. 10 der
Ausgangsleitwert fiir 115, 117
o oo
OUcro  Ua+Uck

(11.6)
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und damit bei Annahme gleicher Early Spannungen |U4| = 70 V' die parallel
liegenden Lastwidersténde

UA+UCE,15 _ 0V +14,4V
Icors 733 A

T0,15 = ~ 115 k2, (11.7)
Ua+Ucgir

~ 115 kS . (11.8)
Icoqr

To,17 =

Der Lastwiderstand des Darlington-Transistors betragt damit
Rpis = ro15l|r0.17 = 58 kQ. Zusammen mit der Steilheit des Darlington Tran-
sistors aus Gl. (11.5) ergibt sich die Spannungsverstirkung der Darlington-
Stufe zu

Ve = —5Rpo = —12 mS - 58 kQ) = —696 . (11.9)

Da die Spannungsverstirkung der Gegentakt-Emitterfolger am Ausgang ~ 1

ist, ergibt sich die Leerlauf-Spannungsverstéarkung des Operationsverstirkers
im quasistatischen Betrieb mit Gl. (11.4) und Gl. (11.9) zu

U,
Vy = UQ = Vin Vira = 238 - 696 =~ 166 - 10° = 104 dB . (11.10)
ed

Der differentielle Eingangswiderstand des OP wurde bereits auf Seite 273 be-
rechnet und betragt Reinq ~ 1,1 M. Der Ausgangswiderstand ist maximal

im Fall ohne oder mit sehr geringer Aussteuerung. In diesem Fall bestimmt
der Ruhestrom die Steilheit der Gegentakt-Ausgangsemitterfolger. Mit einem
Ruhestrom von 60 pA ergibt sich der maximale Wert das Ausgangswiderstan-
des zu

1 1
Raus,mam ~ ( + RIO) || ( + RH) =~ (433 O+25 Q)||(433 Q+50 Q) ~ 235 .

9Im,20

(11.11)
Anhand der berechneten Werte 148t sich das Kleinsignalmodell des OP 741
in Abb. 11.3 angeben.

11.2 Dynamisches Verhalten des Operations-
verstirkers
Bisher haben wir den Operationsverstéirker im quasistatischen Betrieb be-

trachtet, in dem frequenzabhéngige Elemente vernachldssigbar sind. Auf-
grund der sehr hochohmigen Knoten innerhalb der Verstirkerkette (vgl. Abb.
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Eingangsdifferenzverstarker Darlington Gegentaktendstufe
El
2 1
SiUeq SaUa R aus
Ug
Ued Rein,d R L1 Ua R L2 Ub
E, <
Reing = 1,IMQ S;= 183uS S,=12mS 17Q < Rys< 235 Q
Ry~ 1,3MQ R.,= 58k Q fdynamisch (R aus max)
(UT/ Imax)
U U U
Vi =—2 = -238 Vi ,=—b = -696 Viz=—2 =1
u1 U, u2 U, us3 U,

= Vy =V Vi Vus = 1,66-10° 2 104 dB

Abb. 11.3: Kleinsignalmodell des OP 741. Zu den einzelnen Berechnungen
siehe Text.

11.3) besitzen die parasitiren Kapazitéiten der integrierten Transistoren, so-
wie der Metallisierung der Verbindungen zwischen den Bauelementen einen
groflen Einfluf. Die grofite Zeitkonstante 7 ergibt sich aufgrund der parallel
zu Ry liegenden effektiven Kapazitét, die sich aus der Ausgangskapazitit
Caz 4+ Cog von Ty und Tg, der Metallisierungskapazitit C,.; an diesem Kno-
ten und der Eingangskapazitidt der Darlington-Stufe. Deren Wert ist selbst
ohne die zusétzliche interne Kompensationskapazitit Cy sehr grofS. Mit der
Néherung R, < Ry, ergibt sich

Ceina ~ (1 = Vi2)Copa - (11.12)

Dabei ist Ceop 14 die effektiv zwischen Kollektor und Basis des Darlington-
Transistors liegende Kapazitéit. Damit betrigt die gesamte Lastkapazitéat C'pq
parallel zu Rp1:

Cr1 = Caz + Cu6 + Chnet + Cein 4 - (11.13)

Ihre Werte schwanken in Abhéngigkeit der betrachteten OP 741-Version. In
[TiSche02] betriagt Cp; z.B. 16 pF und ergibt mit Ry; zusammen die un-
terste TiefpaB-Eckfrequenz von f;; ~ 10kHz. Entsprechende Uberlegungen
fithren fiir den Ausgang des Darlington-Transistors auf die zweite Tiefpafl-
Eckfrequenz fgo ~ 100 kHz. Die néchste, dariiberliegende Eckfrequenz ist die
Grenzfrequenz der pnp-Transistoren von ca. 1 M Hz, die zu Vereinfachung
als entkoppelter Tiefpaf erster Ordnung beschrieben werden soll.
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Das quasistatische Ersatzschaltbild Abb. 11.3 148t sich mit diesen Angaben
zu dem Wechselstrom-Kleinsignal-Ersatzschaltbild in Abb. 11.4 erweitern.
Mit dem quasistatischen Wert der Verstarkung F,o = Vyy 1a83t sich fiir dieses

Ck

=5 ‘ ‘
S1Ueq v R aus
; U
Ueq | Reing R CL1 an =Q
E, hd

L
—— S —
1 1
Wy = 5——=— W= 5—=— Wyz = W,
97 RLCL 927 R,Clp 93 gpnp
~2mM10KHz =~ 21100 KHz =~ 1MHz

Abb. 11.4: Wechselstrom-Kleinsignal-Ersatzschaltbild des OP 741.

Ersatzschaltbild der Frequenzgang der Verstdrkung des nicht riickgekoppel-
ten Operationsverstiarkers angeben. (Cx bleibt zunéchst unberiicksichtigt):

FaO
(1+ 221+ +22)

Wg3

F,(jw) =

(11.14)

Der Nenner dieser Wirkungsfunktion mit s = jw konnte aufgrund der ver-
einfachten Annahme entkoppelter Tiefpésse direkt in der fiir die nachfolgen-

den Uberlegungen praktischen Produktform angegeben werden. Weiterhin
enthélt F,(jw) die Aussage, dal nur Pole in der linken Halbebene vorhan-
den sind, der Operationsverstéarker also stabil ist.

11.3 Das Bode-Diagramm

Anhand von Gl. (11.14) sehen wir, daB8 der aus der Ubertragungsfunktion der
Differenz-Spannungsverstirkung fiir s = jw hervorgehende Frequenzgang
F (jw) eine frequenzabhéngige Phasendrehung hervorruft. Eine Riickkopp-
lung des Verstarkers, die bei tiefen Frequenzen als Gegenkopplung wirkt,
kann dadurch mit steigender Frequenz zur Mitkopplung werden, wodurch
der Verstéarker instabil wird.

Zur Untersuchung der Stabilitéit des riickgekoppelten Operationsverstérkers
eignet sich hervorragend das Nyquist-Kriterium in der Frequenzkennlini-
endarstellung (vgl. Kap. 7.9). Fiir die Frequenzkennliniendarstellung wird
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in der Regel das Bode-Diagramm verwendet. Es erlaubt die Konstruk-
tion des Amplituden- und Phasengangs aus der Produktdarstellung der
Ubertragungsfunktion unter vereinfachenden, aber fiir praktische Uberle-
gungen hinreichend genauen Annahmen. Wir leiten die Konstruktion des
Bode-Diagrammes anhand einer allgemeinen Wirkungsfunktion her:
(I+5)0+2)...(1+2)

Ea(s):Fa0<1+i>(1+:ﬁ).“(1+ g (11.15)

SN1 SNJ

Wir nehmen dabei an, daf§ wie im zuvor behandelten Fall, nur (Hoch- und)
Tiefpafiterme erster Ordnung die Wirkungsfunktion bestimmen. Daher sind
alle sz, und sy, positiv und reell und wir schreiben im folgenden fiir sg,,
SNn — Wzn, W0, Daher besitzt F(s) keine Pole in der rechten Halbebene
und ist daher stabil. Der Frequenzgang ergibt sich aus der Wirkungsfunktion
fir s = jw

(14 29)(1+42) .. (14 L2

F,(jw) = F, w71 w22 Wzl 11.16
() 0(1+%)(1+%)...(1+%) ( )
WN1 WN?2 WNJ

Mit der Identitat

(1) =+

e 2] (1 .\ (57)2) ; g

Lt sich G1. (11.16) umformen

E,(jw) = Fug <1+ (%)2) (1+ (=
~<1+(#ﬂ)2)_ <1+<ﬁm)2>_%...<1+(ﬁ)2)_é.

. -ej(‘pZ1+§022+~~+<PZI—§0N1—4PN2—~~-—(PNJ) . (11-18)

N————
no
~
[V
VR
[E—
+
/N
§le
N
N——
[\]
N~
wl

N[

Im Bode-Diagramm wird der Betrag von F,(jw) in Dezibel (dB) dargestellt.
Ein Dezibel ist als Logarithmus des Verhéltnisses zweier Leistungen definiert:

=R (11.19)

oy 101 P

2

46Fiir den in der Regel vorliegenden RC-Tiefpa8 ergibt sich z. B. der Produktterm
(14 &) =1+ 22) = (1 + jwRC) mit RC =7, = -

Wn
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Fiir die Umrechnung in Spannungsverhéltnisse gilt mit einem Bezugswider-
stand Ry (in der HF-Technik meist der Wellenwiderstand):

B Z o
a _— e
dB P, 0g
Der Betrag des Frequenzgangs der Spannungsiibertragungsfunktion in Dezi-
bel ist daher

U2R,
RoUZ

= 201log %
2

5!

P,

= 10log‘

(11.20)

1
2

N

J 2
~20 log (1+ () )
j=1
(11.21)
Fiir den Betrags-Frequenzgang im Bodediagramm wird, wie in Abb. 11.5 ge-

I 2
aan () = 0o Fl 20 log (14 () )

=1

zeigt, jeder log-Term durch eine Geradenapproximation A, (w) angenéhert:

2\ 3 0 fir w < wy,
20 log (1 + (§> ) ~ A, (W) = (11.22)
" 201log (:’—n) fiir w > w,, .

Der maximale Fehler entsteht dabei an der Stelle w = w,, und betrégt

Afn(w) A
dB
0 i
: 3dB max. Fehler
¢ F---\~20dB / Dekade
1 10* 100 1000 f/ Hz
iy

Abb. 11.5: Beispiel fiir eine Geradenapproximation im Bodediagramm fiir
den Betragsverlauf eines einpoligen Tiefpasses mit der Grenzfrequenz f,,.

20(log 1 — logv/2) = —20log v2 ~ —3dB. (11.23)

Wenn notig, kann dieser Fehler zur Erhéhung der Genauigkeit in der
Geradenapproximation mit beriicksichtigt werden.
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o=

N
Beispiel: Fiir einen Tiefpaiterm (1—|— (ﬁ) ) ergibt sich die
- J
Geraden-Approximation fiir w > wy;:
Aunj(w) = —20log <L>
WnNj

WNj w ) L
—log——) :=20(l — 1 11.24
TH, 8T 0 (logwy; —logw)  ( )

Auni(w) =20 (log

Vv
Kurzschreibweise

ohne Normierung

Wegen
Aunj(w) — Aun;(10w) = 201og 10 = 20dB (11.25)

fallt die Approximationsgerade fiir w > wy; mit 20dB pro Dekade. Ent-
sprechend steigt sie mit 20 dB pro Dekade fiir einen einpoligen Hochpaf3-

Term.

Mit der nach Gl (11.22) definierten Geradenapproximation schreiben
wir allgemein fiir die Darstellung des Betrags des Frequenzgangs

aap(E,y(jw)) = 2010g [Fuo| + D Au, (@) = Y Auy (W) - (11.26)

i=1 j=1

Anstelle von w wird haufig auch direkt die Frequenz verwendet, so dass GI.
(11.26) lautet

aap (o (1)) = 20log | Fug + 3 Agy (f) = D Ay, () (11.27)

=1

Fiir die Phase von F,(jw) gilt nach Gl. (11.18) mit Gl. (11.17) die Approxi-
mation:

0° fir w < w, /10,
arctan £ = ¢, = (1 +log wi) 45° fiir w, /10 < w < 10wy,  (11.28)

90° fir w > 10 w, .

Wn

10
und 10w,, durch zusétzliche Geradenabschnitte angendhrt werden. Auch eine

Bei hoheren Anforderungen an die Genauigkeit konnen die Bereiche um

Interpolation mit markanten Zwischenwerten ist einfach moglich. Tab. 11.1
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on/° Ol
A l N 10y
Z!. 1|0 l 1(?0 * 1900 I/ Hz

—17°4 -

_450_ ______________

S E/Geradennaherung
73 .
_90 ol _ o _____ \ x

interpolierter Verlauf

Abb. 11.6: Geradenannéherung fiir den Phasengang eines einpoligen
Tiefpassterms. Zur Erh6hung der Genauigkeit kann der reale Verlauf durch
bekannte Werte z. B. nach Tab. 11.1 interpoliert werden.

zeigt einige hierfiir geeignete Werte. Der Punkt o~ = 3,2 markiert gerade die
Hilfte einer Dekade im log. Maf}stab.

:}"—n — arctan win
0,1 —6°
1/3,2 —17°
1 —45°
3,2 —73°
10 —84°

Tabelle 11.1: Wertepaare fiir die Interpolation des Phasengangs. Die Werte
des Arguments = sind so gewdhlt, dass sich équidistante Punkte auf der

Frequenzachse ergeben.
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11.4 Stabilitdt des riickgekoppelten Operations-
verstirkers

Aus den vorangegangenen Kapiteln wissen wir, dafl der Frequenzgang des
riickgekoppelten OP’s immer in der Form

E,(jw) £,(jw)

1 +Ea(]w>E2(]w) - 1 +E0(]W) (1129)

E(jw) =
geschrieben werden kann. Das Nyquist-Kriterium (Kap. 7.4) wird dabei
im Bode-Diagramm auf die Schleifenverstiarkung F,(jw) = F,(jw)F5(jw)

angewendet.

Wir betrachten im Folgenden den Fall eines frequenzunabhéngigen Riick-

kopplungsnetzwerkes F,(jw) = k = const. € R. Die Schleifenverstérkung in
der log. Form fiir das Bode-Diagramm 18t sich schreiben

aap(Fo(jw)) = aap(F,(jw)) + agp(k) = aap(E,(jw)) — aapy - (11.30)

Beachten: Bei hoher Verstarkung des OP gilt fiir Gl. (11.29)

Fjw) ~ — = —. 11.31
R ) sy
Daher reprisentiert der zweite Term in GIl. (11.30) den Idealwert der
angestrebten Ubertragungsfunktion fiir |F,(jw)| — oo. Zum Beispiel fiir
einen riickgekoppelten OP mit der Verstirkung 10 ist £ = 1—10.

Wir kénnen jetzt das Bode-Diagramm des mit F,(jw) = k riickgekop-
pelten OP’s zeichen. Fiir die frequenzabhéngige Verstirkung F,(jw)
verwenden wir den Verlauf des OP 741 nach Gl. (11.14). Wir sehen anhand
der Phasendrehung der einzelnen Tiefpassterme z.B. nach Gl. (11.28) oder
Tabelle 11.1, dal eine Phasendrehung von 180° bei f,, i.e. in der Mitte
zwischen fgo und fgs3 erreicht wird. Bei dieser Frequenz wird aus der Gegen-
kopplung eine Mitkopplung und die Schaltung wird instabil (Oszillation mit
der Frequenz f,), wenn die Schleifenverstiarkung k|F,(j27fs)| noch grofier
als 0 dB ist (Nyquist Kriterium).

Die Schleifenverstirkung ergibt sich gemafi GIl. (11.30) als der Ab-
stand des Betrags-Frequenzgangs des OPs aqp(F,(jw)) zur Gerade der
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Ads
dB
4 /adB(Fa(jw))
I:aO
1001

ko 80T

60
adB(k Fa(jw)) 1
__ aqp(—)=30dB

401 (k =-30dB) a8 ()

|
\
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|
|

O | | | fs%\

1b 160 iK 16K 100K 1M 1bM ?/Hz
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AN 90° Hilfsgeraden
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Abb. 11.7: Bodediagramm des Frequenzgangs und der Schleifenverstirkung
bei reellwertiger Riickkopplung am Beispiel des OP 7/1 nach Gl. (11.14).

Riickkopplung aqg (3). Fiir k=1 (aqp(1) = 0 dB) ist bei f, die Schleifen-
verstarkung noch ca. 64 dB. Durch Verringerung des riickgekoppelten Signals
(aapy >0dB) verbessert sich der Amplitudenrand. Im eingezeichneten Bei-
spiel mit ayp (%):30 dB verbessert sich der Amplitudenrand entsprechend
um 30 dB. Stabil wird die Schaltung erst ab aqp (+) ~ 64 dB (~ 103v/2-1,1).

Eine solch geringe Gegenkopplung ist mit den meisten OP-Schaltungen nicht
realisierbar. Auch ist sie bei tiefen Frequenzen gar nicht notwendig, da die,
die Instabilitit hervorrufende Phasendrehung erst bei hohen Frequenzen
(iiber der 6 dB Grenzfrequenz) auftritt.

Aus diesem Grund werden ausschlieBlich dynamische (frequenzabhéngige)
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Methoden zur Stabilisierung des riickgekoppelten OP’s eingesetzt. Alle
Methoden beeinflussen dabei den Verlauf des Frequenzgangs. Solange wie
in dem hier untersuchten Fall von entkoppelten einpoligen (RC-) Tiefpéssen
ausgegangen wird, sind Phasen- und Betragsverlauf eindeutig aufeinander
abbildbar. D.h. aus dem Betragsverlauf kann der Phasenverlauf berechnet
werden und umgekehrt?”. Eine Entkopplung von Phasen und Betragsverlauf
liBt sich mit Allpaf-Gliedern erreichen, wodurch fiir die Optimierung ein
zusatzlicher Freiheitsgrad geschaffen wird.

Wir beschrianken uns im Folgenden auf die Kompensation des gekop-
pelten Frequenzgangs von Betrag und Phase. Da der zu kompensierende
Frequenzgang der Schleifenverstirkung aus dem Produkt der Frequenzginge
von Verstiarkungsfrequenzgang F (jw) und Frequenzgang des Riickkopp-
lungsnetzwerks I, (jw) ist eine Kompensation beider Frequenzgénge moglich.

Eine Kompensation des Verstarkungsfrequenzgangs bezeichnet man als
,Innere Frequenzgangskompensation®. Dabei wird ein Kompensationsnetz-

werk (meist nur eine Kapazitét) in die Schaltung des Verstérkers eingebaut.
Je nach OP-Typ sind die Anschliisse dieses Netzwerkes dem Anwender
zugangig, so dafl er dort die fiir seine spezielle Anwendung optimalen
Kompensationselemente anschliefen kann.

Wir betrachten zunichst die sogenannte ,universelle Frequenzgangs-
korrektur”, die ohne externe Kompenenten auskommt.

11.5 Universelle Frequenzgangskorrektur

Die universelle Frequenzgangskorrektur zeichnet sich dadurch aus, dafl der
OP bei jeder ohmschen Gegenkopplung (Fy(jw) =k = 0...1) stabil ist. Der
bisher betrachtete OP 741 besitzt eine solche Korrektur in Form des fest ein-
gebauten Kondensators C}, vgl. Abb. 11.2 zwischen Kollektor und Basis des
Darlington-Transistors aus 714, 717 (Die Vorspannungsstufe aus Tig, Rg, R;
ist vergleichsweise niederohmig und kann vernachlissigt werden). Es ergibt
sich das, bereits auf Seite 279 hergeleitete Kleinsignal-Ersatzschaltbild in dem
Ck als ,Miller“-Kapazitat wirkt.

47Es 148t sich zeigen, daf diese Eigenschaft fiir alle minimalphasigen Systeme gilt.
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Ri;= 1,3MQ R, = 58KQ
Wg1= 2110 KHz Wy = 21100 KHz
C1= 11pF C, = 25pF
- _ 1
Om2= 12ms = 830

Abb. 11.8: Kleinsignal-Ersatzschaltung des OP 741 mit
Kompensationskapazitit Cg. Gezeigt ist die Aufspaltung von Ck in Cxy
und Cgo gemafl Miller-Theorem.

Die Spannungsverstirkung Viyo(jw) fir die Miller-Transformation ist fre-
quenzabhéngig und lasst sich mit Hilfe des Ersatzschaltbildes in Abb. 11.8
direkt berechnen. Es ergibt sich

Jw

U —
Vi (jw) = E—b = —gma2LlL2 T I (11.32)
“a WL

Im OP 741 wird Ck mit ca. 30 pF dimensioniert. Dadurch ergibt sich

Im 1
= ~64MH 11.33
Yom = T 83 Q1-30 pF : (11.33)
1 1
wr, = ~ ~ 50 KHz. (11.34)

(Cx + Cra)Rra (30 + 25) pF - 58 K
Es ergibt sich der Betragsverlauf von V5 im Bode-Diagramm in Abb. 11.9
mit gmeRre = Vs ~ —696 und agp(Vie) ~ 57 dB. Fir die Miller-
transformierte Teilkapazitit C'xq gilt bis w < wy,

Crr = Cx(1 = V) ~ Ci - 697 ~ 21 nF . (11.35)

Durch diese grofie kapazitive Last reduziert sich die Grenzfrequenz des
Eingangsdifferenzverstarkers auf

: 1
91,3 MQ-21 nF

w ~6Hz | (11.36)

Der Frequenzgang des OP 741 besitzt also aufgrund der universellen
Frequenzgangskorrektur eine einpolige Tiefpasscharakteristik mit einer
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ags(Vu2)

60 +
40+

20 1

0 ! 100M
10K TlOOK iM 10M ; f/Hz
-20 + W,

Wgm

Abb. 11.9: Betragsfrequenzgang der Spannungsiibertragungsfunktion

Vs = g* nach Gl (11.32).
Grenzfrequenz von ca. 6 Hz. Fiir Frequenzen w > wp sinkt aufgrund
der Lastkapazitit Cx + Cpro (vgl. Gl (11.34)) die Verstirkung Vi, (jw)
und damit auch der Wert der Miller-transformierten Kapazitidt Cgq mit
20 dB/Dekade. Dadurch bleibt ab w = wy, die Spannung U, am Ausgang des
Differenzverstirkers konstant. Die Ausgangsspanung U, fallt jedoch weiter-
hin mit 20 dB/Dekade ab. Der Abfall kommt fiir w > wy, von dem Tiefpass
am Ausgang des Darlington-Transistors mit den Elementen C'x, Crs, Rypo,
durch den auch die Miller-transformierte Kapazitit reduziert wurde. Diese
Uberlegung sollte zur Ubung z.B. mit Hilfe des Bode-Diagramms nochvoll-
zogen werden.

Fiir hohere Frequenzen, fiir die |Vis| > 1 nicht mehr gilt, muss der
Frequenzgang anhand Abb. 11.8 durch eine geschlossene Rechnung ermittelt
werden. Bitte iiberpriifen sie dies zur Ubung in dem Sie den Frequenzgang
gm%—&ed aus Abb. 11.8 berechnen. Die Rechnung zeigt einen zusétzlichen
Hochpass-Tiefpass-Term im Frequenzbereich um wy,, ~ 60 MHz. Dieser
Bereich ist jedoch von untergeordneter Bedeutung, da die Schleifen-
verstiarkung dort schon deutlich unter 0dB liegt. Wir konnen daher den
in Abb. 11.10 dargestellten Verlauf des Frequenzgangs der Verstirkung
des universal-kompensierten OP 741 zeichnen. Beriicksichtigt ist auch die

bei ~ 1 M H z liegende Eckfrequenz w3 des pnp-Transistors nach Gl. (11.14).

Nach der Theorie zum Bode-Diagramm betrégt bei w = wy3 die Phasendre-
hung der Schleifenverstirkung gerade —90 — 45 = —135. Da in etwa auch
bei wy3 die Schleifenverstarkung fiir k=1 den Wert aqsp(k F,(jwys)) =~ 0 dB
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agp (R (%))
dB

100
80
60
40
20 1

0 — i : : : :
10 100 1K 10K 100K \%10M £/ Hz
-20 4 f

Q
Wy1=6 Hz = Wg3

Abb. 11.10: Frequenzgang des universal-kompensierten OP 7/1.

annimmt, besitzt der Frequenzgang der Schleifenverstirkung des OP 741
mit resistiver Gegenkopplung 0 < k < 1 einen Phasenrand grofler als 45
(Wir erinnern uns an S. 285: dort wurde gezeigt, dass die geringste Stabilitéit
bei maximaler resistiver Gegenkopplung (k=1) vorliegt).

In der Praxis strebt man eher eine Phasenreserve von ca. 60 an, da
hier der Frequenzgang einen relativ konstanten Verlauf bei sehr hoher
Grenzfrequenz besitzt. Auch der Phasenverlauf besitzt hier einen relativ
konstanten Verlauf, wodurch sich diese Dimensionierung sehr gut fiir die
Ubertragung von Rechtecksignalen eignet. Abbildung 11.11 zeigt dies am
Beispiel von Sprungantwort und Frequenzgang bei verschiedenen Werten der
Phasenreserve. Die Optimierung des Frequenzgangs von Betrag und Phase
unter MaBgabe der Kriterien Grenzfrequenz, Konstanz/Welligkeit bis zur
Grenzfrequenz sowie Stabilitdt ist die zentrale Aufgabe bei der Entwicklung
schneller Schaltungen. Das Wissen um die hierfiir zur Verfiigung stehenden
Freiheitsgrade und die Fahigkeit diese vorteilhaft einzusetzen, ist die Kunst
der Entwicklung schneller analoger Schaltungen. Die hierfiir notwendigen
Grundkenntnisse vermittelt die Vorlesung Elektronik III.

Das Verstérkungs-Bandbreite-Produkt (,,gain bandwidth product®) GDP
driickt eine wichtige Eigenschaft brandbreitebegrenzter Systeme erster Ord-
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Abb. 11.11: Sprungantwort (links) und Frequenzgang eines mit k=1
gegengekoppelten OP bei verschiedenen Werten der Phasenresverve.

nung aus. Wir betrachten als Beispiel den Frequenzgang des OP 741 in
Abb. 11.10, der im Bereich w,, < w < wy3, mit 20dB/Dekade abfillt. In
diesem Bereich gilt

gl

. FO Fa(] w/1 VU2 wll
F (jw) ~ C ~— T VY — 9 11.37
F,(ju) % 5 ~ = Vi (11.37)
Wg1
tV . R r 1 V r —3dm2 R
miv Vg2 = —gm2 fir2, wgl—RL2CK1 = Vu2 - Wy = Crs . # f(Rr)

(11.38)
Das Produkt aus Verstarkung Vy» und Bandbreite wlgl ist also unabhéngig
vom Lastwiderstand Rps, da die Verstarkung proportional und die Band-
breite umgekehrt proportional zum Lastwiderstand wachsen.

Dies gilt fiir alle R-C- oder R-L-Tiefpésse erster Ordnung!

Im Bode-Diagramm ist dieser Zusammenhang leicht zu erkennen: Abb. 11.12
zeigt einen Beispielverlauf fiir einen einpoligen Tiefpass wie er z.B. durch
Gl (11.37) beschrieben wird. Geht man von einem Punkt P; bei einer
Frequenz fp; auf der 20 dB/Dekade-Flanke zu einem Punkt P, (Frequenz
fp2), so gilt mit Gl. (11.37):

adB(Fa(jw)) = adB(VU1 VU2 wlgl) — adB(w) (1139)

oder allgemein in kiirzerer Schreibweise

agp(F(f)) = aas(ao fg) — aan(f) (11.40)
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a4p
dB ‘

agp (Foo)= ao—\
l P
ao _20 ; !

ao _40

ao _60

fq 10fg100fy 1Kfy  f/Hz

Abb. 11.12: Beispielverlauf eines 20 dB-Abfalls im Bode-Diagramm.

= aqp(Frp1) — aas(Frp2) = aap(fp2) — aap(fr1) (11.41)
oder Pfm) ;
P)| _ fr2
‘F(fpz) e (11.42)

Wir kénnen mit Gl. (11.42) eine einfache Dimensionierungsvorschrift fiir
die erste Tiefpass-Eckfrequenz der universal zu kompensierenden Schleifen-
verstarkung F(jw) formulieren, wobei wir annehmen, dass F,(jw) in dem
die Stabilitat beeinflussenden Frequenzbereich, ausschlieSlich durch Tiefpass-
terme bestimmt wird:

Legen wir die tiefste Eckfrequenz z.B. durch Dimensionierung ei-
ner Kompensationskapazitidt auf die Frequenz f; fest, und fy ist
die néchsthochste Eckfrequenz, dann betrédgt der Phasenrand gerade
180°-90°-45°=45°, wenn bei f5 die Durchtrittsfrequenz der Schleifen-
verstarkung |F,(j27f1)| = 1 ist. Fiir diese Dimensionierung gilt mit
den Néherungen des Bodediagramms:

f2 2 Ja

Foo ) B | S
[Fool — k[Fuol — Fuo

=
1 i

(11.43)

~

’E0<j27f1> _ é
Fo(52m f2) fi

Im letzten Schritt in Gl. (11.43) wurde der, fiir die Stabilitat kritische
Fall k=1 eingesetzt. Die erste Eckfrequenz ist also um den Betrag der
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quasistatischen Ringverstarkung Fi, kleiner zu wéhlen, als die zweite
Tiefpass-Eckfrequenz. Der Phasenrand betréigt dann 45.

11.6 Angepasste Frequenzkompensation (Lag-
Kompensation)

Das letzte Beispiel verdeutlicht den wesentlichsten Nachteil der universellen
Frequenzgangskorrektur, bei der f; immer fiir die maximal mogliche Schlei-
fenverstarkung mit k = 1 gewahrleistet ist. Fiir Schaltungen mit £ < 1 kann
néamlich nach Gl (11.43) f; groBler dimensioniert werden entsprechend

fo f2
fr= 2 == 11.44
' Tl ~ P S
Dadurch sind Operationsverstarker-Schaltungen mit groflerer Bandbreite

moglich. Einen direkten Vergleich beider Kompensationsmafinahmen zeigt
Abbildung 11.13.

8dp 8dp
dB adB( Fa) dB
100 1 a gg(Foo) 100 7
80 1 agp (%) 80 1
| | 1 | 1_
60 =K 60—t kTIK
: 1 oL\l \[\ 1.
40 L i =100 40 +—— K =100
Lo 1. NI N \[\ 1_
20 S 710 20 —————— k710
. 1. : 1.
0 S T 3\/" -1 0 N .
10 100 1K 10K 100K KM f/ Hz $1o 100 1K 10K 100K \1Mm £/ Hz
foak fotop foro T fi1 foio foroo
9,1K Tg,100 Tg,10 Tg1 g1 9,10 9,100 g,1K ags (Foo)

Abb. 11.13: Bode Diagramme fiir universelle (links) und angepasste (rechts)
Frequenzgangskorrektur.

Beachten: Die Einstellung bei der untersten Eckfrequenz bei der angepass-
ten Frequenzkompensation erfolgt z.B. durch die Beschaltung mit einer
externen Kapazitidt oder durch Einfiigen eines entkoppelten Tiefpasses
erster Ordnung. Der OP 748 ist identisch mit dem 741 Typ, verfiigt jedoch
tiber zwei Anschliisse (Pin 1, 8) zum Anschluss einer externen Kapazitét.
Je nach Grofle und Ausfithrung ist bei der Dimensionierung speziell die
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am Ausgang des Darlington-Transistor liegende, durch die Aufbautechnik
bedingte parasitdre Kapazitidt Cp zu beriicksichtigen. Der auf der anderen
Seite von C liegende Anteil der parasitaren Kapazitit liegt parallel zu dem
Miller-transformierten Wert von Cg (vgl. Gl (11.35)) und kann dagegen
meist vernachlassigt werden.

Beispiel: Leiterplatten-Layout Entwurf
A = Fliche unter O} und Anschlussleitungen Annahme A ~ 20 mm?
h = Hohe der Fliache iiber Masse Annahme A =~ 125 pym

Leiterbahn

Ck
(SMD Typ)

Ck

ZZ&#Z h=125pum

Leiterplattenmaterial:
FR4: e=42

Abschétzung der, durch den Kondensator C'x mit Zuleitungen gebildeten
parasitiaren Kapazitéit iiber Plattenkondensator-Formel:

A A
€oe, A Cp 8,866 2% &5

C = = = ~
PT O h T pF T 1000-A T 100-E

(11.45)

Unter der Annahme, dass Zuleitung und SMD-Kondensator eine effektive
Fliche von ca. 20 mm? {iber der 125 pum entferten Masse besitzen, gilt

4,220

:>C ~N e )
100 0,125

7 pF

Allgemeine Formulierung der Wirkungsweise der Lag-Kompensation:

Bei der Lag-Kompensation sorgt ein dominanter Tiefpass-Pol (d.h. mit der
tiefsten Frequenz) in dem Frequenzgang der Schleifenverstarkung dafiir, dass
bei Erreichen der kritischen Phasenreserve der Betrags-Frequenzgang unter 1
abgesunken ist. Bei einer Phasenreserve von 45 ist dies bei der nachst-héheren
Tiefpass-Eckfrequenz der Fall.
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11.7 Pol-Nullstellen-Kompensation (Lag-Lead-
Kompensation)

Die zuvor behandelte Lag-Kompensation beruht allgemein darauf, dass
ein dominanter Pol bei tiefer Frequenz fp in den Frequenzgang der
Schleifenverstirkung eingefiigt wird. Die Frequenz des Pols muss so tief
liegen, dass bei der néchst hoheren Tiefpass-Eckfrequenz (das ist die erste

Tiefpass-Eckfrequenz f; der unkompensierten Schleifenverstirkung) ein
hinreichend kleiner Betrag und ausreichende Phasenreserve (Betrag = 1 fiir
Phasenreserve 45) erreicht sind.

Die Lag-Lead-Kompensation vermeidet diese Abhéngigkeit von der ersten
Tiefpass-Eckfrequenz der unkompensierten Schleifenverstirkung, in dem
sie den Pol bei dieser Frequenz durch eine Nullstelle kompensiert (Pol-
Nullstellen-Kompensation). Daher muss bei der Lag-Lead-Kompensation die
Frequenz des dominanten Pols nur so tief liegen, dass bei der iiberndchsten
hoheren Tiefpass-Eckfrequenz (also der 2. Tiefpass-Eckfrequenz der unkom-
pensierten Schleifenverstirkung) ein hinreichend kleiner Betrag und eine
ausreichende Phasenreserve vorhanden sind.

Wir wollen im Folgenden die Wirkung der Lead-Lag-Kompensation im
Bode-Diagramm darstellen. Dazu nehmen wir als Beispiel einen allgemei-
nen Tiefpass-Verlauf dritter Ordnung fiir den Frequenzgang der Schleifen-
verstarkung an:

Fy(jw) = Foo (11.46)

(1+j—w) <1+J’—°J> (1+j—‘”)
wg1 wg2 wg3

mit w K w K ws .

Der Frequenzgang des Lag-Lead-Korrekturgliedes lautet allgemein

Fr(jw) = % : (11.47)

Dabei dient der Zahlerterm mit wy zur Kompensation der Eckfrequenz bei
wg1 und wp im Nenner zum Einfiigen einer geeigneten Tiefpass-Eckfrequenz
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unterhalb wg;. Zur Realisierung dieses Frequenzgangs kann wieder die be-
reits vorhandene Verstiarker- oder Riickkopplungsschaltung verwendet wer-
den, indem sie modifiziert oder mit zusétzlichen Elementen beschaltet wird.
Alternativ kann eine zuséatzliche Kompensationsschaltung mit diesem Fre-
quenzgang entkoppelt von der umgebenden OP-Schaltung eingefiigt werden.
Dies ist z.B. dann der Fall, wenn die Kompensationsschaltung durch den nie-
derohmigen OP-Ausgang oder von einer niederohmigen Teil-Schaltung in der
Schleife (Verstiarker mit Riickkopplung) mit einem Ausgangswiderstand R;
angesteuert wird und von einer hochohmigen Teilschaltung (z.B. der Riick-
kopplungsschleife) belastet wird.

00 ‘R, ©Q
~— @ R~ ®

i 1O 1
| R ‘

Ue } 2 U !
| Cy . Cp
N I
1 I

Abb. 11.14: Prinzipschaltbild fiir einen entkoppelten Einbau des

Lag-Lead-Korrekturglieds mit dem Frequenzgang % = Fy(jw). Ry kann

der Ausgangswiderstand des Verstarkers oder ein zusétzlicher Widerstand

sein: C'p ist eine storende parasitdre Kapazitét.

In der Praxis ergibt sich meist aufgrund der unzureichend guten Entkopp-
lung eine Mischung aus beiden Varianten. Fiir das in Abb. 11.14 gezeigte
Korrekturglied ergibt sich

WN = (Rgcl)_l, wp = ((Rl + Rg)cl)_l . (1148)

Wie schon zuvor am Beispiel des Lag-Korrekturgliedes beschrieben, muss
speziell bei der externen Realisierung des Korrekturgliedes der Einfluss pa-
rasitdrer Kapazitdten Cp beriicksichtigt werden. Dies gilt insbesondere fiir
den hochohmigen Knoten b in Abb. 11.14. Fiir die Annahme Cp < C}
und Ry > R, wird durch Cp eine zusétzliche Tiefpass-Eckfrequenz von
wep ~ (ReC,)~! eingefiihrt [Seif99]. Bei der Dimensionierung von Ry bzw.
bei der Realisierung des Aufbaus (Layout) ist darauf zu achten, dass wep so
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hoch liegt, dass die durch sie hervorgerufene zusétzliche Phasendrehung die
durch die Lag-Lead-Kompensation verbesserte Phasenreserve bei wg vgl. Gl.
(11.46) nicht verschlechtert. Daher muss wep mindestens bei wy3 oder hoher
liegen. Wir nehmen im Folgenden zur Vereinfachung wep > wy3 an und zeich-
nen das Bode-Diagramm der Lag-Lead-Kompensation in Abb. 11.15. Dazu
gehen wir von einer Schleifenverstarkung nach Gl. (11.46) und einem Kor-

ds
d8 Unkompensierte
100 ™ Schleifenverstarkung
Lo agp(Fo (10))=agp (KR, (j0))
80 \ )
! mit k=1
60 T
40 + | %
. Lag Kompen-— "
20 + sation
:fo
0,01 0,1

Abb. 11.15: Verlauf der Schleifenverstarkung bei Lag-Lead Kompensation
im Vergleich zur unkompensierten Schleifenverstarkung und zur
Lag-Kompensation fiir den Fall k=1.

rekturglied mit dem Frequenzgang nach Gl. (11.47) aus. Fiir die Lead-Lag
Kompensation gilt wy1 = wy und es ergibt sich die kompensierte Schleifen-
verstarkung

FOO

_0(j ) = 0=—K (1_’_3)_(:)(1_’_{‘}_3)(1_}_%)

(11.49)

Fiir Beispielwerte verwenden wir wieder den Betrags-Frequenzgang des
unkompensierten OP 741 (also z.B. des OP 748), wobei zur Vereinfachung
die statische Verstdrkung mit ~ 100 dB angenommen wurde.
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In Abb. 11.15 ist zu erkennen, dass durch die Pol-Nullstellen-Kompensation
die erste Tiefpass-Eckfrequenz fp der kompensierten Schleifenverstiarkung

Eé = F,F; um die Differenz zwischen erster und zweiter Eckfrequenz
der unkompensierten Schleifenverstiarkung hoher gewihlt werden kann, als

bei der Lag-Kompensation (mit fy als erste Tiefpass-Eckfrequenz der Lag-
kompensierten Schleifenverstérkung). Im vorliegenden Beispiel wird dadurch
im Vergleich zur Lag-Lead-Kompensation eine Dekade mehr Bandbreite
gewonnen.

Anmerkung: Beim Vergleich des Lag-Lead-Frequenzgangs mit dem der
universellen Frequenzgangkompensation des OP 741 fallt auf, dass diese
néherungsweise gleich sind. Im Unterschied dazu besitzt der Frequenzgang
fiir Lag-Kompensation eine deutlich niedrigere erste Eckfrequenz. Daran ist
zu erkennen, dass die universelle Frequenzgang-Kompensation des 741 in
geschickter Weise den Vorteil der Lag-Lead-Kompensation zur Vergroflerung
der Bandbreite nutzt. Das geschieht dort durch den Lag-Lead-Frequenzgang,
der fiir die Miller-Transformation verantwortlichen Verstiarkung Vi (jw) vegl.
Seite 287.

Zur Ubung des Umgangs mit dem Bode-Diagramm sollte der Phasen-
gang des Lag-Lead-Korrekturgliedes und des Lag-Lead-kompensierten
Frequenzgangs ermittelt werden.

11.8 Reine Pol-Kompensation (Lead-Kompensation)

Der Vorteil der zuvor besprochenen Lag-Lead-Kompensation lag darin, dass
der von ihr eingefiigte dominante Tiefpass-Pol um den Abstand zwischen
erster und zweiter Eckfrequenz der unkompensierten Schleifenverstirkung
hoher gewéhlt werden kann. Ist noch mehr Bandbreite der Schleifen-
verstarkung notwendig und kann die Anwendung eine Verringerung der
statischen Verstéarkung tolerieren, bietet sich die Lead-Kompensation an.

Bei der Lead-Kompensation wird ein Hochpass-Term (Nullstelle) in
den Frequenzgang der Schleifenverstirkung eingefiigt, der den Tiefpass-
Term bei der zweiten Eckfrequenz der unkompensierten Schleifenverstiarkung
kompensiert. Die Phasendrehung auf kritische Werte der Phasenreserve
erfolgt dann erst bei der darauf folgenden Tiefpass-Eckfrequenz.
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Beziiglich Realisierung und FEinbau eines Lead-Korrekturgliedes in die
Verstérkerschleife gelten analog die Aussagen zum Lag-Lead-Glied. Ein
mogliches Lead-Kompensationsglied ist in Abb. 11.16 dargestellt.

0Q C, © 0

e

R2 Jua

Abb. 11.16: Lead Kompensationsglied.

Fiir den Frequenzgang des Lead-Korrekturgliedes gilt

Fye(ji) = R e
o U R+ HRLW R,Cy
YN
- 1422
- i (1+%>R2+R1
R 1+i—°’
= 5 } . (11.50)
e 1+E31+R2

Der, in die Schleifenverstéarkung multiplikativ eingefiigte Kompensationsfre-
quenzgang lautet fiir das gewéhlte Kompensationsglied

14 22
ﬂmmzﬂﬁ+$lmcw:mﬁyl (11.51)
wp
wp = (R1||R2 Cl)_l > WN
R2 WN
Fro=——"—"7=—"<K1. 11.52
KO R1 +R2 wp ( )

Die statische Verstarkung Flk ist immer kleiner als der Wert Eins eines idea-
len Hochpasses. Dies kann jedoch in einer Anwendung von Vorteil sein, um
den geforderten Wert des Amplitudenrandes zu erreichen. Der Frequenzgang
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der Lead-kompensierten Schleifenverstirkung lautet entsprechend den vor-
angegangenen Uberlegungen:

I3 1+ 12

Fy(jw) = ; = -~ F'ro -
(1+ﬂ)(1+ﬂ)(1+£) 14+ &

Wyl Wg2 Wg3 wp

Wyl K Wya K W3 -
(11.53)

Mit der Dimensionierung wy =~ wge und wp > w3 kompensieren sich die
Pol- und Nullstelle bei wy ~ wy und wegen wp > wys liegt der kritische
Wert der Phasenreserve von 45° erst bei w = wys.

Die Zusammenhénge sind in Abb. 11.17 fiir die Schleifenverstarkung
des unkompensierten OP 741 mit Fyy = 1 dargestellt. Es ist zu erkennen,

a4
Fao
100 .
Unkompensiert
80T IFo ags (Fo (jw), k=1
A\
6o+ | — T I
Kompensierter Frequengaqg [ Fe (j0)
40 — — age (¢ ~)
Fo (jw): Fo (jw)K (jw) 0
20T
0 fgl: I I
1 10 100 1K 10K 100K 1M\ 10M 100M f/Hz
fo\ \

Abb. 11.17: Schleifenverstarkung.

dass in diesem Fall die statische Verstirkung (Dadmpfung) des Korrek-
turgliedes mindestens -60 dB betragen muss, um bei dem Durchtritt der
Schleifenverstarkung durch 1 einen Phasenrand von 45° aufzuweisen. Wegen
Gl (11.52) gilt dann wy/wp = 1/1000, wodurch die Forderung wp > w3
gut erfiillt ist (wy = wye = wy3/10 = wp /1000 = wp = 100 w,3) Wegen Gl.
(11.30) gilt bei reellwertiger Gegenkopplung mit F,(jw) = k

aqp(Ey(jw)) = aap(F,(jw)) — aap§ + aap(Fx(jw)) (11.54)



Kapitel 11: Operationsverstéirker 300

Wir schreiben

Fr(jw) = Ly Lrcljw) (11.55)

EK 0
reellwertige Ddmpfung
idealer Hochpafl

und formen Gl. (11.54) um zu:

agp(Ey(jw)) = agp(E,(Jw)) = aap  — @i 7 +ad3%{)w) . (11.56)

g

adBﬁ
Wir sehen, dass die beiden reellwertigen Terme durch £ und Fjy gemein-
sam die statische Verstdrkung bestimmen. Besteht die Riickkopplung z.

B. nur aus dem gezeigten Lead-Glied, kann k£ = 1 gewé&hlt werden und

~
~

E,
HE, By, 0
i = adgi ~ 60dB. Kleinere Verstarkungswerte sind nicht moglich oh-
ne die Phasenreserve zu verschlechtern. Daher ist das gewéhlte Beispiel zur

die statische Verstarkung des gegengekoppelten OP betrigt

Demonstration der Lead-Kompensation aber fiir die meisten praktischen An-
wendung wenig geeignet.

11.9 Allgemeine Anmerkung zur Kompensation der
Schleifenverstirkung

Auf den letzten Seiten wurden einige grundlegende Verfahren zur Beeinflus-
sung des Frequenzgangs der Schleifenverstarkung vorgestellt. In allen Fillen
werden die Pole der unkompensierten Schleifenverstarkung verschoben oder
um zusétzliche Pole (dominanter Pol) erweitert oder durch Nullstellen
kompensiert. Das (Optimierungs-)Kriterium war bisher ein vorgegebener
Wert des Phasen- oder Amplitudenrandes als Mafl fiir die Stabilitét.
Betrachtet man die Stabilitét als einziges Kriterium, so ist die Platzierung
der Kompensationsschaltung innerhalb der Schleife egal.

Es kommt nur darauf an, der kompensierten Schleifenverstarkung die
notwendigen Pole und/oder Nullstellen hinzufiigen.

In der Praxis entscheiden meist noch weitere Kriterien iiber die Plat-
zierung der Kompensationsschaltung. Die zwei hierfiir wichtigsten Kriterien
sind das Rauschen und die maximale Anstiegsgeschwindigkeit des Aus-
gangssignals (,Slew-Rate®). Im Sinne der Rauschoptimierung sollte eine
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Tiefpassfilterung (dominanter Pol) méglichst am OP-Ausgang erfolgen. Die
gegenteilige Forderung ergibt sich fiir eine grofle Slew-Rate, die durch die
Umladung von Kapazitdten mit hohen Spannungshiiben verringert wurde.
In diesem Fall sollte die Kompensation moglichst nahe am Eingang liegen.
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11.10 Berechnung von Operationsverstarker-
Schaltungen

Die zu berechnende Schaltung wird so partitioniert und umgezeichnet, dass
sie durch das Blockschaltbild in Abb. 11.18 beschrieben wird.

1<

E
Xo— Gy e b

XN_ GN F2

Abb. 11.18: Allgmein giiltiges Blockschaltbild zur Beschreibung von
Operationsverstarker-Schaltungen. X,, konnen Spannungen oder Strome
sein. Y und E sind in der Regel Spannungen (Spannungsgesteuertes
Hauptzweitor mit Spannungsausgang).

Es gilt allgemein fiir die Schaltung in Abb. 11.18

N
n=1
N
F F 1
Yy=—"22"2__\ X @ 11.58
T
r= 14+ -L F, Zingm F,=F,-F,, Ringverstirkung. (11.59)
+ Fo =2 n=1

Darin lassen sich die G,, und F', wie folgt bestimmen:

Y=0

E —-E
Gp,=— F,=— (11.60)
Xﬂ XZ':O, i;én X Xn:O
Die Betriebsverstéirkung fiir den Eingang n ist
Y 1 G G
e e LA i L (f{j_r |FO| —>oo) . (11.61)

X, l1+g I, L

n
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Der Einfluss von nichtidealen Eigenschaften des OP’s kann mit Hilfe
eines geeigneten Ersatzschaltbildes ermittelt werden. Abb. 11.19 zeigt ein
quasistatisches Ersatzschaltbild eines realen OP’s ohne Rauschquellen. Es
berticksichtigt einen endlichen . differentiellen® Eingangswiderstand R, q,
Offset, ein Ig, eine endliche (reelle) Spannungsverstirkung Vy und einen
endlichen Ausgangswiderstand R,;.

Abb. 11.19: Ersatzschaltbild eines realen Operationsverstiarkers mit
Ruhestromen und Offsetgrofen.

Beispiel: invertierender Verstérker

Es wird ein invertierender Verstdrker nach Abb. 11.20 aufgebaut. Fiir den
OP gilt das Ersatzschaltbild in Abb. 11.19, wobei V; — oo angenommen
werden kann.

Fiir die Ausgangsspannung des invertierenden Verstérkers gilt:

UCL - Ua<U17 UK7 U057 [B7 IOS) (1162)
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R>
| —
7
R
|

uy (D Rs U,
P

® O

Abb. 11.20: Invertierender Verstiarker mit Kompensationsnetzwerk Rs, Ug.

Aufgabe: Ermittlung von U,

1. Bestimme die Gesamtschaltung aus Abb. 11.19 und 11.20 in Abb. 11.2

R,

Uy <> i VyUein,g =

Darin wird zur Vereinfachung angenommen, dass die Né&herung
Reinag > Ri, Ro, R3 > Ry erfiillt ist. Daher wird R.;,q als Leerlauf
und R, als Kurzschluss beriicksichtigt.

-

B
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2. Bestimme die Einkoppelfaktoren G, (@, bedeutet: alle Quellen aus
X; gleich Null)

a) X1 = U1
Y=0 U
_ . ein, _ RQ
Gl - X£1 U . ~ T Ri+R2
Xn=0, n#i Qnz1=0
b) Xy = Uy
Uein
Gy & =1
Ul Qn;éZ:O
C) X3 = ]B
e Uecin,d _ iRy ;
Ip Quass=0 R+ R,
d) Xy =7g
G4 _ Uein,d _ RIRZ — Ry
IOTS Qn;ﬁ4:0 Rl + R2
e) X5 =Uos
Uein
Gy = —nd =1
UOS Qn#5:0
f) Riickkoppelfaktor Fy =k
—F Uein R
Fy=— — 4 — ! (11.63)
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3. Zusammenfassen nach Gl. (11.59)

Mit der Ringverstirkung Fp = F,lo =Vy =k =V Rlile folgt
1 1<
U, = — Y X,G, 11.64
T R (1169
——
—1 fiir Vy—o0
Ry Ri+ Ry RiRs Ri+ Ry
U,=——U +—— Uk + — Ry )| ———=1 11.65
R R K <R1+R2 3) R ° (11.65)
RiRs Ri+Rylps Ri+ Ry
———+R — U, 11.66
(R1+R2+ 3) R 2 R 9 (11.66)

Der OP habe folgende Daten: 2 uA < I < 3uA, |los| < 0,5 uA, |Ups| <
3mV.

Aufgabe: Dimensionierungsbeispiel
Die Quelle U; soll durch einen Eingangswiderstand der Verstérkerschaltung
von 10k belastet werden. Es soll gelten

U, =—-8U; + Uaj(UK, Uos, IB, [OS) (11.67)

Welche Bauteile sind wie zu dimensionieren? Aufgabe: Kompensation der
Fehlerspannung

R3 soll so dimensioniert werden, daf die Fehlerspannung U, ;(Uy =
0,Uos, Ip, los) minimal wird. Wie grof} ist U, ; in diesem Fall?




Kapitel 11: Operationsverstéirker 307

Aufgabe: Temperaturkompensation

Bei 25°C soll durch die Spannungsquelle Uy ein Offsetspannungsabgleich
durchgefiithrt werden. Welchen Einstellbereich mufl Uy besitzen, damit ein
Abgleich moglich ist?

Wie grofl kann im Temperaturbereich -55°C ...125 °C die Fehlerspannung
U, nach dem Abgleich maximal werden, wenn fiir die Temperaturabhéngig-
keit der Offsetgrofien gilt

%

<25 ——.
- C

- C’ ar

dlos
dT

nA ‘dUos
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