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Kapitel 1

EinfUhrung in die Analogtechnik

Digitale Schaltungen sind in den letzten Jahren immer leistungsfahiger, schneller und billiger geworden, und
esist zu erwarten, dald dieser Trend noch anhélt. Dennoch werden auch in Zukunft anal oge Schaltungen unent-
behrlich bleiben, da physikalische Signale analog vorliegen (z.B. Sprache oder Bilder). Fir die Umwandlung
werden A/D-Wandler bendtigt; oft ist am Ende ein D/A-Wandler einzusetzen, wenn auch das Ausgangssignal
analog vorliegen soll (z.B. Musik von einer CD). Zur Ubertragung von Signalen werden Modulatoren, Filter
und Demodulatoren verwandt.

Diese Anwendungen betreffenin erster Linie Schnittstellenschaltungen, aber bei einfachen Funktionen erweist
es sich als gunstig, die ganze Signalverarbeitung auf rein analoger Ebene durchzufiihren. Ein neuer Trend
zur Schaltungsentwicklung ist das Analog-VLSI. Dabei nutzt man die VL SI-Eigenschaften, um viele analoge
Komponenten - oft in Form eines Arrays - monolithisch zu integrieren und somit parallele Verarbeitung zu
ermaoglichen.

Typische Anwendungen anal oger Schaltungen sind:

e Schnittstellen-Schaltungen
— Verstérkung
— Filter
— Modulation/Demodulation
— Anaog/Digital-Wandlung
— Digital/Anaog-Wandlung
e Signaverarbeitung
— Einfache Funktionen
e AnalogVLSI
— Prézision durch massiv parallele Verarbeitung ersetzen
Der Aufwand von analogen und digitalen Schaltungenwird in Bild 1.1 qualitativ dargestellt. S/N ist der Signal-
Rausch-Abstand und somit ein Mal3 fur die Qualitét der Signalverarbeitung. 1.Allg. |&3t sich eine groflere

Bandbreite nur durch hdéheren Stromverbrauch erzielen. Entsprechend kann man den Quotienten P/f (Lei-
stung/Bandbreite) zur Abschétzung des Aufwands bzw. der Chipfléche verwenden.
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Abbildung 1.1: Aufwand digitaler und analoger Schaltungen

Fir analoge Schaltungen gilt theoretisch:

mit:
f:
k:
T:
SNR:

Prin=8-f-k-T-SNR

Boltzmann-Konstante

Signal to noiseratio

(1.1)

Entsprechend ergibt sich in Bild 1.1 eine Gerade. Diese Formel beschreibt allerdings den Idealfall, in der
Redlitéat sind diese Werte nicht erreichbar und befinden sich auf der linken Seite der Geraden, d.h. der Aufwand

ist hoher.

Mit Analog-VLSI wird der untere Bereich fir Probleme genutzt, beli denen eine hohe Dynamik sinnvoller as
ein hohes SNR ist. Als Beispiel betrachte man das menschliche Auge oder Ohr: Bei beiden Organen ist die
Auflésung nicht sonderlich hoch, was aber durch eine hohe Dynamik (Anpassung an Lautstérke bzw. Entfer-
nung/Helligkeit) ausgeglichen wird.

Fur digitale Schaltungen (CMOS) gibt folgende Gleichung die Leistung an:

P=f-M-E

(1.2)



mit:
f:  Bandbreite

M: Mittelwert der Anzahl schaltender Gatter
E: Energie/Schaltvorgang

Die Abhangigkeit der Leistung von der Frequenz wird in der Vorlesung Mikroelektronik | behandelt. Der Mit-
telwert M ergibt sich, dabei CMOS fast nur bei Schaltvorgéngen Energie verbraucht wird.

Ein hoheres SNR kann durch Verwendung von mehr Bits bei der Abtastung erreicht werden. Dabei fuhrt die
Erhohung der Bitanzahl um 1 zu einer Verdopplung der Genauigkeit; daher der nichtlineare Zusammenhang
in Bild 1.1. Durch die fortschreitende Verfeinerung der Technologie wird die Kurve weiter abgesenkt. Die
folgende Tabelle vergleicht analoge und digitale Schaltungen.

digital analog
Zahlen Signaldarstellung phys. Werte (U,1,...)
diskret Zeit kontinuierlich
diskret Amplitude kontinuierlich
wahlbar (Wortbreite) Prézision aufwendig
Schalter Transistor aktives Bauelement
e VLSI-Prozesse optimiert fUr digitale ¢ hohe Funktionsdichte
Schaltungen = geringe Chipgrofie
e CAD hauptséchlich fur digitale ¢ Rundung und Begrenzung nicht
Schaltungen entwickelt notwendig
e komplexe Algorithmen e Schnittstellen zur "realen” Welt
o Software programmierbar (flexibel) e "geringer” Leistungsverbrauch
e unempfindlich  gegeniiber Rau- Vorteile
schen, Temperaturveranderung,
Prozef3schwankungen
e Langzeitspeicherung

Esist schwierig abzuwégen, welche Art von System besser geeignet ist. Bild 1.2 zeigt fir beide Félle den
strukturellen Aufbaul.

Je weiter sich die digitalen Prozessoren entwickeln, desto mehr weitet sich der digitale Anteil am Prozef3
aus: Wéhrend friher vor dem A/D-Wandler analoge Komponenten zur Filterung und Verstérkung eingesetzt
wurden, wird das heute meist von der digitalen Seite Ubernommen. Durch die in der Realitdt vorliegenden
Probleme wird die Analogtechnik aber weiterhin ihren Platz behalten. Jedoch wachsen die Anspriiche an die
analogen Elemente mit der Verbesserung der digitalen Prozessoren.

Die meisten Anwendungen fir analoge Techniken liegen in der Medizin-, Automobil- und Luftfahrttechnik;
aber auch in der Datenverarbeitung werden anal oge Komponenten benétigt (Netzteile, Monitore, ...).

Bei manchen dieser Systeme sind mikromechanische Komponenten erforderlich, die zusétzliche Prozef3schritte
erforderlich machen (Bsp.: Drucksensor als Polysilizium-"Topf” realisiert). Das erhoht die M askenkompl exitét
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Abbildung 1.2: Struktur von digitalen und analogen Systemen

von ca. 16 Masken (CMOS) bzw. 20 Masken (analog) auf ca. 25 Masken. Da mit steigender Zahl der Pro-
zel3schritte die Ausbeute an funktionstiichtigen Schaltungen exponentiell falt, fihrt das mindestens zu einer
Verdoppelung des Preises.

Analyse
System Merkmale
System 1
Synthese
System 2 Merkmale
System 3

L]

Abbildung 1.3: Analyse und Synthese analoger Schaltungen

In dieser Vorlesung werden zwei Vorgehensweisen dargestellt. Zuerst werden Schaltungen analysiert und ihre
Merkmale bestimmt. Darauf aufbauend wird gezeigt, wie gemal3 vorgegebener Spezifikationen Schaltungen
entworfen bzw. modifiziert werden kénnen. Diese Synthese ist kein eindeutiger Vorgang und wird von jedem
Analogdesigner anders vorgenommen werden.
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Kapitel 2

M OS-Technologie

2.1 Eigenschaften von bipolarer und MOS-Technologie in analogen
Schaltungen

In den letzten Jahren konzentrierte sich der Entwurf analoger Schaltungen fast ausschliefdlich auf bipolare
Schaltungen; dies andert sich jedoch durch Fortschritte in der MOS-Technologie. Im folgenden werden die
Unterschiede zwischen bipolarer und MOS-basierter analoger Schaltungstechnik anhand des elementaren Bau-
steins Operationsverstarker verglichen. Bild 2.1 zeigt einen OPAMP al's Spannungsfol ger.

u i J—
e
€ L L

Abbildung 2.1: OPAMP als Spannungsfolger

Fur diese Schaltung gilt:

Yo 1 (2.2)

mit:
Ue:  Eingangsspannung

Ua:  Ausgangsspannung
A:.  Leerlaufverstarkung des OPAMPs

Einen Wert moéglichst nahe an 1 erhadlt man durch eine moglichst grof3e Leerlaufverstérkung; dasist in bipolarer
Technik besser zu erreichen. Desweiteren kann ein bipolarer OPAMP wegen der htheren Treiberleistung am

11



Ausgang bei erheblich kleineren Widersténden ein gutes Ausgangssignal liefern. Dagegen beeinfluf3t die hohe
Eingangsimpedanz bel MOS das Eingangssignal weniger.
Einen Uberblick tiber die Vorteile beider Technologien liefert die folgende Tabelle.

Bipolar MOS

hohe Verstérkung hohe Eingangsimpedanz

hohe Bandbreite hohe Integrationsdichte

hohe Treiberleistung = mixed signal (analog + digital
auf einem Chip) leicht machbar

Entsprechend empfehlen sich beide Technologien fiir verschiedene Anwendungsgebiete:

Ist nur ein einzelner OPAMP zu entwickeln, ist die bipolare Technologie vorzuziehen, wenn keine hohe Ein-
gangsimpedanz gefordert ist. Die MOS-Version ist fir komplexere Schaltungen guinstiger.

Die weitere Vorlesung beschrénkt sich auf die MOS-Technol ogie.

2.2 Bauelementein MOS-Technologie

In MOS-Technologie kdnnen Transistoren, Dioden, Widerstande und Kondensatoren auf verschiedene Arten
monolithisch (in gewissen Grenzen) realisiert werden.

2.2.1 Dioden

Metall

.

=
\/ \
Fi =

n-Wanne

p-Substrat

Uss

Abbildung 2.2: Diodein MOS-Technologie

Bild 2.2 stellt eine Diode in MOS-Technol ogie dar. Wahrend Dioden in bipolarer Technik einfach herzustellen
sind, liegt in Bild 2.2 gleichzeitig ein Bipolartransistor vor, der durchschaltet, wenn die Diode in Durchlal3-
richtung gepolt ist. Das bewirkt einen grof3en Kollektorstrom in das Substrat. Diese Anordnung ist deshalb nur
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verwendbar, wenn die Wanne, die die Basis des Transistors bildet, auf dem hochsten vorkommenden Potential
(Upp) liegt.

2.2.2 Widerstand

Diffusionswider stand

Oxid

/ Y
U -y

(Sperrichtung)

p-Substrat

Abbildung 2.3: Diffusionswiderstand

In Bild 2.3 wird der Widerstand durch das n*-Diffusionsgebiet (Donatorendichte ca. 101%cm~3) gebildet. Da
dieses eine hohe Leitféahigkeit besitzt, sind hier sehr lange Widerstande nétig, um die gewtinschten Wider-
standswerte zu erhalten.

Der Wert eines Widerstands ist proportional zum Verhétnis Lange/Breite, da die Tiefe durch die Technologie
vorgegeben und konstant ist. Daher wird der spezifische Widerstand je Quadrat (Square) angegeben, die Tiefe
ist dabei schon eingerechnet. Dieser Wert bewegt sich beim Diffusionswiderstand in der Gréf3enordnung von

100
O L O
c c, |

[m]
Abbildung 2.4: Ersatzschaltbild Diffusionswiderstand

Ein weiterer Nachteil ist, daR das n*-Diffusionsgebiet mit dem p-Substrat einen in Sperrichtung gepolten PN-
Ubergang bildet. Uber der Raumladungszone liegt eine parasitare Sperrschichtkapazitét vor; dadurch wird die
Bandbreite der Schaltung begrenzt. Auf3erdem fliefdt ein - wenn auch geringer - Diodensperrstrom. Sowohl
Kapazitét als auch Leckstrom werden im Ersatzschaltbild 2.4 auf beide Knoten aufgeteilt.

Wannenwider stand

Um vergleichsweise hochohmige Widersténde bei annehmbarem Platzbedarf zu erhalten, nutzt man beim Wan-
nenwiderstand ein n—-dotiertes Gebiet (Donatorendichte ca. 101°cm3) als Widerstand, das durch die niedri-
gere Dotierung eine geringere spezifische Leitfahigkeit besitzt (GrélRenordnung %). Wie beim Diffusionswi-
derstand liegt auch hier ein PN-Ubergang mit Leckstrom und parasitéarer Sperrschichtkapazitat vor.

13



Abbildung 2.5: Wannenwiderstand

Bei PN-Ubergéangen ist die Sperrschichtkapazitat bekanntermalien spannungsabhangig. Hinzu kommt, da in
niedriger dotierten Gebieten die Raumladungszone schneller mit steigender Spannung wéchst. Dadurch ver-
engt sich der leitende Bereich im n~-dotierten Gebiet, wodurch die Leitfahigkeit sinkt. Damit ist auch der
resultierende Widerstand spannungsabhéngig. Da fir diesen Effekt die Spannung gegentiber dem Substrat, das
auf Masse liegt, verantwortlichist, ergibt sich beispielsweisein Bild 2.6 fir den oberen Widerstand bei gleicher
Ausfiihrung ein etwas htherer Widerstandswert.

U

in oO—m

1
|
2y

i
1]
—
=

Abbildung 2.6: Spannungsteiler aus Wannenwiderstdnden

Damit ist Ugy etwas niedriger als die (erwartete) halbe Versorgungsspannung. Dieser Effekt ist bei der Ver-
wendung von Wannenwidersténden zu berlicksichtigen.

Polysiliziumwider stand

Um Leckstrome und parasitére Kapazitdten zu vermeiden bzw. zu verringern, kann der Widerstand auch in
Polysilizium ausgefiihrt werden. Hier tritt als parasitdre Kapazitét nur die Oxidkapazitét auf. Allerdings hat
Polysilizium eine hohere spezifische Leitféhigkeit, um die Gates schnell zu laden bzw. zu entladen. Daher sind

14



Metall

Polysilizium

—

Oxidkapazitét

p-Substrat

Abbildung 2.7: Polysiliziumwiderstand

"hochohmige” Widerstdnde nur mit groRem Platzbedarf realisierbar (Gréfenordnung ZOTQ). Dabei ist das Wort
"hochohmig” mit Vorsicht zu genief3en, die Widerstdnde in MOS-Technologie sind um einige Zehnerpotenzen
kleiner als die im Biploarprozef3 vorhandenen.

Je nach Anwendung werden fir "hochohmige” Widerstande Wannenwiderstande verwendet, wahrend Polysi-
liziumwiderstdnde eingesetzt werden, wenn die parasitaren Kapazitaten moglichst klein sein sollen.

2.2.3 Kapazitaten
Poly-n*-K ondensator

Metall

Polysilizium .
RN Oxid

| m— |

\ G

p-Substrat

Abbildung 2.8: Poly-n™-Kondensator
Bei dieser Variante (siehe Bild 2.8) werden die “ Platten” des Kondensators zum einen durch eine Polysilizium-

schicht und zum anderen durch ein n*-implantiertes Gebiet gebildet; es handelt sich um eine Oxidkapazitét.
Ohne n™-Gebiet wiirde die K apazitét auf einer Seite immer auf Substratpotential, d.h. U ss, liegen.

15



p - Substrat p - Substrat
Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild fiir Poly-n*-Kondensator

Im normalen Herstellungsproze3 werden die lonen nach dem Aufbringen des Polysiliziumsimplantiert, um bei
den Transistoren die Gates al's Maske fur Drain und Source verwenden zu kénnen (siehe Abschnitt 2.2.4).

Beim Poly-n*-Kondensator ist allerdings ein Diffusionsgebiet unter halb des Oxids nétig; daher ist ein zusitz-
licher Herstellungsschritt (vorzeitiges Implantieren der n*-lonen) erforderlich.

Wie beim Diffusionswiderstand liegt auch hier ein PN-Ubergang vor; das entsprechende Ersatzschaltbild zeigt
Bild 2.9. Zum einen liegt mit der Sperrschichtkapazitét eine zusétzliche Kapazitét in Reihe, zum anderen fhrt
der Leckstrom zu einem Ladungsverlust.

Poly-Poly-K ondensator

Metall
Polysilizium 1 PonS|I|Z|um2
OXId
Polysilizium 1
[\ el [
(5 =

p-Substrat

Abbildung 2.10: Poly-Poly-Kondensator
In diesem Fall wird eine zweite Polysiliziumschicht aufgetragen (die erste ist zur Herstellung der Transistoren

notig und daher kein zusétzlicher Aufwand). Dadurch sind bessere Kapazitéten herstellbar, allerdings ist der
Aufwand noch hoher, da neben der zweiten Polysiliziumschicht auch noch eine zusétzliche Oxidschicht zur

16



Isolation notwendig ist; es werden also zwei zusétzliche Herstellungsschritte benétigt.
Bild 2.10 zeigt links neben dem Kondensator einen Transistor zum Vergleich der notwendigen Schichten.

2.24 Transistor

n-Kanal-Transistor

Zwischenoxid

Metall Polysilizium

Gateoxid
/

\

n'-Diffusionsgebiet

Polysilizium

p-Kanal-Transistor

n'-Diffusionsgebiet

Wannenkontakt

Abbildung 2.11: Transistor

Bild 2.11 oben zeigt den Querschnitt eines n- und eines p-Kanal-Transistors, also die Prozelisicht. Unten ist
die Ublicherweise verwendete L ayoutsicht (Draufsicht) dargestellt. Dabel ist L die Lénge und W die Weite des

Kanals.

Fir die Struktursicht (Netzliste) sind verschiedene Darstellungen gebréauchlich. Hier sollen die Varianten links
im Bild 2.12 verwendet werden, dader Bulk in unseren Anwendungen bisweilen auch andersals mit V pp bzw.
Vss belegt wird. Der Pfeil des Bulks deutet dabei die Diode zwischen Bulk und Kanal an; entsprechend stellt
das abere Bild einen n-Kanal-(NMOS) und das untere einen p-Kanal - Transistor (PMOS) dar.

17
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G—{*B G—{w G—O‘w p-Kana
B B ]

Abbildung 2.12: Schaltbilder eines Transistors

WEeil der Strom in unseren Schaltungen i.Allg. von oben nach unten fliefd, ist bei p-Kanal-Transistoren wegen
der positiven Ladungstréger (L 6cher) Source oben und Drain unten.

2.3 Funktionale Sicht des Transistors

2.3.1 BereichedesTransistorbetriebs

Der Drainstrom Ip ergibt sich fir den Designer als Funktion der Spannungen U gs, Ups und Ugs und den
Abmessungen W und L; weitere Parameter sind prozef3abhéngig.

Ip = f(Ugs,Ups,Uss,W, L) (22

mit:
Ip: Drainstrom
Ugs: Gate-Source-Spannung
Ups:  Drain-Source-Spannung
Uss:  Source-Bulk-Spannung
W: Weite des Transistors
L: Lénge des Transistors

Dabei ist zu beachten, dal? die Spannungen bei p-Kanal-Transistoren negativ sind.

Gemal’ der Funktionswei se unterscheidet man drei Bereiche:

e Weak Inversion (schwache Inversion)
e Triodengebiet bzw. linearer Bereich (starke Inversion)

e Sdttigung (starke Inversion)

Man beachte, dal3 hier die Bezeichnungen anders als bei Bipolartransistoren gewéhlt sind, da bei MOS-Tran-
sistoren andere Effekte und Arbeitsweisen vorliegen.
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Abbildung 2.13: Spannungsrichtungen bei n-Kanal- und p-Kanal-Transistoren

Weak | nversion
Ugs < Ur: Ip =~ 0 (bzw. Ip < 1pA)
(bel Ups > n- k'TT, mit N~ 2..4)

Dabei ist Ut die Schwellenspannung (Threshold Voltage).

In der analogen Betrachtungsweise gibt es keine abrupten Ubergénge; entsprechend ist es nicht tiblich, in
diesem Bereich - wie in der Digitaltechnik - Ip = 0 zu setzen. Statt dessen wird unter Weak Inversion der
Bereich mit Ip < 1pA verstanden (siehe Bild 2.14).

Fir den Strom ergibt sich:

- (e"Temp _ 1) (2.3)

W:  Weite des Transistors
L:  Langedes Transistors
k:  Boltzmann-Konstante
T: Temperatur

g:  Elementarladung

Triodengebiet

Dieser Bereich ist gekennzeichnet durch die Bedingungen
Ugs > U, Ups <Ugs— Ut = Ugsy;

Die Bedingung Ugs > Ut bewirkt, dal3 starke Inversion vorliegt, d.h. esexistiert ein Kanal zwischen Drain und

Source. Das gilt auch fur die Séttigung (néchster Abschnitt); Bild 2.15 zeigt die beiden Bereiche mit starker
Inversion.

Die Spannung Ugs, ist ungeféhr gleich der Pinch-Off-Spannung U pss (Abschniirspannung), bei der sich der
Kanal abschniirt und mit steigendem U ps verkirzt.
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Abbildung 2.14: schwache/starke Inversion

Fur den Drainstrom gilt im Triodengebiet:

1
b = B'(UGS_UT_E'UDS)'UDS (2.5)
mit: B = V—LV-BO (2.6)
Bo=u-Col = > (27)

V% Beweglichkeit der Ladungstréger

eox . Dieektrizitatskonstante des Oxids

tox: Dicke des Oxids

Cox’: Kapazitét je Flacheneinheit
Sattigung

In der Séttigung gilt:
Ugs > U, Ups > Ugs— Ut
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Abbildung 2.15: Bereiche starker Inversion
Flr den Drainstrom erhalt man néherungswei se:
1
=3B (Uss—Ur)?

(2.8)

Diese Gleichung erhélt man auch, wennin Gleichung 2.5U ps = Ugs— Ut eingesetzt wird; dasist der Ubergang
zwischen Triodengebiet und Séttigung.

Analogdesign bezieht sich meistens auf diesen Bereich, da hier der Drainstrom (anndhernd) konstant bei varia-
blem Upsist (vgl. Bild 2.15 und Gleichung 2.8). Damit 183t sich also ndherungsweise eine ideale Stromquelle

realisieren.
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2.3.2 Berucksichtigung der Kanalverktrzung

An Bild 2.15 kann man erkennen, dal3 der Strom nicht ganz unabhéangig von U ps ist. Ein grof3eres Upg fuhrt
einerseits zu einer grof3eren Raumladungszone am Drain, was den Kanal verkirzt; andererseits steigt die Feld-
stérke in diesem Bereich. Beide Effekte fihren insgesamt zu einem leichten Anstieg des Drainstroms| p. Diese
komplexen Zusammenhénge werden ndherungswei se durch den Faktor A berticksichtigt, der keine direkte phy-
sikalische Bedeutung hat. Man kann A auch als

p U_A (2.9

darstellen, wobei U der Early-Spannung bei Bipolartransistoren entspricht.

Die Kanallangenmodulation wird im Séttigungsbereich in folgender Gleichung berlicksichtigt (vgl. Glg. 2.8):

Ib==-B-(Ugs—Ur)?- (14 A-Upg) (2.10)

NI

Je nach Genauigkeit wird im Folgenden mit Gleichung 2.8 oder 2.10 gearbeitet werden.

Im linearen Bereich (Ups < Ugs— Ut) wird die Abhéngigkeit von Ups analog berticksichtigt (vgl. Glg. 2.5):

1
|D:B‘(UGS_UT_E'UDS)'UDS‘(l'f‘}\-'UDS) (2.11)
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Kapitel 3

MOS-Transistoren in Schaltungen

3.1 Inverter

Upp

L Ug

Abbildung 3.1: Inverter mit Widerstandsl ast

Die in Bild 3.1 dargestellte Schaltung ist in der digitalen Schaltungstechnik als Inverter mit Widerstandslast
bekannt. Die Bezeichnung "Last” kann allgemein in zwei verschiedenen Bedeutungen verwendet werden. In
diesem Fall ist die Nutzlast gemeint, die fur die Verstarkung nétig ist. Mit Last kann aber auch die (unerwiinsch-
te) zu treibende Last am Ausgang gemeint sein (siehe Bild 3.2).

An der Kennlinie in Bild 3.3 kann man erkennen, dal3 die Schaltung in Bild 3.1 auch als Verstérker verwen-
det werden kann: Kleine Verdnderungen der Eingangsspannung U i, flihren zu gréf3eren Variationen der Aus-
gangsspannung U . Das funktioniert aber nur bei geeigneter Wahl des Arbeitspunktes: Er muf3in dem steilen
Bereich der Kennlinieliegen.
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Abbildung 3.2: Zwei Bedeutungen von " Last”
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Abbildung 3.3: Kennlinie des Inverters
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Mit Hilfe der Dimensionierung des Transistors kann der steile Bereich der Kennlinieverschoben werden. Damit
kann die Berechnung des Arbeitspunktes auf zwei Arten erfolgen:

¢ DieDimensionierung ist gegeben = bestimme geeignetesUp,
e Ui, ist gegeben = bestimme geeignete Dimensionierung
Hier wird der zweite Fall betrachtet. Zur Berechnung des Arbeitspunktesist das Grof3signal verhalten entschei-

dend. Es wird angenommen, dal3 sich der Transistor im Séttigungsbereich befindet. Wenn der Einfluld der
Kanallangenmodul ation vernachldssigt wird, gilt:

NI

Ip= -(Ugs—UT)2 (3.1

Folgende Werte werden zum einfachen Rechnen vorgegeben:

Up = 5V (3.2)
Ur = 1V (3.3)
Un = U—;’f’+UT:2.€v (3.4)
im Arbeitspunkt: U = U—2D:2.5V (3.5
R = 10kQ (3.6)
Mit: Un = Ugs (3.7
Ut = Upp—Ip-R (3.8)
ergibt sich: %-UDD = UDD—%(Um—UT)Z-R (3.9)
B Upp.?
= -2 R 1
Upp > ( 3 ) (3.10)
i _ 9-Upp
-Upp
9
= 3.12
R-Upp ( )
B héngt von der Dimensionierung des Transistors ab:
gox W
— A A
B T (313)
W
= Po- T (3.14)
€
Bo = p.%zso\‘j—’z (3.15)
W 9 9 9
L Bo-R-Uop 5083 -10kQ-5v 25 (3.16)
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W und L lassen sich frei wahlen, solange dieses Verhéltnis eingehhalten wird. Damit sind (beispielsweise)
mogliche Werte:

W = 4.5um L =1.25um
W = 9um L =2.5um
W = 18um L = 5pum

Die verwendete Technologie gibt die kleinste herstellbare Gréfie vor.
Schliefdlich ergibt sich aus Gleichung 3.1 fir den Drainstrom:

Ip = 250pA (3.17)
Er ist auch Giber Rund Upp — Ugyt berechenbar.

Damit ist die gesuchte Dimensionierung ermittelt und der Arbeitspunkt berechnet.

Jetzt soll die Verstérkung berechnet werden, die sich ergibt, wenn die Eingangsspannung leicht um den be-
rechneten Arbeitspunkt variiert wird (Kleinsignalverhalten). Dies entspricht in Bild 3.4 einer hoheren bzw.
niedrigeren Kurve. An der Widerstandsgerade 153 sich die Anderung von U o ablesen.

Ip

Arbeitspunkt

/

Al AUgs

U _ Yoo
DS= ™ Upp Ups

Abbildung 3.4: Kennlinienfeld mit Widerstandsgerade

Bei einem groReren Widerstand ist die Steigung der Widerstandsgerade geringer, damit ist die Anderung von
Uout bzw. die Verstérkung grofer.

Fir die Anderung der Ausgangsspannung gilt (s. Gleichung 3.8):

AUgit = —R-Alp (3.18)
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Im Arbeitspunkt wird fur diese kleinen Anderungen ein linearer Zusammenhang als Naherung gewahit:

Alp = G-AUp (3.19)
Alp  Alp
= = .2
— G AU = AU (3.20)
= AUpt = -R-G-AUj, (3.21)

Durch Ubergang ins Differentielle erhélt man die arbeitspunktabhéngige Stromverstarkung:

dip

— = 3.22
Damit ergibt sich fur die Verstérkung:

AUqt

A= =—-R. 2

AU, G (3.23)

bzw. im Differentiellen:
| A=-guR (3.24)

3.2 Klensignalverhalten

Im vorigen Abschnitt wurde der Arbeitspunkt eines Transistors und die Verstarkung bei kleinen Anderungen
der Eingangsspannung U;, = Ugs bestimmt.

Bei der Betrachtung solcher kleiner Anderungen, die den Arbeitspunkt naherungsweise nicht andern, spricht
man auch vom Kleinsignalverhalten. Durch Linearisierung der Gleichungen im Arbeitspunkt kénnen Kleinsi-
gnal ersatzschal thil der entwickelt werden, die nur diese Anderungen berticksichtigen.

Im folgenden sollen fir Kleinsignal gréfen Kleinbuchstaben verwendet werden. Bild 3.5 stellt ein erstes Klein-
signalersatzschaltbild eines Inverters dar.

Abbildung 3.5: Kleinsignal ersatzschaltbild eines Inverters

Feste Potentiale kdnnen im Kleinsignal ersatzschalthild auf Masse gelegt werden: Da sich die Spannung nicht
andert, gilt AU = 0 bzw. u = 0. Entsprechend kénnen Festspannungsquellen kurzgeschlossen werden. Feste
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Stromquellen kénnen aufgetrennt werden, weil der Strom, der in sie hinein- und herausflief3t, konstant ist;
daher ist die Stromanderung gleich Null (Al = 0 bzw. i = 0).

In Bild 3.5 gilt entsprechend fur die Versorgungsspannung AU pp = 0 bzw. upp = 0, das Potential kann auf
Masse gelegt werden.

Auch der Widerstand wird nur im Arbeitspunkt betrachtet; aufgrund seiner Linearitét gilt aber r = R, so dal3
Grofl3- oder Kleinschreibung verwendet werden kann.

Die Stromquelleist ideal dargestellt, d.h. der Drainstrom ist unabhéangig von der Drain-Source-SpannungU ps.
Das entspricht einer steigungslosen Geraden im Ausgangskennlinienfeld | 5(Ups). Bild 3.6 zeigt einen Aus-
schnitt aus Bild 3.4, und zwar rechtsim realen und links im idealen Fall. Im realen Fall fihrt die Kanallangen-
modulation zu einer Steigung der Geraden (im Bild 3.6 Ubertrieben dargestellt) und damit zu einem kleineren
Uout - Das entspricht dem Early-Effekt bei Bipolartransistoren.

Widerstandsgerade
N

AN

AUgs = Ugs

I AUgs = Ugs |

P ——p

AUps = Ups = Uout AUps = Ups = Uout

ideal nichtideal (libertrieben)

Abbildung 3.6: Ideale und nichtideale Kennlinie
Dieses Verhaten wirkt der erreichten Verstarkung entgegen, was im Kleinsignal ersatzschaltbild berlicksichtigt

werden muf3. Dazu wird der Widerstand r ps eingefhrt (siehe Bild 3.7); die Stroméanderung bleibt also gleich,
aber der Strom teilt sich jetzt auf.
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Abbildung 3.7: Erweitertes Kleinsignal ersatzschaltbild

Zur Berechnung von g, wird die Kanallangenmodul ation vernachl éssigt, man verwendet daher Gleichung 2.8:

On = dﬂzs (3.25)

B-(Uss—Ur) (3.26)

= B-Uss,, (3.27)

= UZG;E; (3.29)

= V2'p B (3.29)

Fir B gilt dabei: B = u-Cox-V—v (3.30)

L

Damit ist B (und damit g,,) Uber das Verhédltnis % einstellbar.
Diese unterschiedlichen Gleichungen konnen je nachdem, ob Ugs,,, Ip oder B vorgegeben ist, verwendet
werden.

Zur Berechnung von r ps wird dagegen die um A erganzte Gleichung 2.10 herangezogen, daim idealen Fall die
Kanallangenmodulation und damit r pg nicht berticksichtigt wird. Man erhdt dann:

1 dip
—_— = = . 1
g~ 9os Ups (3.31)
1
= 5 BUes~ Ur)®-2 (3.32)
. . ) B A
mit Gleichung 2.10: = lIp- T2 Upe (3.33)
mitA-Ups<k 1 ~ Ip-A (3.34)
rps lakt sich auch durch physikalische GrofRen ausdriicken:

1 2-L
— =Ips= *v/Ubs—Upss (3.35)

dbs k2-lp
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Dabei ist:

Upss:  Pinch-Off-Spannung (Abschniirspannung) ~ U gs,;
L: Kanallange
ko: Kanallangenmodul ationsfaktor

Man beachte, dal fir das Kleinsignalverhalten rps von L abhangt, wahrend der absolute Widerstand vom
Verhdltnis VTV abhangt. Je langer der Transistor ist, desto grofRer wird r ps; damit wird die Kennlinie flacher und
nahert sich der Idealkennlinie. Damit ist auch A abhéngig von L.

2 und ko beschreiben beide den Effekt der Kanalldngenmodul ation; wahrend k » eine physikalische Grole i,
ist A ein Naherungsfaktor.

3.2.1 Abhangigkeit von der Source-Bulk-Spannung Usg

Bisher wurde angenommen, dal3 der Bulk auf dem gleichen Potential wie die Source liegt, d.h. U sg = 0. Wenn
das nicht der Fall ist, andert sich die Schwellenspannung U geméi folgender Gleichung:

Ur =Up, +7- (\/USB+2-®D— \/2-c1>D) (3.36)

mit;
®p:  Diffusionsspannung
y: bulk threshold parameter

Durch die Abhangigkeit der Schwellenspannung Ut von der Source-Bulk-Spannung Usg ist auch der Drain-
strom |p von dieser Spannung abhangig. Unter Verwendung der Gleichungen 3.36 und 2.8 (Vernachlassigung
der Kanallangenmodul ation) 1813t sich diese Abhangigkeit wie folgt bestimmen:

dp  dip dUr
dUg =~ dUr dUs (3.37)
—  _B-(Uss—Up). T (3.39)
= Gs— Ut U .
Y
- Q- 3.39
In der Regel gilt im Séttigungsbereich:
| Omb [<| Om | (3.40)

Damit erhélt das Kleinsignalersatzschalthild eine weitere Stromquelle mit dem Wert g, - Usg (Siehe Bild 3.8).
Man beachte dabei, dal3 gy < O.
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Abbildung 3.8: Nochmals erweitertes Kleinsignal ersatzschaltbild
Beispiel

Nun soll mit vorgegebenen Werten ein Beispiel eines n-Kanal-Transistors berechnet werden. Diese Werte wer-
den auch in zukiinftigen Beispielen verwendet werden.

W 50
T = %ﬁ? (3.41)
Bo, = - ‘:oi: ~ 50\% (342)
Up, = 1V (3.43)
o ~ OV (3.44)
Yy = 08V3 (3.45)
k = 02M7 (3.46)

V2
Statt ko kbnnte auch A = 0.0l\l, angegeben sein. Der Arbeitspunkt befinde sich bei folgenden Spannungen:

Ugs = 3.6V (3.47)
Ups=5V (3.48)
Usg = 4V (3.49)

Damit kdnnen die restlichen Werte berechnet werden. Der Drainstrom | p wird dabei unter Vernachlassigung
der Kanallangenmodul ation berechnet:

Ip ~ 250pA (3.50)
On ~ 500pS (3.51)
ros =~ 400kQ bzw. gps = 2.5uS (3.52)
O ~ —100pS (3.53)

Wenn ein solcher Transistor as Inverter betrieben wird, bleibt r ps gleich. Wird wieder ein Widerstand der
Grofe R = 10kQ angesetzt, so gilt:

s > R (3.59)
mit A~ —gm- (R||rps): A =~ —-gnR (3.55)
= -5 (3.56)
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Im weiteren wird gezeigt werden, wie grof3ere Verstérkungen realisierbar sind.

3.2.2 InnereVerstarkung des Transistors

Unter innerer Verstarkung des Transistors versteht man den Wert der Verstérkung, der erreicht wird, wenn der
Lastwiderstand beliebig gro wird, also die maximal erreichbare Verstérkung. Dann gilt:

mit rps < R: — A & —On'IDps (3.57)
_V2o-p (3.58)
A-lp
= A L (3.59)
i '
im Beispiel: ~ —200 (3.60)

Je kleiner der Drainstrom ist, desto grof3er ist also die Verstérkung. Ein kleiner Drainstrom bedeutet aber auch,
dal3 die Schaltung langsamer wird.

An den Gleichungen erkennt man, daf3 die angegebenen AC-Parameter vom Arbeitspunkt und damit von DC-
Parametern abhangig sind.

3.2.3 Admittanzparameter

Der Transistor kann auch als Vierpol angesehen werden. In diesem Abschnitt sollen die entsprechenden Para-
meter berechnet werden. Fur einen Vierpol aus Bild 3.9 gilt ganz allgemein:

ol | i
Uq Y Uo

o—— ——o0

Abbildung 3.9: Vierpol

i1=Y11-Ur+Yi2-U2 (3.61)

i2=Y21-Ur+Y22-U2 (3.62)

Fir die Admittanzparameter gilt dabei:
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i1 1 Eingangsleitwert

yu = U_1|U2=O = a
Vo = :712|U1=° bei MOS-Transistor nicht sinnvoll
i -u
ya = Zl,o=2U g Transkonduktanz
Uy up
2 | 2 1 _
Y2 = " T o s Tox Ausgangsleitwert
Fir die Verstérkung erhélt man:
uz2 21
A=—l,-0= EpL —0g-Tout (3.63)
u1 Y22

Bel MOS-Transistoren geht der Eingangswiderstand gegen Unendlich (bel Vernachldssigung der parasitéren
Kapazitéten, siehe Kapitel 4).
Im Kleinsignalbetrieb gilt fur die Transkonduktanz g:

iy, dip
9= u_l|U2:0— dUge = 9 (3.64)

InBild 3.10linksist ein Lastwiderstand eingezeichnet; zur Beschreibung des Verstérkerswird er in den Vierpol
hereingezogen. Damit gelangt man zu Bild 3.10 rechts und es ergibt sich flr den Ausgangswiderstand:

11 12 o—i— —o
P S -
Z— Un=Ugs Uout
Uy Y U, Ras —— Om-Uss| |fps | | R
O —O0
o |

Abbildung 3.10: Vierpol mit Lastwiderstand

Fou = rosl|Rlas = ——— (3.65)

Setzt man die beiden GrofRen in Gleichung 3.63 ein, so erhalt man:

A= —gm-Tox (3.66)

Flr das Verhalten einer Verstarkerstufe sind diese beiden Grofen entscheidend. Dabei héngt g ., damit zusam-
men, was die Verstérkerstufe an Strom liefern kann, wahrend r o den Widerstand am Ausgang darstellt.
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3.3 Zwaeistufiger Verstarker

Der oben besprochene Inverter hat eine Kleinsignalverstarkung von |A| = 5. Um groRere Verstérkungen zu er-
halten, sind in Bild 3.11 zwei Inverter as Kaskade hintereinandergeschaltet. Um den Arbeitspunkt des zweiten
Inverters unabhangig einstellen zu kénnen, ist sein Eingang durch den Kondensator DC-mél3ig vom Ausgang
des ersten getrennt; die AC-Signale werden dagegen (bei hohen Frequenzen) durchgel assen.

Ry Ro
- o Uout
I T
I ||_J 2
—~— T
._*‘j 1
Ubb
UinZT—FUT

Abbildung 3.11: Kaskade (zweistufiger Inverter)

Bei der Differenzstufe, die im néchsten Abschnitt besprochen wird, ist der Arbeitspunkt dagegen einstellbar.

3.4 DieDifferenzstufe

Bild 3.12 zeigt eine Differenzstufe. Sie besteht aus zwei Invertern, die gleich ausgelegt sind (d.h. B 1 = B2,
Ur, =Us, ...), und einer idealen Stromquelle. Es gibt zwei EingangeU;, und U;, sowie zwei AusgangeUg, und
Uo,; letztere sind allerdings nicht ganz unabhangig voneinander, da sie den gemeinsamen Knoten N 1 mit dem
eingepragten Strom | ss haben. Esist zu beachten, dal3 die Source-Potentiale hier nicht konstant sind; damit gilt
nicht mehr unbedingt Ui, = Ugs.

In diesem Abschnitt sollen die DC-GroRRen betrachtet werden. Es gilt:

|D1+|D2 =lss (3.67)

Wenn auch die Eingangssignale gleich sind, gilt auRerdem aus Symmetriegrinden:

. |
Bei U, =Ui, : I, = Ip, = %S (3.68)

Jetzt soll der Fall untersucht werden, daf? ein Eingang (U;,) konstant bleibt und der andere (Uj,) eine hohere
Spannung erhélt. Dann steigt der Strom | p,, wegen Gleichung 3.67 sinkt damit der Strom I p,,.

Fir die Spannungen gilt:



Ubp
le U Ry

- oUo, Ugyo——
Ip, Ip,
| — -1
Sk k=
Uid(~) ugs, Ny Ucs, |ui,
lss
Uss
Abbildung 3.12: Differenzstufe
_Uil + Uc.;.gl - Uc.;.s2 + Ui2 =0 (3.69)
= U, —Ui, = Ugs —Ugs, (3.70)

Aus Gleichung 3.27 und 3.29 folgt:

Uss = / (3.71)
Mit Uy, =Urg, : =U,-U, = ‘/
und mit AU; = U;, — U, = AU; = \ / — / (3.73)

Dabei ist zu beachten, da3 wegenU g, , > 0 gilt: U, , > Ux,.
Man erkennt an den Gleichungen 3.67 und 3.73, dal? der Strom | p, von AU; und Iss abhéngt. Diese Abhéngig-
keit soll hier nur qualitativ dargestellt werden (Bild 3.13).

(3.72)

ﬁ

Bei der oben betrachteten Differenzstufeliegt das untere Potential U ss auf Masse. Bei einigen Anwendungenist
jedoch ein Massepotential nétig, das von Upp und Uss unabhangig ist, wie z.B. in Bild 3.14 links. Fir solche
Féalle werden i.Allg. Upp und Uss symmetrisch zur Masse gewahit, beispielsweise £5V. Bei einem Buffer
dagegen ist eine externe Masse nicht nétig (Bild 3.14 rechts).
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Linearer
L Aussteuerungs-
| bereich
| | IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII:
-2.9 -1.9 0.0 1.0 2.9 AU,
\Y
l g =100uA

Abbildung 3.13: Ubertragungsfunktion der Differenzstufe: | p, in Abhéngigkeit von AU;

Ry Upp Ubb

—o0 Uou[ —oUOUT

Abbildung 3.14: Typische Beschaltungen
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3.4.1 Aussteuerungsbereich (Grof3signalverhalten)

In diesem Abschnitt soll untersucht werden, in welchem Bereich die beiden EingangsspannungenU i, und Ui,
in der Schaltung nach Bild 3.12 variiert werden kénnen, ohne dal3 die Transistoren den Séttigungsbereich

verlassen.

Differenzspannung

Aus Symmetriegrinden sind beide Transistoren bei den folgenden Betrachtungen austauschbar. Wenn beide
Eingénge gleich sind, gilt mit Gleichung 3.27 und 3.29:

mit b, =

bzw. UG%f 12

UGsl_20

(3.74)

(3.75)

(3.76)

Es sei jetzt Ui, > U;,. Dann ist die obere Grenze erreicht, wenn der Transistor T1 sperrt und Strom I ss vdllig

durch den Transistor T, flief3t. Das Potential am Knoten N; stellt sich entsprechend ein. Damit gilt:

UGSlm’n

UGSZmax

I Darax

= AUj

Q

N
A

p
U

N

Gty 2,

(3.77)
(3.78)
(3.79)

(3.80)

(3.81)

(3.82)

(3.83)

Fir héhere Spannungen wird keine Verstdrkung mehr erreicht, dadie Differenzstufe voll ausgesteuert ist. Diese

Spannung wird bei normalen Beschaltungen wie z.B. in Bild 3.14 nicht Uberschritten.

An Gleichung 3.82 erkennt man, daf3 der Aussteuerungsbereich tiber | ss und tiber die 3 der Transistoren einstel |-
bar ist. Ein gréferes | ss fuihrt allerdings zu einer groRReren Verlustleistung, ein kleineres 3 zu einem kleineren
Om (s. Gleichung 3.29) und damit zu einer geringeren Verstérkung.



Gleichantell

Auch wenn Uj, = U;, ist (wie z.B. beim Buffer, Bild 3.14 rechts), kénnen die Spannungen nicht beliebig
variieren. In diesem Fall sind die beiden Drainstréme I p, und Ip, gleich. Fir die Gate-Source-Spannung gilt
bei beiden Transistoren gemal3 Gleichung 3.75:

Ugs,, = \/%—l— Ur(Uss > 0) (3.84)

Dabei ist zu berlicksichtigen, da3 Usg > 0 und damit Ut > Ux, (s. Gleichung 3.36) ist.

Damit durch die Transistoren ein Drainstrom von '755 fliefRen kann, mul Ugs grof3 genug sein. Das Potential
des Knotens Ny stellt sich entsprechend ein, kann aber nicht kleiner as U ss werden; im Fall Uy, = Uss wird
Uss = 0. Somit ist eine untere Schranke fur die Eingangsspannungen gegeben:

Un = Ugs+Uy, (3.85)
[1ss
> F +Ut(Uss = 0) +Uss (3.86)

Die obere Grenze ist dadurch gegeben, dal die Transistoren in Séttigung bleiben missen, d.h. U ps > Ugs —
Ut (Uss). Dadie Drainstréme feststehen, sind Uiber die Widerstdnde die Drainpotential e festgel egt:

Iss

Uout = Upp — > R (3.87)
Durch den Zusammenhang
Un = Uss—Ups+Uou (3.88)
= Ugs—Ups+Upp — I%S ‘R (3.89)
< Ugs— (Ugs—Ur(Uss > 0)) +Upp — I%S ‘R (3.90)
< Ur(Uss > 0)+Upp — I%S ‘R (3.92)

ist eine Obergrenzefir die Eingangsspannungen gegeben.

Insgesamt gilt also:

Differential Mode: AUj o = V2: Ucsyr,,
240

Common Mode: '%S +Ur (Usg~o) 4+ Uss < Uin < Ut (Usss0) +Upp — '$-R
bzw. Common Mode Range: Upp —Uss— 5 -R— /58 +Ur (Uss~0) — Ut (Uss=o)
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3.4.2 Kleinsignalverhalten

Wahrend sich die Betrachtungen im vorherigen Abschnitt auf den Arbeitspunkt bezogen, sollen jetzt kleine An-
derungen der Eingangsspannungen betrachtet werden. Um die Symmetrieeigenschaften ausnutzen zu kénnen,
spaltet man dabei die Ein- und die Ausgangsspannungen folgendermal3en auf:

Uj u
U, = uic+% (3.92 Up, = Uoc+% (3.96)
U, = Uic—ﬂ (393) Up, = uoc—”ﬂ (3.97)
2 2
Ug = Uip—Uj (3.94) Uy = Uo, — Uo, (3.98)
u, = (399) W, = “arte (3.99)

Dabei steht c fur den Gleichanteil (common) und d fir den Differenzanteil der Spannungen. Eine solche Auf-
spaltung ist immer moglich; die entsprechenden Ausgangsspannungen Uberlagern sich gemal3 dem Superposi-
tionsprinzip. Der Vorteil dieser Aufspaltung ist, dafld nur ein symmetrischer und ein antisymmetrischer Anteil
betrachtet werden miissen. Damit ergibt sich Bild 3.15.

’ ’ Ubp
Ry Uo. + % Uo, — —2 Rq

Uo, Uo,
O O—

Yy _ Uy
Ui 1 2 2 Ui 2
Ui Ui

Abbildung 3.15: Differenzstufe mit aufgespaltenen Ein- und Ausgangsspannungen
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Differenzmode

Zunachst soll nur der Differenzanteil betrachtet werden:

Annahme: Ui, =0 = Uy, =0 (3.100)
Uiy >0 — i1>0,i,<0 (3.101)

Da die beiden Eingangsspannungen betragsméfdig gleich grof3 sind und fir das Kleinsignalverhalten die im
Arbeitspunkt linearisierten Gleichungen verwendet werden, gilt:

i1=—i» (3.102)

Entsprechend fliefdt in der Kleinsignalbetrachtung kein Strom Uber Rss; deshalb éndert sich das Potential des
Knotens Nz nicht und er kann im Ersatzschaltbild auf Masse gelegt werden. In diesem Fall gilt also uj, = Ugs.
Damit erhdlt man dann zwei voneinander entkoppelte Inverter (siehe Bild 3.16).

Ug
I— _d IOUI

2 G o oD
i1 ’

— — id Ug
T N U S T @ 9 Yss U Mbs H R, Uout:Td
Jig.
2 S o oS

Abbildung 3.16: Kleinsignal ersatzschalthild flr einen der Inverter

Die Verstarkung ergibt sich allgemein aus:

Abm = —Q-Tfou (3.103)

g ergibt sich, wenn man den Ausgang kurzschlief3t und den Ausgangsstrom in Abhéngigkeit von der Eingangs-
spannung ermittelt:

i -u g . Uid
g = Moo= oI 2 g (3.104)
Uin 2 2



Um roy zu bestimmen, wird der Eingang kurzgeschlossen und die Ausgangsspannung in Abhangigkeit vom
Ausgangsstrom bestimmt:

u
fo = = fup=0 (3.105)
out
iout - (Ra||rps)
= OT|UGS:0 (3.106)
1 1

1.1 - Y
DS + Ry 9os+ Ry

Bei einfachen Zusammenhangen lassen sich diese GrofRen auch an der Schaltung erkennen: Ein angenommener
Teststrom ioy am Ausgang bei festgehaltenem Eingangspotential teilt sich in die beiden Zweige auf, sodal3 die
Parallelschaltung von R; und rps (wegen festgehaltenem Gatepotential) al s Ausgangswiderstand erscheint. Die
Drainstromanderung bei festgehaltenem Ausgangspotential und variiertem Eingangspotential héngt nur von g m,
ab, sodal3 g = gm ebenfallsleicht ablesbar ist.

Damit ergibt sich fur die Differenzverstérkung:

1

m* T 1
dbs =

=Aom = -9 (3.108)

Dies ist die gesamte Differenzverstérkung der Stufe, da sich die beiden Faktoren % bei uj, und u, aufheben.
Man erkennt, dal3 sich diese Verstarkung nicht von der des einfachen Inverters unterscheidet.

Common Mode

Jetzt wird nur ein Gleichanteil angenommen:

Annahme: u, =0, U, >0 (3.109)
(3.110)

Da die beiden Eingangsspannungen gleich sind, lassen die beiden Transistoren gleichviel Strom durch:

|D1:|D2:>i1:i2 (3.111)

Zur Vereinfachung der Berechnung wird in Bild 3.17 die Stromquelle mit Innenwiderstand aufgeteilt; dabei
halbiert sich der Wert der Stromquelle, weil die Strédme sich addieren, wahrend sich der Wert des Widerstands
verdoppelt, weil es sich um eine Parallel schaltung handelt.

Diese Umformung éndert nichts am Verhalten der Schaltung. Weil indiesem Fall | p, = Ip, ist, ist die Schaltung
symmetrisch und durch den Knoten N1 flielt kein Strom: i," =i, = 0. Daher |8t sich die Schaltung am Knoten
Nz auftrennen und in zwei identische Halften teilen (siehe Bild 3.18).
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Ubp

- Qe Y
Ip, ID,
S
ugs 1t il Np Qo '2 tigs,
'%5@ JRs 2R '%S U
Uss

c

o U,
|D1
1
I2Rss
Iss | | 2R
@ > S
Uss

Abbildung 3.18: Teilschaltung von Bild 3.17
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Fir das Kleinsignal verhalten entfallt die Konstantstromquelle und kann aufgetrennt werden. In diesem Fall ist
das Potential des Knotens N; nicht konstant, entsprechend gilt hier nicht uj, = ugs. Dies wird auch im Klein-

signalersatzschaltbild 3.19 deutlich. Damit wird insbesondere die Berechnungvonr o = %" |ui,=0 komplexer.

G D

————O O

Ui, <'\,> Ugs Om- Ugs [ I'Ds U Rl

|

y i Uo
— o So Y ! Ri ‘
S 12Rs
2Rss

Abbildung 3.19: Kleinsignal ersatzschaltbild von Bild 3.18

iorg Sei der Kleinsignalstrom, der durch 2R flief3t. Damit gelten folgende Gleichungen:

iRg = —iR (3.112)
U, = Uss+izRg 2-Rss (3.113)
U = —irgR1 (3.114)

= i2Rg 2 Rss+ (i2rg — Om- Ugs) - fbs (3.115)

Fur die Gleichtaktverstdrkung Acy (CM: Common Mode) gilt:

Acm = —0-Tou (3.116)
i
g = o (3117)
Uin
u
ot = —|y.=0 (3.118)
lout
Durch Einsetzen und Umformen erhalt man:
Om
Acm = — SRs | L (3.119)

1 1
s TR TR

+Om)

bs
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Der Widerstand R; kann schon aus Platzgriinden nicht alzu grof3 sein; wie wir schon gesehen haben, gilt
i.Allg. R; < rps. Ebenfalls kann man gewdhnlich g, > ri abschétzen. Der Innenwiderstand der Stromquelle
Rss ist mdglichst grof? (im Idealfall wére Rss = oo); entsprechend gilt 2- Rss- g > 1. Damit 183 sich die
Gleichtaktverstarkung abschétzen:

Om
AcM = ——T—F1 g I (3.120)
s TR TR (s t0m)
. Om
mit Ry < rps: ~ 7R I (3.121)
Rt R (st om)
. 1. Om
mit gm > —: ~ T 7R (3.122)
I'Ds R T R_lss Om
o Om
= (3.123)
Ry
; . Om
mit 2- Res- gm > 1: S (3.124)
R
R
= - 3.125
7 Rs ( )
Ri
= Apm ~ —0m- Ry Acm ~ ~3 Re (3.126)

Daessich um einen Di f ferenz-Verstérker handelt, sind eine grofie Differenzverstérkung Apm und eine kleine
Gleichtaktverstérkung Acy erwinscht.

Ein grof3er Innenwiderstand der Stromquelle Rss fuhrt zu einer kleinen Gleichtaktverstérkung Acy. Dies ist
auch anschaulich klar: Wenn Rss groRist, fuhrt eine Eingangsspannungsénderung nur zu einer kleinen Drain-
stroménderung, weil sich das Potential von N1 entsprechend erhéht und sich die Gate-Source-Spannungen
deshalb nur wenig dndern. Damit verandert sich der Spannungsabfall an den Widersténden R 1 nur wenig und
die Ausgangsspannungen bleiben anndhernd gleich.

Ein anderer Weg, eine kleine Gleichtaktverstdrkung zu ereichen, wéren kleine Widersténde R ;. Dies wirde
aber auch die Differenzverstérkung vermindern.

Unter CMRR (Common Mode Rejection Ratio, Gleichtaktunterdriickung) versteht man das Verhéltnis von
Differenz- zu Gleichtaktverstarkung:

Apm
CMRR = — 3.127
Acu ( )
Om-R1
N TR (3.128)
2Rss
= 2-Rss Om (3.129)

Flr eine grof3e Differenzverstérkung Apm bendtigt man einen grof3en Widerstand R1, eine grof3e Gleichtaktun-
terdrtickung erhdlt man, wenn die Stromquelle einen grof3en Innenwiderstand R ss hat.
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3.5 Transistoren alsWiderstande

Um grof3e Verstarkungen zu erhalten, waren in den betrachteten Schaltungen grof3e Widerstéande nétig. Diese
lassen sich monolithisch nur unter groRem Platzbedarf realisieren. Fir grof3e Kleinsignalverstérkungen muf3
der Widerstand aber nur im Kleinsignalverhalten grof3 sein, der Absolutwert spielt dafiir keine Rolle. Wie wir
gesehen haben, hat ein Transistor im Séttigungsbereich zwar einen kleinen Grof3signalwiderstand, aber einen
hohen Kleinsignalwiderstand.

D
Arbeitspunkt
» festes
bs U s
R
DS
U

DS

Abbildung 3.20: Differentieller Widerstand r ps bei festem Ugs

Bild 3.20 verdeutlicht diesen Zusammenhang: Wahrend Rps (Grof3signal) der Steigung der Verbindung Ur-
sprung-Arbeitspunkt entspricht, ist r ps (Kleinsignal) durch die Steigung der Tangenten im Arbeitspunkt gege-
ben:

Ip dlp

G 1D _ dlo. 3.130
DS= e Obs dUns ( )

An Bild 2.15 erkennt man, daf3 ein moglichst kleinesU gs,;; zwei Vorteile bietet:

¢ Die Steigung im Sattigungsbereich ist geringer —> grof3esr ps

e Der Transistor bleibt fir gréfRere Schwankungen der Spannung U ps im Séttigungsbereich

Im Folgenden werden unterschiedliche Beschaltungen von Transistoren auf ihre Eignung als Kleinsignalwider-
stand untersucht werden.
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|
I
’ : PN _
N\ Ucs . Om-Ugs, =| | Om I'bs | Ups= Ugs
b —_— | I
\

So °S

Abbildung 3.21: n-Kanal-Transistor als Diode geschaltet

3.5.1 n-Kanal-Transistor alsDiode

In Bild 3.21 sind Gate und Drain des Transistors miteinander verbunden. Da U gs = Ups, befindet sich der
Transistor in Séttigung und es gilt grol3signalméldig:

1
Ip(Ups) = Ip(Ues) = 5 -+ (Ups — Ur)? (3.131)

1y app.
uA |

S09. 1

200.|

100. L

0.00 ! L L

0.0 2.0 4.0 6.0
) Yes_ Yos
vV Vv

Abbildung 3.22: Kennlinie eines als Diode geschalteten n-Kanal-Transistors

Man erhélt eine Kennlinie geméal Bild 3.22. Daher bezeichnet man eine solche Beschaltung als Diode. Zur
Ermittlung des Kleinsignalwiderstandswird Bild 3.21 rechts betrachtet:
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Ups

ips = Om-Ucs+
I'bs
mit Ups = Ugs : = Ups-(9m+ Jps)
e 1
ut =
° Om+ s

mit gps < gm (Mind. Faktor 100) :

1
lout & —

Om

(3.132)
(3.133)
(3.134)

(3.135)

Mit den betrachteten Beispielwerten von Seite 31 ergabe sich ein Widerstand von nur 2kQ. Diese Beschaltung
ist daher nicht als Realisierung grofer Widerstande geeignet.

3.5.2 p-Kanal-Transistor als Diode

Jetzt soll ein p-Kanal-Transistor as Diode geschaltet werden. In Bild 3.23 ist er als Lastwiderstand eines
Inverters eingesetzt. Man beachte, daf3 sich die Bezeichnungen von Drain und Source beim p-Kanal-Transistor
umkehren. Die beiden Drains liegen direkt und die beiden Sources kleinsignalméfdig auf gleichem Potential .

Uin

i

[f]

ips

Go o oD
= Om, - Uout
So °S

Abbildung 3.23: p-Kanal-Transistor als Widerstand
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In Schaltung 3.23 gilt:

u
fot = —|y=0 (3.136)
lout
Uout
= (3.137)
Uo .
(stll\urlez) + Gm, - Uout
-t (3.138)
Ops, +9bs, +9m,
mit gm > i: ~ 1 (3.139)
'ps Iy
i
9 = M=o (3.140)
Uin
_  9m Ucs (3.141)
Uin
= Om (3.142)
~ —Im (3.144)
Om,
(3.145)
i 2 ID'BOn'(VTV)n
mit Ip, = Ip, = Ip und Glg. 3.29; = - (3.146)
2:1p-Bo, - (F¥)p
Bon - (F)n
= Y1 - (3.147)
Bo, - (H)p
. N ] N (¥)n
(T)p
Durchdie V%’-Verhéltnisse ist die Verstarkung also beeinflufbar. Wahle bei spielsweise:
W, 50um W,  5um

o

50
:>A:—,/3-%z—1o (3.150)
15

Allerdings gehen die V%’-Verhéltnisse nur in der Wurzel ein, daher sind grof3e Widersténde auf diese Art nur mit
grofiem Platzbedarf moglich.
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3.5.3 Transistor mit festem Ugs

Bei den bisherigen Schaltungen wurde das Gate-Potential des Widerstandstransistors auf sein Drain-Potential
gelegt; damit ist die Spannung Ugs noch variabel. An der Ausgangskennlinie des Transistors (Bild 2.15) kann
man erkennen, dal? bei einem festen Ugs die Steigung der Geraden 1p(Ups) fast Null ist, was einem grof3en
differentiellen Widerstand entspricht. Deshalb wird der Transistor jetzt mit einer festen Spannungsquelle zwi-
schen Gate und Source betrieben (siehe Bild 3.24 links). Fur das Kleinsignal verhalten bedeutet das:

J G o oD
-
P = r
2> U,=0 @ e e DS o
=0
S o oS
Abbildung 3.24: Kleinsignal ersatzschalthild bei festem Ugs
Uuess = O (3.151)
frow = IDS (3.152)

Wenn bel der Differenzstufe aus Bild 3.12 ein p-Kanal-Transistor mit fester Gate-Source-Spannung als Wider-
stand verwendet wird, sieht im Differenzmode eine Hélfte der Differenzstufe wiein Bild 3.25 aus:

Yoo

T .
L 2 "'bs

U Go e o D

—O out
e S u
 — i Gs *u
T, —_— ! g %gml GSy H "ps, H "bs, ot
| I—
Uin S o oS

Abbildung 3.25: Linker Teil der Differenzstufe bei festem U gg
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=

mit gm, = 500uS,

Ops, = Ops, = 2.9US

lNout

—0-Tout

low

Uin ou=0

9m, - Ucs
Uin

Omy

Uout
: |Uin=0
lout

Uout

Uout * (Ibs, + 9ps,)
1

dps; + 9Ibs,
__ 9m
dps, +9bs,
500uS
~ 2.5uS+2.5uS
—-100

Auf diese Art sind also erheblich hdhere Verstérkungen erreichbar.

354 Zweiter Transistor aktiv

(3.153)
(3.154)

(3.155)
(3.156)

(3.157)
(3.158)

(3.159)

(3.160)

(3.161)
(3.162)

Es stellt sich die Frage, ob der zweite Transistor auch aktiv an der Verstarkung beteiligt werden kann. Dazu
wird an sein Gate ebenfalls die Eingangsspannung angelegt (siehe Bild 3.26 links). Da es sich um einen p-
Kanal-Transistor handelt, fuhrt ein positiveresU gs dazu, dal3 der Transistor weniger 6ffnet und | p sinkt:

Ugs, S
.
o

D IOUt G
o
u
r r u GS2
93 GSl|:| DSy @ n) UGSZU DSy | ou
| .

Abbildung 3.26: Aktiver p-Kanal-Transistor
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Uin T — Uc.;.s2 0 — |s|32 4 — |Ds2 T (3.163)

(Ugs, <0, Ips, < 0; daher gilt Ugs, 1= |Ugs,| | bzw. Ips, <= |Ips,| {)

Ein positives uj, fuhrt also kleinsignalmafiig zu einem hdheren Widerstandswert; damit wird T1 unterstiitzt. Das
ist auch am Kleinsignalersatzschaltbild 3.26 rechts erkennbar. Die beiden Drains sind gemal3 der Schaltung
verbunden.

Wegen Gate, = Gate gilt AUgs, = AUgs, bzw. Ugs; = Ugs, = Uin. Fir die Verstérkung gilt dann:

i
g = M=o (3.164)
Uin
— 9m Ucs T Om " Ucs, (3.165)
Uin
mit Uss, = UGs, = Uin: = Om +0m (3.166)
u
fow = o |uin=0 (3.167)
lout
= Hou (3.168)
Uout - (9ps, + 9ps,)
1
. (3.169)
Ops, t+0bs,
— A = _ _9m FOmp (3.170)
Ops, + Ibs,
2.
und 9ps, ® dbs, = Jbs: R —zﬂ (3.172)
-Ops
~ —200 (3.173)

Auf diese Art 143t sich die Verstarkung also verdoppeln. Da die Ubertragungskennlinie sehr steil ist, erweist
es sich aber al's sehr schwierig, den Arbeitspunkt so einzustellen, dal? beide Transistoren in Séttigung bleiben.
Daher wird diese Schaltung in Verstérkern vermieden, kann aber in Komparatoren verwendet werden, weil es
dort nicht darauf ankommt, daf3 beide Transistoren in Séttigung bleiben.

Allerdings gestaltet sich die Arbeitspunkteinstellung beider Transistoren recht schwierig, daher wird gewohn-
lich doch mit einer festen Spannungsqguelle gearbeitet.

3.6 Stromguellen

3.6.1 Feste Spannungsquelle

Dazu mufi3 ein festes Potential erzeugt werden. Als Versuch kann Bild 3.27 links gelten. Der Transistor ist als
Diode geschaltet. Man erhélt einen Spannungsteiler, der tiber die Werte von R1, W und L einstellbar ist.
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DD DD

l Ref | out

Abbildung 3.27: Spannungsteiler und Stromspiegel

3.6.2 Stromspiegel
Wirdin Bild 3.27 ein zweiter Transistor an das feste Potential angeschlossen, so erhédlt man einen Stromspiegel
(Bild 3.27 rechts). Wenn beide Transistoren gleich ((¥)[1 = (¥)]2) sind, gilt:

mit UGS1 = Uc;s,2 =Ugs: |D1 = |D2 (3.174)

Aus diesem Grund wird diese Schaltung als Stromspiegel bezeichnet. Sie kann als Stromquelle mit hohem
Innenwiderstand r ot = rps eingesetzt werden. Der Strom im linken Zweig wird a's Referenzstrom bezeichnet.
Er kann tiber den Transistor und den Widerstand eingestellt werden. Es gilt:

1
lret = 5-B1-(Uss— Ur)? (3.175)
Uss = Upp—Uss—Iret-R1 (3.176)

1
= lret = E‘Bl'(UDD_US_lRef -Ry—Ur)? (3.177)

2 |Ref - U
B, U~ Uss—Iref -R1 —Ur (3.178)

_ 2 IRet
= lref-R1 = Upp—Uss—Ur— By (3.179)
R, = YoUs-Ur | 2 (3.180)
IRef Iref - B1
Als Beispiel soll gelten:

Upp —Uss = 10V (3.181)
U = 1V (3.182)
By = 503—? (3.183)
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Damit ergibt sich flr den Grof3signalwiderstand:

2
R, = M _ 2 (3.184)
et \/ Trer - 502

Fir einen Strom von 250pA bendtigt man damit einen Widerstand der Grofe 23kQ. Um die Verlustleistung
gering zu halten, soll der Strom méglichst klein sein. Fir einen Strom von 25pA muf3 der Wert des Widerstands
aber schon 320kQ betragen.

- oo

r. T

L1
-

Uss

Abbildung 3.28: Stromspiegel mit p-Kanal-Transistor als Widerstand

Auch hier wird der Widerstand durch einen as Diode geschalteten Transistor realisiert, in Bild 3.28 durch einen
p-Kanal-Transistor T. Fur diesen wahlt man ein kleines VTV - Verhdtnis. Damit ist der differentielle Widerstand
zwar nicht sehr hoch (gim), aber der Absolutwert ist hoch.

Die Schaltung in Bild 3.28 entspricht einem gegengekoppeltem Inverter: Der Ausgang des n-MOS-Invertersist
auf den Eingang (Gate) des p-MOS-Inverters geschaltet und umgekehrt. Der Strom wird durch die Spannung
Ugsy; bestimmt. Wenn die beiden Transistoren T1 und T3 équivalent ausgelegt sind (d.h. Bn = Bp), gilt fir
Uesys:

Upp —U
Uss = y —Ur (3.185)
_ —2.
- Yoo UZS Ur (3.186)
. _ v -2v
mit den Beispielwerten: = —5 = N (3.187)
Die beiden Drainstrome kénnen daher sehr grof3 werden:
Upp—Uss = UGS:, + UGS1 (3.188)

[2.1 /2 |
- D3 +Ur, + Di +Ur, (3.189)
/2 |
_ 20 4 up) (3.190)
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Abbildung 3.29: Stromspiegel mit 4 Transistoren

Um den Strom zu verringern, kann man mehrere Transi storen verwenden und so den Strom Uber ein kleineres
Ugs einstellen. Beispielsweise gilt in Bild 3.29:

Upp —Uss—4-U
Usg, = —2 f T (3.191)
V-4

4

mit den Beispielwerten: = 1.5v (3.192)

Eine Stromeinstellung ist auch Uber die % - Verhdltnisse mdglich, aber die Variante aus Bild 3.29 ist trotz
grofRerer Zahl von Transistoren platzsparender.

Der bereits eingefiihrte Stromspiegel soll genauer untersucht werden. Zur einfachen Rechnung wird in Bild
3.30 eine ideale Stromquelle angenommen.

Der Transistor Ty ist wegen Ugs, = Ups, in Séttigung, wenn Ugs, > Ut gilt. Damit auch der Transistor T in
einem moglichst grof3en Bereich (d.h. auch fir kleine Ups,) in Séttigung bleibt, wird dabel Ugs, = Ugs, so
klein wie moglich eingestellt.
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Abbildung 3.30: Stromspiegel mit idealer Stromquelle

Flr die Drainstrome gilt:

lout

|Ref
UGS2 = UGSl
B1

B2

Annahmen: Bo,
Ur,
A1

B2 (Uss, —Ur,)® (141 Ups,)

-B1- (Uss, —Uny)® (1+1-Ups,)

NI NI

— C
O
@

)1' BO;L
)2' BOZ

FS-|s

U, = Ut
M = A=Li=Ly=L

(3.193)

(3.194)
(3.195)

(3.196)

(3.197)

(3.198)
(3.199)
(3.200)

Die Kanallangen werden gleich gewahlt, damit der Einflul3 von A gleich ist; auferdem wirkt sich die technolo-
gieabhangige Unterdiffusion dann in gleichen Anteilen aus.

Bei Vernachléssigung von Ups, # Ups;

loe _ (f)2-(1+2-Ups)
IRef (¥)1-(1+21-Ups,)
lout - (VTV)Z
Rt (P
~ e
Wy

(3.201)

(3.202)

(3.203)

Bild 3.31 zeigt ein Layout flr einen Stromspiegel mit W, = 3-W bei gleicher KanalléngeL. Die dreifache Weite
wird durch die Paralelschatung dreier ”Einheitstransistoren” realisiert, um den Einfluf3 der Unterdiffusion

(~ &%) im Verhdtnis gleich zu halten.
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1o I

Abbildung 3.31: Layout bel Wo = 3-Wj

Jetzt soll untersucht werden, welcher Fehler gemacht wird, wenn - wie oben - U ps, # Ups, vernachlassigt wird.
Esgiltbei ()1 = (¥)2:

|0u[ 1+)\.UDSZ
o TIPS 3.204
| Ref 1+A-Ups ( )

. A-AU
mit Ups, = Ups, + AUps; = 1+ ﬁ (3.205)

Der zweite Term gibt den Fehler bei der Vernachléssigung von Ups, # Ups, an. Durch grof3e Kanallangen L
kann der Beitrag der Kanallangenmodulation (entspricht A) und damit der Fehler klein gehalten werden.

3.6.3 Widlar-Stromquelle

Der Stromspiegel ist eine Mdglichkeit, eine Stromquelle ndherungsweise zu realisieren. Der Kleinsignal anteil
des (unvermeidbaren) Innenwiderstands der Stromquelle wird dabei vom Innenwiderstand des Transistors im
Ausgangszweig rps gebildet.

Eine Variante des einfachen Stromspiegels wurde von Widlar in Bipolartechnik entwickelt, um einen hoheren
Innenwiderstand zu erzielen. Die MOS-Version zeigt Bild 3.32 links.
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Abbildung 3.32: Widlar-Stromquelle

Waéhrend bisher eine konstante Gate-Source-Spannung U s, fuir einen hohen Ausgangswiderstand r ps, sorgte,
ist durch den Widerstand an der Source des zweiten TransistorsU gs, hier nicht mehr konstant, denn es gilt:

Uss, =Ucs, —Ip, R (3.206)

Das Zidl ist, daR bei einer Anderung des Drain-Potentials der Drainstrom méglichst konstant bleibt. Das wird
hier durch einen Ruckkopplungseffekt erreicht, der zunéchst rechnerisch ermittelt werden soll. Das Gatepoten-
tial des ersten Transistors Ugg kann als konstant angesehen und damit im Kleinsignal ersatzschaltbild in Bild
3.32 rechts auf Masse gelegt werden. Fir diese Schaltung soll nun der Ausgangswiderstand ermittelt werden.
Dazu wird am Ausgang ein Teststrom iteq €ngeprégt und berechnet, wie grof3 die Spannungsanderung U teg
ist:

Urtes = (iTes — Om, UGSZ) ‘Ips, + R iTest (3.207)
Uss, +R-ites = 0O (3.208)
u
= o =1 T — (140m-R)-fps,+R (3.209)
Test
mit g, - R> 1. A Om-R-rps,+R (3.210)
mit gm, - I'ps, > 1. ~ Om,R:-rps, (3.211)

Der bisherige Ausgangswiderstand rps, ist also in dieser Schaltung um den Faktor gm, - R verstérkt. Dieser
Effekt 1813t sich auch qualitativ erklaren:

Eine Erhdhung der Ausgangsspannung erzeugt einen groReren Strom | p,. Das fiihrt zu einem groferen Ur =
Ip, - R DaUgg konstant ist, wird damit Ugs, kleiner. Das wirkt der Erhéhung von | p, entgegen (Gegenkopp-

lung):

Uut = Ip,t = Urt = Uss,l = Ip, | (3.212)
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Abbildung 3.33: Kennlinie des Widlar-Stromspiegels

Bild 3.33 zeigt die Ausgangskennlinien eines Transistors (die Steigung der Geraden im Séttigungsbereich ist
Ubertrieben, um den Effekt zu verdeutlichen). Bei einer Erhdhung von U ps, wird durch die Erniedrigung von
Ugs, die untere Kennlinie relevant. Das flihrt zu einer geringeren Steigerung von | p,.
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3.6.4 Stromspiegel-Kaskode

Auch der Widerstand R soll nun durch einen Transistor ersetzt werden. Sein Gatepotential wird wieder konstant
gehalten; man erhédlt dann Bild 3.34.

Yop
|
@ Ref out
T | Il T2
Ol I
LN _
Ty |F— T, 1 == R(Widla)
—l [ ;
Uss

Abbildung 3.34: Stromspiegel-K askode

Der Transistor T, ersetzt den Widerstand R. Uber T3 ist die Gate-Source-Spannung Ugs; = Ugs, festgelegt.
Damit gilt:

R= Ibg, (3.213)
- lout = Om, ' DS, ' DS, (3.219)

Die VergroRerung des Ausgangswiderstands betrégt aso gm, - 'ps,; mit den Werten aus dem Beispiel auf Seite
31 ergibt sich:

rps =~ 400kQ (3.215)
Om, ~ 500uS (3.216)
—rox ~ 8OMQ (3.217)

Wegen der Hintereinanderschaltung der Transistoren spricht man bei der Schaltung von Bild 3.34 auch von
einer Stromspiegel-Kaskode.

3.6.5 Wilson-Stromquelle

Eine andere Art, einen Stromspiegel mit hdherem Ausgangswiderstand zu erzeugen, stellt der Wilson-Strom-
spiegel dar (siehe Bild 3.35). Die Wirkungsweise soll zunéchst qualitativ erldutert werden:

Eine Erhéhung der Ausgangsspannung Uy fllhrt zu einem grof3eren Ausgangsstrom 1. Weil dieser auch
durch den Transistor T flief3t, erhthen sich Ups, bzw. Ugs, und damit auch Ugs,. Das wiirde bei konstantem
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Abbildung 3.35: Wilson-Stromquelle

Ups, zu einem hoheren Drainstrom I pg, flihren; da der Drainstrom des Transistors Ty aber durch die Strom-
quelle auf Iger festgelegt ist, bleibt der Drainstrom I ps; konstant und die Spannung Ups; sinkt. Dadurch wird
die Spannung Ugs; Kkleiner, was einer Erhdhung des Ausgangsstromes | o, entgegenwirkt:

Uou T =  lowuT = Ups,1T.Ugs, T,Ucs T

mit Iret konstant, Ugs, T
= Upgl,Ueg ! = loxd

Dieser Effekt soll nun berechnet werden. Dazu wird das Kleinsignal ersatzschaltbild 3.36 betrachtet.

Zur Bestimmung des Ausgangswiderstandsr o, Wird berechnet, wie sich der Ausgangsstrom andert, wenn eine
Testspannung Uteg @am Ausgang angel egt wird:

Ucs, = Ugs, (3.218)
. 1
iTes = (gm+-—) Ucs, (3.219)
Ibs,
Ures = (iTes —Oms-Ucs;) IDS; + (iTes — Om, - Uss,)  IDS, (3.220)
Ucs; +Ugs, = —Om Ucs 'fps (3.221)
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Abbildung 3.36: Kleinsignal ersatzschaltbild der Wilson-Stromquelle

Durch Umformen erhélt man:

fo = et (3.222)
ITest
-r _ -r (1 -r
= rDsz+rDs3—gm2 DS, — Gms Ds?’l( + Oy Dsl) (3.223)
Om, + 7o)
. 1 ‘Ips, - (1 -r
Mit gm, > ——: ~ rD53+gm3 DS (1+ G “T0s)) (3.224)
IDs, Omp
mit gm - rps > 1. ~ (1+g—m3'gm1‘rDsl)'rDS3 (3.225)
my
~ I g Tos Tos, (3.226)
Omy

Im Vergleich zur Kaskode [&f3t sich hier durch Einstellung von gm, und gm, der Ausgangswiderstand weiter
erhthen.

Durch die Kaskode und den Wilson-Stromspiegel 183t sich also der Ausgangswiderstand gegentiber einem
einfachen Transistor wesentlich erhéhen. Ein weiteres Qualitétsmerkmal einer Stromquelle ist der Aussteue-
rungsbereich, bei dem ein einfacher Transistor besser abschneidet. Bild 3.37 zeigt einen Transistor mit fester
Gate-Spannung. Damit ein Transistor im Sattigungsbereich arbeitet, mul3 gelten:
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Abbildung 3.37: Einfacher Transistor

Uot =Ups>Upss ~ Ugs—Ur =Ugs; (3.227)
o = b(Ues-ur)? (3229
= D Ues,? (3.229)

2-1
— Uss, = TD (3.230)

2-1
—Uop > TD (3.231)
- |2l (3.232)

Bo- T

Uout > Ugs,; MuB gelten, damit ein Strom flieRt. Uber das ¥ -Verhdltnis 143t sich die minimale Spannung
Uout,,, €rniedrigen. Im Allgemeinen liegt dieser Wert in einer Grof3enordnung von einigen 100mv.

Jetzt soll die minimale Spannung bei der Kaskode berechnet werden (siehe Bild 3.38). Fur die Transistoren der
linken Seite ist wegen Ups = Ugs Gleichung 3.227 immer erflillt.
Damit der Transistor T, in Séttigung ist, muR gelten:

Uprain, =Ups, > Uss, —Ut, =Ussyy, (3.233)

Fir Ups, kann aso das gleiche gelten wie beim einfachen Transistor (GréRenordnung einige 100mV). Im linken
Zweig sind Drain und Gate von T3 jedoch kurzgeschlossen. Daher muf3 hier das Drainpotential hoher liegen:

Ubrain; = Ubsy = Uas; = Uty +Ucsyy, (3.234)
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Abbildung 3.38: Kaskode (siehe auch Bild 3.34)

Der linke Zweig erfordert also eine hohere Spannung am Gateknoten von T4 und Ta:

UGate,, = Ucs +Uss, (3.235)
= Up+ UG&:ff3 +Un + UG&:ffl (3.236)

Damit gilt fUr die Ausgangsspannung:

U = UDS2 + UDS4 (3.237)

mit Ups, > Ugs, —Ur, : > Ugs, —Ut,+Ups, (3.238)
= UGaIel_g — UDSn — UT2 + UDSn (3.239)

~ Ugatey, — Un, (3.240)

mit Gleichung 3.236 : =Up+ UG%ff3 +Uq + UG&-‘ffl -Ux, (3.241)

Die effektiven Spannungen und die Thresholdspannungen der Transistoren sollten ungeféhr gleich sein. Damit
gilt:

Ut > Ur+Ucsy 5T UGszfl (3.242)

Die Effektivspannungen liegen wie gesagt im Bereich von einigen 100mV. Die Thresholdspannungist minde-
stens (bei Usg = 0) gleich Uy, dieser Wert ist schaltungstechnisch nicht beeinfluf3bar. Damit wird also bei der
Kaskode gegeniiber dem einfachen Transistor ein hdherer Ausgangswiderstand durch einen eingeschréankten
Ausgangsspannungsberei ch erkauft (vergleiche Gleichung 3.227).

Ahnliches gilt fur den Wilson-Stromspiegel (siehe Bild 3.35). Damit der Transistor T3 in Séttigung bleibt, muR
Uout > Uc.;.%ff3 + UGS2 sein.

Bild 3.39 zeigt die Kennlinien eines einfachen Stromspiegels, einer Kaskode und eines Wilson-Stromspiegels
Es zeigt sich, dai die Kaskode und der Wilson-Stromspiegel fast gleichwertig sind, sowohl was den Span-
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nungsberei ch al's auch was den Ausgangswiderstand angeht. Im unteren Spannungsberei ch bendtigt der Wilson-
Stromspiegel eine etwas grof3ere Spannung, weil der untere Transistor erst durchschalten muf3. Dafur ist hier

bei grofReren Stromen der Ausgangswiderstand etwas grof3er.

UGS
I D
2
UGS
I D
3
[
UDS
[
[
UGS
I D
P L

einfacher
Stromspiegel

Kaskode
(Widlar)

Wilson-
Stromspiegel

Abbildung 3.39: Kennlinien eines einfachen Stromspiegels, einer Kaskode und eines Wilson-Stromspiegels[1]



3.6.6 Stromspiegel mit p-Kanal-Transistoren

Die bisherigen Schaltungen wurden mit n-Kanal - Transistoren aufgebaut. Mit p-Kanal-Transistoren werden die
Schaltungen spiegelbildlich; z.B. zeigt Bild 3.40 links einen einfachen Stromspiegel, rechts eine Stromspiegel-
Kaskode mit p-Kanal-Transistoren.

Uop Yop
-1 | — -1 | —
Tl I I T2 Tl I I T2
— | — — | —
I out
O
| UOUI
Ref
L —
U E I I —
ss — | —
L out
| ©Uout
Ref
U

Abbildung 3.40: Einfacher Stromspiegel und Kaskode mit p-Kanal-Transistoren

3.7 Inverter und Differenzstufe mit Stromspiegel

Die vorgestellten Stromquellen sollen nun in den Inverter und die Differenzstufe als Lastelemente eingebaut
werden. Bild 3.41 zeigt beide Schaltungen noch einmal. Bei der Differenzstufeist zusétzlich zu den Widerstan-
den eine Stromquelle ndtig.
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Abbildung 3.41: Inverter und Differenzstufe
Inverter: Differenzstufe:
Abm = —Om-Ri  (3.244)
— Q- R
A=—-gmR (3.243) Aoy = - 1 (3.245)
2 -Rss

CMRR = gm-2-Rss (3.246)

Einen Inverter mit Kaskode stellt Bild 3.42 dar. Dabel stellt die Kaskode zum einen den Drainstrom des Tran-
sistors T3 ein, zum andern bidlet sie die notwendige Last.

Fur die Vorwértssteilheit g gilt hierbei g ~ gm,, was spéter gezeigt werden wird. Damit gilt fur die Verstérkung:

A = —g-rlou (3.247)
[
= % ue=0 ~ my (3.248)
Uin
u
fot = —|y=0 (3.249)
lout
- rou‘tl | |r0ut2 (3250)
mit Gleichung 3.214: = Ips||/(Om, DS, “fDS,) (3.251)
X Tps (3.252)
—=A X —Omn-IDS; (3.253)

Der Ausgangswiderstand des Transistors rps, = row, ist dem Ausgangswiderstand der Kaskode parallelge-
schaltet, daher kann deren hoher Ausgangswiderstand nicht genutzt werden. In Bild 3.43 ist daher der Aus-
gangswiderstand des unteren Teils der Schaltung durch einen weiteren Transistor T4 vergroRert. Die Transisto-
ren im linken Zweig der Schaltung sind in dieser Zeichnung nicht mehr dargestellt, da sie nur fur die festen
Gatespannungen Ugg sorgen.
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Abbildung 3.42: Inverter mit Kaskode

Wenn das Potential ujp = 0 ist, liegen vier Transistoren mit festen Gatepotentialen vor. Vom Ausgang her
gesehen sind der obere und der untere Teil symmetrisch. Damit gilt:

fow = Touty|| Fou, (3.259)
fot;, = Omy-IDS; DS (3.255)
foty, = Om,-IDS; -IDS (3.256)

Es seien die Transistoren T3 und Ty bzw. T4 und T, jeweils dquivalent zueinander. Dabei bedeutet aquivalent,
daBihre V%’—Verhéltnisseso gewahlt sind, dal3 g, und rps gleich sind. Dann gilt:

mit T3 ~ Ty und T4 ~ To: fowt;, = louty (3.257)
=Tt = %'routm (3.258)

= %'9@_4'rDsz,4'rDSL3 (3.259)

— A = Omy (5 Oma o8 T0,5) (3260)

- _%.(gm.rDs)z (3.261)

~  —Anverter’ (3.262)
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Abbildung 3.43: Erhohter Ausgangswiderstand durch weiteren Transistor

Nun soll gezeigt werden, wieso g ~ gm, €ine erlaubte Naherung ist. g wird berechnet bei Kurzschluf3 des
Ausgangs:

i
g = Mo (3.263)
Uin

Damit ist der gesamte obere Teil der Schaltung - die Kaskode - kurzgeschlossen und man gelangt zu Bild 3.44
links mit dem entsprechenden Kleinsignal ersatzschalthild 3.44 rechts.
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Abbildung 3.44: Berechnung der Steilheit g
Daraus ergibt sich:
i
0 = =0 (3.264)
Uin
iout = Omy ' Ucs, +9bs, *Ucs, (3.265)
= Omg - UGs; — 9Ds; - Ugs, (3.266)
= 0Omy-Uss; = Ucs, ' (Om, +0ps, +0bss) (3.267)
9ms - Uss;
s lee = 3.268
oS Om, + 9ps, + Ops; ( )
. Omg - UGs;
out Om - Uss; — Ops, G+ o5, + 008, ( )
1
=0 = Om-(1- Uos, ) (3.270)
1+—+ Omy - DSy
Obs; —_———
~——
~1 Verstarkung,
GroRenordnung 100
X Omg (3.271)

Nach dem Inverter soll jetzt eine Differenzstufe mit den entwickelten Stromquellen untersucht werden. Bei

der Differenzstufe in Bild 3.41 bendtigt man zum einen einen grofRen Widerstand R 1, um eine grof3e Diffe-
renzverstérkung zu erzielen, noch wichtiger ist eine Stromquelle mit hohem Innenwiderstand R ss, damit die
Gleichtaktunterdriickung groRR ist. Wenn R als linearer Widerstand realisiert wird, fuhrt ein hoher Wert aller-
dings zu einem stark eingeschrénkten Ausgangsspannungsbereich, weil dann U o durch den Spannungsabfall
an Ry weit unter Upp liegt.
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Da Widerstande nur schwer integrierbar sind, wird in der Schaltung in Bild 3.45 ein als Diode geschalteter
Transistor als Last verwendet:

Upp

L ]

" ﬂ E B
© Uouty Uout, ©
IDl ID2
| — -1 X
Uino— —~Tp T, ——}o Uin,
@ |Ref
lss
- —
Ts | =T
Uss

Abbildung 3.45: Differenzstufe mit Dioden a's Last und einfachem Stromspiegel bzw. Kaskode

In Bild 3.45 werden dazu p-Kanal - Transistoren verwendet. Die Stromquelleist als einfacher Stromspiegel bzw.
als Kaskode (gestrichelt) ausgefiihrt. Die zweite Variante bewirkt einen htheren Innenwiderstand und damit
eine hohere Gleichtaktunterdriickung.

In Bild 3.46 ist die gleiche Schaltung dua aufgebaut, die Stromquelle (Kaskode) befindet sich jetzt oben.
Entsprechend sind die Stromquelle und die Eingangsstufe mit p-Kanal-Transistoren realisiert, wéhrend die
Last - zwei as Diode geschaltete Transistoren - als n-Kanal-Transi storen ausgefuhrt sind.

Dadurch éndern sich die Beschrénkungen fir die Eingangsspannung uin: Wahrend in Schaltung 3.45 die untere
Grenze fir ujp relativ hochit, ist in Schaltung 3.46 die obere Schranke kritisch. Welche Version gewahlt wird,
héngt von der im jeweiligen Fall vorliegenden Eingangsspannung ab. Die gleiche Umstellung 183t sich auch
beim Inverter durchftihren (siehe Bild 3.47).
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Abbildung 3.46: Differenzstufe mit Kaskode als Stromquelle

Upp

1

Abbildung 3.47: Inverter mit unterer bzw. oberer Schranke fir u iy,
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3.8 Ausgangsstufen

Bisher stand der Entwurf von Verstarkerstufen im Vordergrund mit dem Ziel, eine méglichst hohe Verstarkung
zu erreichen. Die reale Verstarkung hangt aber auch von der Beschaltung des Ausgangs ab. Bild 3.48 zeigt
einen Inverter, der mit einem Lastwiderstand und einer Lastkapazitét beschaltet ist. Aus dem Kleinsignaler-
satzschaltbild ergibt sich fur niederfrequente Signale:

Ubp
Ds, Go Do
N
- Uin @ Om-Uss, | [fps, | [TDs, | |RLTCL
—
Ui - 1

|n°_||_T1 HRL——CL ' | | | .
S S

Uss

Abbildung 3.48: Inverter mit Last

A = —g-Tou (3.272)
I’D31||I‘D32||R|_ (3.273)

lNout

Im Allgemein muR davon ausgegangen werden, dalB R < rps, , sein kann. Dann gilt:

R (3.274)
—Om-RL (3.275)

X

lNout
— A

X

Daran erkennt man, dal3 die Verstérkung von der jeweiligen Last abhéngt. Um das zu vermeiden, mifte r ps
so klein werden, dal3 R gegeniiber rps vernachlassigbar ist. Dann wiirde aber auch die Verstéarkung A klein
werden. Das fuhrt dazu, dal? der Verstérker nur einen kleinen Strom liefern kann, die Schaltung wird langsam
bzw. die Bandbreite sinkt.

Differenzstufe Inverter Buffer

Abbildung 3.49: Entkopplung mit Hilfe eines Buffers
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Deshalb verwendet man zusétzlich einen Buffer al's Ausgangsstufe ein, der den Verstérker von der Last ent-
koppeln soll (siehe Bild 3.49). Er trégt (fast) nichts zur Verstérkung bei, sie wird von von Differenzstufe und
Inverter geliefert. Der Buffer soll einen kleinen Ausgangswiderstand haben, um die Verstdrkung unabhangig
von der Last zu machen. Bei einem einfachen Inverter (Bild 3.50) wirde das einem kleinen Wert fir r ps des
Transistors entsprechen. Fur diesen Wert gilt (siehe Gleichung 3.35):

———o Uout

uinO_| E T

Uss

Abbildung 3.50: Einfacher Inverter

2-L
ros = - /Uos— Upss (3.276)

Ein kleinesrps kénnte zum einen durch einen grof3en Strom | p erreicht werden, was man allerdings vermeiden
will, um die Verlustleistung gering zu halten. Zum anderen kann man die Kanallange L klein machen, wobei
aber je nach Gite der jeweiligen Technol ogie Grenzen gesetzt sind.

3.8.1 Source-Folger

Der Source-Folger in Bild 3.51 soll auf seine Eigenschaften als Buffer untersucht werden.

Die Stromquellelegt den Drainstrom I p, und damit auch die effektive Gate-Source-Spannung U s, fest; da-
her ist zu erwarten, dal? eine Eingangsspannungsadnderung u, mit gleichem Wert und Vorzeichen am Ausgang
(= Source) erscheint.

Die Source-Bulk-Spannung wird hier nicht vernachlassigt, denn weil bei n-Kanal-Transistoren der Bulk ge-
wohnlich auf dem niedrigsten vorkommenden Potential (U ss) liegt, ergibt sich eine Bulk-Source-Spannung,
die kleinsignalmafdig gleich der Drain-Source-Spannung ist.

Flr den Ausgangswiderstand gilt:
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Uin o=
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lNout

mit; Uin
Usgl
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— rout

= A= -0l

mit gm = 10 |gmp|:

O
Omb; - Uss
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1
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Abbildung 3.51: Source-Folger

X

X

Q

Uout

. |Uin=0

lout

Ugs, +Uout =0

Uout = —UGs;

Uout - IS, + Uout - Ips, — UsB; - Omb; — UGS, - Omy

1
1 1
Gy + |Gmon |+ o + gy
1
gm1
i°_”t|
Uin Uou =0
—Om
9m,

1,1

gmj_ + |gI'Tb1| + rDSl + rDS2
gm1

Omy + |Imb |

1 (injedem Fall |A| < 1)

(3.277)
(3.278)

(3.279)
(3.280)

(3.281)

(3.282)

(3.283)
(3.284)

(3.285)

(3.286)
(3.287)

Der Source-Folger hat also den gewiinschten kleinen Ausgangswiderstand (in unserem Beispiel ca. 2kQ), der -
wie erwartet - auch zu einer geringen Verstérkung fuhrt.

Die Dimensionierung des Source-Folgersin Bild 3.48 soll verschiedenen Zielen dienen:

e |ss soll moglichst grof3 sein, um C. schnell laden zu kénnen.
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e DasEntladen von C geschieht Uber T1; dabei diesem Vorgang auch | ss durch Ty fliefdt, soll 1ss méglichst
klein sein.

e Im Sinne einer moglichst geringen Verlustleistung soll | ss als Verlustruhestrom mdglichst klein sein.

Da sich diese Ziele widersprechen, ist eine ideale Einstellung nicht méglich; der Source-Folger stellt die ein-
fachste, aber nicht die beste Realisierung einer Ausgangsstufe dar.

3.8.2 Ausgangsbereich des Source-Folgers
M aximale Ausgangsspannung
Zur Berechnung des Ausgangsbereichs muf3 das Grof3signalverhalten betrachtet werden. Die Eingangsspan-

nung Uj, kann maximal gleich der Spannung Upp werden; daher ist der Transistor immer in Séttigung. Bei
Uin = Uinx = Upp gilt fur die Ausgangsspannung:

Un = Uoo (3.288)
= Uoutmex = Ubb—Ugs (3.289)
= Upp — (Ussy, +Ur) (3.290)

Die Source-Bulk-Spannungist Uss = Ugy — Uss, dader Bulk auf Uss liegt. Das wirkt sich auf die Threshold-
spannung Ut aus:

Ur = Up+y (VUs+2-@p—+/2-®p) (3.291)

Us = Uout—Uss (3.292)

mit ®p ~ O: Ur =~ Ugp+v-vUot —Uss (3.293)
= Uoutnex = Ubb —Uacs,; —Uty — Y- v/Uout —Uss (3.294)

Die effektive Gate-Source-Spannung Ugs,;, Wird durch Iss festgelegt. Zur Abschétzung der Grolienordnung
werden folgende Werte angenommen:

Upp = 5V (3.295)
Us = OV (3.296)

U, = 1V (3.297)
Ussy = 02V (3.298)

Yy = 08W (3.299)

= Uty = 5V —1V—-0.2V—-08W- Uy (3.300)
= 3.8V-08W U (3.301)
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Durch Iteration erhélt man in diesem Fall:

Uoteyk = 2.5V (3.302)

Es zeigt sich, dal? die Halfte des Spannungshubs verloren geht. Gleichung 3.294 gibt die Griinde des Verlustes
an: Uy, ist unvermeidlich, Ugs,,; kann man gering beeinflussen. Der grofte Spannungsverlust ergibt sich, weil
Uss > Oist. Wenn die Technologie es erlaubt, ist es daher glinstiger, den Bulk mit der Source kurzzuschlief3en
(siehe Bild 3.52).

71 UDD
— T
Uin o_\ii;j
UGS
—O Tout

Uss

Abbildung 3.52: Source-Folger mitUgg =0
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n-Kanal-Transistor p-Kanal-Transistor

freier Upp
Source Drain Bulk Source Drain
Bulk
n-Substrat
p-Wannen-Prozef3
p-Kanal-Transistor n-Kanal-Transistor
. Uss
freier
Source Drain Bulk Source Drain
Bulk
p-Substrat
n-Wannen-Prozef3
Abbildung 3.53: p-Wannen- und n-Wannen-Prozef3
Dann ergibt sich:
Uotmex = Ubb —Ucsy; — U7 (3.303)
3.8V (3.309)

Diese Méglichkeit besteht aber nicht immer, wie man an Bild 3.53 sieht: Der Transi stor mui3 eine eigene Wanne
besitzen, die dann an das entsprechende Source-Potential angeschlossen werden kann, da Wannen gewdhnlich
an Upp (bzw. Uss) angeschl ossen werden miissen.

Entsprechend ist es bei p-Wannen-CMOS fiir n-Kanal-Transistoren prinzipiell machbar, bei n-Wannen-CMOS
dagegen nicht. Dort wird es aber auch mdglich, wenn p-Kanal-Transistoren verwendet werden (siehe Bild

3.54).
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Abbildung 3.54: Source-Folger mit p-Kanal-Transistor

Minimale Ausgangsspannung

Die Stromquelle kann jeweils als einfacher Transistor ausgelegt sein. In diesem Fall kann die Ausgangsspan-
nung so weit sinken, dal3 dieser Transistor noch in Séttigung ist:

Uow = UDS&romqueHe +Uss (3305)
Ups > Ugs—Ur = UG%ff (3.306)
= Uoutnin = Ucsy (R0.2V)+Uss (3.307)

3.9 Gesamtaufbau

Im Folgenden soll - angelehnt an das Kleinsignalersatzschaltbild eines MOS-Inverters - Bild 3.55 rechts als
allgemeines Verstérkerersatzschal thild dienen. Damit ergibt sich Bild 3.56 als Ersatzschalthild eines Verstarkers
aus Differenzstufe, Inverter und Ausgangsbuffer.
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um: uGS| @ gm. UGS |:i| RSS |:i| rDsl uDS

Inverter mit Widerstandsl ast

A=0" oyt
Abbildung 3.55: Ersatzschaltbild Transistor mit einfacher Stromquelle (Innenwiderstand R ss) als Nutzlast

Bei jeder der drei Stufenist die Verstérkung dabel von der jeweiligen Last abhéngig. Der Lastwiderstand einer
Stufe ist jeweils der Eingangswiderstand der néchsten. Ein Vorteil der MOS-Technologie ist dabei, dal ein
Transistor einen unendlich hohen Eingangswiderstand hat (wenn man die Kapazitéten nicht beriicksichtigt),
was am Kleinsignal ersatzschaltbild fir einen Transistor mit einfacher Stromquelle (Bild 3.55 links) deutlich
wird.

Solange der Eingangswiderstand der jeweils nachsten Stufe viel grof3er a's der jeweilige Ausgangswiderstand
ist, wird die Verstarkung durch das Zusammenschalten nicht beeinfluft:

Rn, > R (3.308)
— A~ Al (3.309)

79



A1=gl' rout1 Az_gz' I’outz As_g3' rout3

Abbildung 3.56: Verstérker aus Ersatzschaltbildern

Eine mdgliche Realisierung des Blockschaltbildes 3.49 ist in Bild 3.57 dargestellt.

Flr die Verstérkungen gilt jewells:

Differenzstufe Inverter Buffer
A=0-rou A=0 Tou A=0 Tou
Lastwiderstand: Diode
ety rOUt = gim

— 9m _ — 9m
A—g—m A—gm'rDS A—g—m

Hauptverstarkung

Die eigentliche Verstérkung wird von der Inverterstufe Ubernommen. Eine hohere Verstérkung wird durch
Verwendung von kaskadierten Transistoren erreicht (in Bild 3.57 die Transistoren T1 und T,). Wie bereits
berechnet (Gleichung 3.261) gilt dann:

1

Axaskode = 2 Omrps-Om-ros (3.310)

AGesamt = A1-Ao-Ag (3.311)
1

~ 5-(gm-ros)2 (3.312)
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Abbildung 3.57: Verstérker aus Differenzstufe, Inverter und Buffer



Kapitel 4

Parasitare Kapazitaten

4.1 Kapazitdten eines Transistors

Bei den bisherigen Betrachtungen wurden die Kapazitaten vernachléssigt, daher gelten die Ergebnisse nur fir
niedrige Frequenzen. Bild 4.1 zeigt einen Querschnitt eines MOS-Transistors ohne die Metallkontakte, die hier
nicht bericksichtigt werden.

ov

Abbildung 4.1: Querschnitt eines MOS-Transistors

Prinzipiell kénnen zwischen jeweils zwei der vier Anschliisse eines Transistors Kapazitéten vorliegen (siehe
Bild 4.2). Sie sollen im weiteren untersucht werden:

e Drain-Bulk- und Source-Bulk-Kapazitdt Cpg und Css
Es handelt sich hierbei um Diffusionskapazitéten, die Uiber der Raumladungszone anfallen. Man unter-
scheidet zwischen dem Anteil, der quasi "vertikal” Gber der Fléche des Substrats anféllt (Cja, & area),
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Abbildung 4.2: Parasitére Kapazitdten eines Transistors

und dem Anteil, der quasi ”horizontal” entlang des Umfangs des Substrats vorliegt (Cjp, p: perimeter).
Fir beide Anteile gibt es unterschiedliche Kapazitétsbelage C |, und C; ,, wobei Cj,, die Kapazitét je Fla-
cheneinheit darstellt, wahrend Cj b die Kapazitét je Langenei nhe|t des Umfangs angibt, da hier die Hohe

des Diffusionsgebiets schon eingerechnet ist. Damit ergibt sich:
Ce=Cps = Cja -Flache+Cjp -Umfang 4.2

mit;
Cid =~ o.1fWF Horizontalkapazitatsbelag (je Fléche)
Cip =~ O.lfu—f1 Umfangskapazitétsbel ag (je Umfang)

Gate-Bulk-Kapazitét

Solange kein leitender Kanal vorliegt (Ugs < Urt), liegt zwischen Gate und Bulk tiber dem Oxid die
Kapazitét Cox. Hier werden aber Transistoren in Séttigung betrachtet, d.h. es liegt ein Kanal vor (siehe
Bild 4.1). Dieser ist mit der Source leitend verbunden, so dal3in der Séttigung keine Gate-Bulk-K apazitét
existiert.

Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazitét Cgs und Cep
Diese Kapazitéten setzen sich aus zwei Komponenten zusammen. Zum einen wirkt sich die Oxidkapazi-
tét Cox aus, die zwischen Gate und dem leitenden Kanal vorliegt. Sie 183t sich berechnen aus der Flache
des Kanals und einem K apazitatsbel ag je Flache Cox .

Fir den Triodenbereich lassen sich die Anteile der Oxidkapazitét an C s und Cop ausfolgenden Formeln
bestimmen:

2 UGSeff ’ (3' UGszf -2 UDS)
c _ 2 Co 42
o 3 (2-Ugsy; —Ups) ) 42
2 (3-Ugsy; —Upbs) - (Uss,s —Ubs)
_ 2 : 43
CGDox 3 (2. UGSeff _ UDS)2 Cox ( )
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Im Séttigungsbereich werden diese Gleichungen zu:

2 Ug -(3-UG —2-Up )
Cogy = =- Sef f Sof f Cox (4.4)

3 (2' UGszf - UD$)2
2 (3-Ugsys —Upss) - (Ugsy; —Ubss)

CGDOX A %ff %f f2 : COX (45)
3 (2' UGszf - UDS)

Dabei ist Upss die Pinch-Off-Spannung (Abschniirspannung). Néherungsweise gilt im Séttigungsbe-

reich;
Upbss =~ Ugsy (s. Seite 19) (4.6)
2 Ug -(3-UG —2-Ug )
:>CGSOX ~ é St f Sof f 2&.:ff Cox 4.7)
(2-Ussys —Uosyr)
2 UGSeff'UGSeff
= L ST o (48)
3 UGszfz
2
= 3 Cox (4.9)
2 (3-Ucsy; —Ussyt) - (Uesys —Uosys)
:>CGDOX ~ S St f Set f szfz St f -Cox (4.10)
3 (2-Uesy; —VYssyr)
=0 (4.11)

Da der grofte Anteil des leitenden Kanals zur Source gehdrt, wirkt sich die Oxidkapazitét fast nur auf
die Gate-Source-K apazitét aus und wird bei der Gate-Drain-Kapazitét vernachléssigt. Die Gate-Source-
Kapazitét stellt daher i.Allg. die grofdte parasitére Kapazitét dar, je nach Schaltung miissen aber auch die
anderen beriicksichtigt werden.

Zum anderen liegt technologiebedingt immer eine Uberlappung des Diffusionsgebiets unter das Oxid
vor: Das Oxid dient bel der lonenimplantation als Maske, wobei sich eine Unterdiffusion nicht vermeiden
|&3t. Die Lange dieses Bereichs wird mit AL bezeichnet. Die daraus resultierende Kapazitdt wird a's
Overlap-Kapazitét Coy bezeichnet; sieist aus Symmetriegriinden fir Ces und Cgp gleich grofs.

Damit ergibt sich:

Cox = L-W-Cox' (4.12)

Cov = AL-W-Cox' (4.13)
2

Cos = 3-Cox+Cov (4.14)

Cep = 0+Cov (4.15)

mit:
Cox’ =~ o.sefWF Oxidkapazitétsbel ag
AL ~0.2um  Lé&nge des Uberlappungsgebiets

Bei der Berechnung von Cox liegt eine Naherung vor, da zur Berechnung der wirksamen Fléche eigent-
lich statt L nur L — 2- AL beriicksichtigt werden darf. Im Allgemeinen gilt aber AL < L.

Die Gleichungen fiir Cgs und Cep ergeben sich aus komplexen Rechnungen und sollen hier nicht herge-
leitet werden.

Bild 4.3 stellt die Abhéngigkeit der Kapazitdten im Trioden- und im Sattigungsbereich dar.

84



Capacitance

C().K
Cgs
———————— 1
!
Cox .
2 ,,,,,
Cep
0
Saturation  Linear
| L.
0 Vos, .. Vr

Abbildung 4.3: Cap (Ups) und Cas(Ups) (Bellaouar/Elmasry: Low-Power Digital VLS Design)

Beispiel

VsV

Zur Abschétzung der Grofenordnungen soll nun ein Transistor mit folgenden Angaben betrachtet werden:

m|t Cj a,
Cj p/

L
w

I—Source/ Drain

Css =Cpg

Cox

~ 0.1

Q

P

pm?
fF

0.1—
pm
S5um
50um
10pum

Cial W - Lsource/Drain
+Cj Pl : (2'W+ 2: I-Source/Drain)
50fF + 12fF = 60fF = 0.06pF

L-W-Cox'

5pm- 50pm- 0.86-—
Uy

215fF ~ 0.2pF
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(4.16)

(4.17)
(4.18)

(4.19)
(4.20)
(4.21)
(4.22)

(4.23)
(4.24)
(4.25)



Cop =

Daim Allgemeinen Cox > Cov it gilt:

4.1.1 Kleinsignalersatzschaltbild

AL -W - Cox/
0.2um- 50um- .86
. 8o

8.6fF ~ 0.01pF

2
3 -Cox +Cov
143fF = 0.15pF

0+ Cov = 8.6fF ~ 0.01pF

Ces L
Cep AL

(4.26)
(4.27)
(4.28)

(4.29)
(4.30)

(4.31)

(4.32)

Mit Berticksichtigung der parasitéren Kapazitéten ergibt sich fir einen Transistor das Kleinsignal ersatzschalt-

bild aus Bild 4.4.

CGD
cor ]

o D
Cos— @ 9y Yss @ 9mb Yss U "bs
S o 0S — DB
—Cq
B o oB

Abbildung 4.4: Kleinsignal ersatzschaltbild mit parasitéren Kapazitéten

Wenn Bulk und Source kurzgeschlossen sind, ergibt sich Bild 4.5. Die Vierpol parameter miissen neu berechnet

werden:
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Abbildung 4.5: Kleinsignalersatzschalthild bei verbundener Source und Bulk

e Eingangdeitwert (Bild 4.6 a)

i.
Vi1 = g0 (4.33)
Uin
= jo-(Cep+Cas) (4.34)
1
=l = ———— 4.35
" jo- (Cop +Cos) (4.39)
e Ausgangsleitwert(Bild 4.6 b)
i
y2 = |0 (4.36)
Uout
= gos+ jo- (Cop +Cos) (4.37)
1 1
My 9os+ j- (Cep + Cos) (4.38)
- fos (4.39)

1+ jw-(Cep+Cpog)-rps

Das entspricht einem Tiefpal¥filter; der Ausgangswiderstand nimmt also bei héheren Frequenzen ab (sie-
he auch Bild 4.7):

1
' = — 4.40
ROU'[Tlefpass %’F]O\)C ( )
R
~ 1t+jo-RC (441)
(4.42)
mit: C = Cep+Cos (4.43)
R = I'ds (444)
o Steilheit (Bild 4.6 )
i
Yo = lu-0 (4.45)
Uin
= Ogm—jo-Csep (4.46)
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Abbildung 4.6: Kleinsignal ersatzschaltbilder zur Berechnung vony 11, y22 und y21

Abbildung 4.7: Tiefpaffilter
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Fir die Verstérkung gilt damit:

u
AL eo (4.47)
ui
Y21
_ya 4.48
Y22 o
] 'bs
P . . 4.49
— (gm—jo-Cep) 1+ jo-(Cep+Cpg)  Ips o

= Ao = Alp—0=—0Om-IDs Verstérkungbei =0 (4.50)

Bel 0w = 0 erh@lt man also wie erwartet die bisher berechnete Verstérkung.

4.2 Frequenzgang

Zur Beschreibung des Ubertragungsverhaltens bei Frequenzen o # 0 wird der Frequenzgang ermittelt. Im
folgenden Abschnitt seien zunéchst einige allgemeine Aussagen gemacht.

4.2.1 Beschreibungim Frequenzbereich

Zur Betrachtung des Verhaltens einer Schaltung im Frequenzbereich werden die Gleichungen einer entspre-
chenden Transformation unterzogen (Fourier, Laplace 0.4.). Der Zusammenhang zwischen Ausgang und Ein-
gang im Frequenzbereich wird al's Ubertragungsfunktion bezeichnet.

Die allgemeine Form einer Ubertragungsfunktion lautet:

(4.51)

s komplexe Frequenz
mit: z: komplexe Nullstellen
pi: komplexePolstellen

Interessant ist eine Betrachtung des Betrages und der Phase der Ubertragungsfunktion. Fir ihren Verlauf sind
die vorkommenden Pole und Nullstellen verantwortlich. Ein Pol p; bedeutet grob gesagt, dal3 ab dieser Fre-
quenz der Betrag der Ubertragungsfunktion mit steigender Frequenz abnimmt, nach einer Nullstelle z; nimmt
er dagegen zu. Weil eine Nullstelle allerdings aufgrund der Kausalitét nicht ohne Pol vorkommen kann, fihrt
eine Nullstelle zum Ausgleich der Auswirkung der Polstelle ab der Nullstellenfrequenz bzw. umgekehrt.

Die hier vorkommenden Pole und Nullstellen sind rein reell und die komplexe Frequenz s ist rein imaginér
(s=0+ jo =0+ jw); daher gilt:
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2 2
1442 /144917
Betrag: IA(S)| = [A(jo)| = K~\/ 7 \/ | (4.52)

o2 02
VIFHE L e

\/1+|Z%2-\/1+|;D—22---
- K- . . (4.53)
VIFIEP 112
: jo jo
Phase: P(s) =P(jo) = arctan(z—)+arctan(z—)--- (4.59)
1 2
—arctan(l—m) - arctan(J—m) e (4.55)
P1 P2

Ublicherweise wird die logarithmierte Form des Betrages der Ubertragungsfunktion betrachtet:

w2 o 2
lg|A(s)| = Ig|K|+lg 1+|Z—1| +lg 1+|Z—2| (4.56)
2 2
—1gy |1+ || =gy 14— - (4.57)
P1 p2

Im Bode-Diagramm wird der Frequenzgang getrennt nach Betrag und Phase dargestellt. Der Betrag wird in
Dezibel [dB] mit |A|qs = 20-1g|A| angegeben, die Frequenz wird ebenfalls logarithmisch aufgetragen.

Beispiel: Ein-Pol-System

Als Beispiel soll €in Ein-Pol-System dienen. Seine Ubertragungsfunktion lautet:

Als) = 1_%) (4.58)
P1

was hach Gleichung 4.40 einem Tiefpald entspricht. Sein Frequenzgang lautet:

K
ICTR . (@59)
1+(3)
o 2
9IS = lglKI=lgy[1+ () (4.60)
(4.61)
Bereiche: ogpr : 1gjA(s)| = I1g|K|—1g|1] = Ig|K] (4.62)
w2 o2
o>»pr 14+ (—) =(— (4.63)
P1 P1
®
= 19IA)[~IgIK| —lg| (4.64)
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Die Einheit dB erh&@t man, wenn der Logarithmus mit 20 multipliziert wird. Damit fahrt im zweiten Bereich
eine Verdopplung von o zu einer Absenkung um 6 dB:

AS)lge = 20-1gIK| ~20-1g] (4.65)

— A2 9y = 2o-|g|K|_zo-|g|2F')—f)| (4.66)
= 20-Ig|K|—(20-Ig|2|+20-|g|%|) (4.67)

= |A(S)|jgp) — 6dB (4.68)

Daswird auch am Bode-Diagramm in Bild 4.8 deutlich.

20-1g|A|
Aol
©p lgw
[ L
Wp lgw
o
4
T
2
Y

Abbildung 4.8: Bode-Diagramm eines Ein-Pol-Systems
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Am Pol o = p; gelten beide Naherungen nicht. Man erhélt:

2
lglA=p1)| = Ig|K|—Ig 1+<%> (4.69)
= lg|K|—IgVv2 (4.70)
= Ig|K|-3dB (4.71)

Bei der Eckfrequenzist die Ubertragungsfunktion also um 3 dB abgefallen.

Die Phase in Bild 4.8 wird vom Pol p; bis 90° gedreht, bei der Eckfrequenz betrégt die Drehung 45°.

Allgemeiner Fall

Im allgemeinen Fall ist die Ubertragungsfunktion nicht faktorisiert. Dann 14t sich die Funktion aufspalten:

mitA(s):%: N(s) = 1+a-s+b-& (4.72)
s s
= (1—5)-(1—5) (4.73)
= 1—(i+i)-s+ 1 ¢ (4.74)
pr P2 P1- P2
N—— N——

Im Allgemeinen liegen hier die Pole nicht nahe beieinander, so dal3 man sie in dominante und nicht dominante
Pole einteilen kann. Wenn der Abstand grof3 genug ist, beeinflussen sie sich nicht gegenseitig. Man kann OBdA
annehmen:

lp2| > [Pl (4.75)

1 a
YR Ta p2 = b (4.76)
4.77)

Damit kénnen die Pole ndherungsweise einzeln betrachtet werden.
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Gegenkopplung

Im Allgemeinen sind Verstarker gegengekoppelt, wie in Bild 4.9 dargestelIt.

Ut = A(S)- (Uin—F(s)-Uou) (4.78)
Uowt Als)
= Un - 1ADFO @79
1
= (4.80)
xg +F()
fur groRe |A(s)|: ~ ?15) (4.81)
UDD
Uin © ,_||—' -
——© Uout
+
USS
F(s)

U > @ A(s) Uout

Abbildung 4.9: Verstérker mit Gegenkopplung

Die Gesamtverstarkung ist also nur durch die Art der Riickkopplung definiert, wenn die Open-L oop-Verstér-
kung A(s) gro3 genug ist.

Bei riickgekoppelten Systemen ist immer auf die Stabilitdt zu achten. Eine zu grof3e Phasenverschiebung kann
dazu fuhren, dal sich das Vorzeichen von A(s) - F(s) @ndert; dann wird aus der Gegenkopplung eine positive
Rickkopplung. Dies kann zu Instabilitét fihren, falls der riickgekoppelte Anteil betragsmafdig grofder 1 ist:

s=jw,¢(s)=180° == Vorzeichenwechsel (4.82)
instabil, wenn |A(s)-F(s)] > 1 (4.83)
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Stabilitatskriterien:

$=180" = |A(s)-F(s)| <1 (4.84)
|A(S)-F(s)| =1 = 180°—¢>0 (4.85)

Hier soll die zweite Formulierung verwendet werden. Die Phase 180° — {a(s).F(s)|—1 iSt €&in Ma3 fur die Stabi-
litatsgite, sie wird al's Phasenreserve bezeichnet.

4.2.2 Anwendung auf einen Transistor

Diese Beschreibung soll nun auf einen Transistor und seine parasitéren Kapazitdten angewendet werden. An
Gleichung 4.49 erkennt man, dal3 die Verstarkung eine Null- und eine Polstelle besitzt:

. IDs
= Nullstelle: Z1 = Slzaher—0 = JO|zanier=0 (4.87)
Om
— 4.88
Cop (4.88)
-1
Polstelle: = — 4.89
b1 ros- (Cep + Cos) (4.89
Ao = Aw=0=—0mIbs (4.90)

Damit 183 sich Gleichung 4.86 umformen:

1
A=Ay —2 (4.91)

Der Amplitudengangist in Bild 4.10 logarithmisch aufgetragen.
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Abbildung 4.10: Frequenzgang eines MOS-Transistors

Zusétzlich zu den auf Seite 85 berechneten Werten seien folgende Werte gegeben:

Om
Ibs
> AO

— 7

:}fzj-:%

P1

= fp,

500pS
200kQ
—100

Om.
Cep
500uS
8.6fF
58.1GHz

9.3GHz

-1
rps- (Cep + Cog)
-1
200k%2 - (8.6FF + 60TF)
—72.9MHz

—11.6MHz

Ig o

(4.92)
(4.93)
(4.94)

(4.95)

(4.96)

(4.97)
(4.98)
(4.99)

(4.100)

(4.101)

(4.102)
(4.103)

Interessant ist auch die 0-dB-Frequenz, d.h. die Frequenz, bei der die Verstérkung betragsmafdig zu 1 wird. Sie

ermittelt sich aus:

20-log|A|
A =1

|
o
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Die 0-dB-Frequenz muf3 gréfier als die Eckfrequenz des Pols und kleiner als die Nullstelleneckfrequenz sein,
dasich in den anderen Bereichen die Verstéarkung mit der Frequenz nicht andert. Damit kann man néhern:

S S
o g Sl g (4.106)

P1 pal

. 1
mit Glg. 4.91; = |ASooe)| & Ao | = Ao | =1 (4.107)
Sod SlodB

= |Slods| = |®|ogs] = [Ao- p1l (4.108)
wegen |Ag| = 100 = |100- pq (4.109)
bzw. flogg = |Ao|- fp = —1160MHzZ (4.110)

Esist zu beachten, dal3 bei den bisherigen Betrachtungen keine (eventuell vorhandenen) Lastkapazitéten be-
ricksichtigt wurden, die das Verhalten beeinflussen kénnten.

4.2.3 " Schein”-Eingangsimpedanz

Wenn in Gleichung 4.49 r o den gesamten Ausgangswiderstand darstellt, C. die Summe aller Kapazitéten am
Lastknoten und Cgp ale Kapazitéten zwischen Gate und Drain zusammenfalt, erhélt man allgemeiner fur die
Verstarkung:

_ Om-Tout — j® - Cap - ot (4.111)

A -
1+ jo-row-(CL+Cop)

[.Allg. gilt dabei C. > Cgp. Bild 4.11 stellt das entsprechende Kleinsignal ersatzschaltbild dar.

C

GD
Il I I D
G o 1] oD
R
Usg™ _—cC g-u U rot =—=6 Yout
in GS m GS out L
S o | o S

Abbildung 4.11: allgemeineres Kleinsignal ersatzschaltbild

Jetzt soll berechnet werden, welche ” Schein”-Eingangsimpedanz vorliegt, wenn der Ausgang nicht kurzge-
schlossenist. Allgemein ergibt sie sich aus:

U
Zinluggto = — (4.112)

iin
Der Strom i, teilt sichin zwel Pfade auf, vom Gate zum Drain und vom Gate zur Source.
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Uin
yin‘ jUJ'CG§+(Uin— Uout) jo-Cgp

-~

= Zin|uo#0 (4.113)

i2 i1

Im Gegensatz zur Berechnung von y11 wird hier ug: # 0 angenommen. Damit die Berechnung nicht zu auf-
wendig wird, wird zur Bestimmung von uq; die Gleichung fir den niederfrequenten Fall herangezogen:

Ag = —Om-Tou (4.114)

= Uott = —Om-lout -Uin (4.115)

| Zilwuso= ! (4.116)
in|Uout#0 = jUJ'CGS+(1+gm'rout)'jUJ'CGD -

Die Eingangsimpedanz wird also durch zwei parallele Kapazitéten bestimmt. Dabei geht C gs einfach ein, wéh-
rend der Wert von Cep mit dem Faktor (1+ gm- rou) multipliziert wird. gm- rou ist der Betrag der Verstérkung
und es gilt im Allgemeinen:

Om Fou > 1 (4.117)

Je hoher also die erreichte Verstérkung ist, desto stérker wirkt sich auch Cgp aus. Dieser Zusammenhang
soll noch einmal an Bild 4.12 erlautert werden. Dabei sind die betrachteten Kapazitéten aus dem eigentlichen
Verstérker herausgezogen.

C
—_
|
CGD
¢ -g o .——o
m out
u c..—/— u
in GS —T— out
¢ o}

Abbildung 4.12: Blockschalthild

Man erkennt, dai’ die Kapazitét Cop im Signalpfad liegt. Fir kleine Anderungen der Eingangsspannung AU i,
ergibt sich die Spannung tber Cgp aus:
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Uc = Uin—Uout (4.118)
Uin +9m- T'out - Uin (4.119)
= (14+0m-rou) - Uin (4.120)

Die vorgeschaltete treibende Einheit mul3 firr die Kapazitét Cep die Ladung g liefern mit:

q

I 4.121
Cop Uc ( )
=g = Coep-(1+0mrou) - Uin (4.122)

Fur die treibende Einheit sieht es also so aus, als milte sie eine Kapazitdt der Grofe (1+ gm-rou) - Cep
aufladen. Diese vergrof3erte Kapazitét bezeichnet man auch als Miller-Kapazitét Cy:

Cu = (1+gm‘rout)‘CGD (4.123)

AlsBeispiel dient die Schaltung in Bild 4.13. Der erste Verstarker mul3 die Kapazitét
(14 9m-rou) - Cop + Cas aufladen.

Abbildung 4.13: Zwei Verstarker (Inverter) in Serie

Eine groflere Kapazitét fuhrt nach Gleichung 4.89 zu einem kleineren Pol und schiebt damit in Bild 4.10 die
Kurve nach links, was eine kleinere Bandbreite bedeutet.

Dieser Effekt ist auch fur die Digitaltechnik interessant, wenn man die Verzdgerungszeiten betrachtet. Bild
4.14 stellt die Ubertragungskennlinie eines Inverters dar. Man erkennt, daf3 im mittleren Bereich die Verstér-
kung |A] > 1 wird. Entsprechend wird auch die Miller-Kapazitdt grof3er, was zu einer Verlangsamung des
Umladevorgangsfuhrt: In diesem Bereich weist die Ausgangsspannungin Bild 4.15 einen Knick auf.

98



UOUt

Abbildung 4.14: Kennlinie eines Inverters

U.

m

Eingang digitaler Inverter

U

out

Ausgang digitaler Inverter

Abbildung 4.15: Verzogerter Schaltvorgang beim I nverter aufgrund des Miller-Effekts (Ubertrieben dargestelIt)
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WEeil eine hohe Verstérkung i.Allg. wiinschenswert ist, erscheint es nicht sinnvoll, die Miller-Kapazitét Uber
eine Verringerung von A zu verkleinern. Die Kapazitdt Cop kann aus Technol ogiegriinden nicht beliebig klein
werden.

Die Miller-K apazitét entsteht dadurch, daR eine kleine Anderung der Eingangsspannung AU i, zu einer grolen
Anderung der Ausgangsspannung AU ¢ und damit auch zu einer grolRen Anderung der Kapazitatsspannung
Uc = Uin — Ugy flhrt. Deshalb wird versucht, eine Entkopplung zu erreichen: In einer ersten Stufe soll die
Verstérkung gering sein, um die Miller-Kapazitét gering zu halten, wahrend die eigentliche Verstérkung von
einer zweiten Stufe erzeugt wird. Dazu soll wieder eine Kaskode betrachtet werden (Bild 4.16).

Jr.

|

CGS
2 M out 1, oben
N

[ u
Cep, " '/ j out
GD r
1 out 1, unten CDB , CSB

I_ 1 2
—

Abbildung 4.16: Kaskode zur Entkopplung

Eine groRRe Anderung der Ausgangsspannung wirkt sich direkt auf C gp, aus, nicht auf Cgp, . Fr den Transistor
Ty ist die Eingangskapazitét:

Cin =Cgs, +Cap, - (1+ A1) (4.124)

Dabei ist A; nicht die Verstérkung der ganzen Stufe, sondern nur des ersten Transistors. Damit gilt:

AL = —0m, - Touy (4.125)
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Der Ausgangswiderstand oy, ist vom Ausgang des ersten Transistors zu bestimmen, also vom Knoten N. Er
setzt sich zusammen aus der Parallelschaltung des oberen und des unteren ZWeigs (I out; gpen || Moty urgen)-

Der Ausgangswiderstand wird ermittelt, indem der Eingang auf konstantem Potential gehalten wird und das
Ausgangspotential verandert wird. Bild 4.17 zeigt drei Félle, in denen der Widerstand r bestimmt werden soll.

Vr

1>

2 N
| B .
S i r:?
it m
Vr
D+i AN
G —e— u — u
s =i

Abbildung 4.17: Widerstandsberechnung fuir verschiedene Transi storbeschaltungen

e Fal A:
Eine Potentialanderung am Drain bedeutet fur den Transistor nur eine Anderung der Drain-Source-
Spannung, die Gate-Source-Spannung bleibt konstant. Damit wird gm - Ugs = 0, als Widerstand ergibt
sichr =rps.

e [l B:
Eine Potentialanderung an der Source bedeutet fiir den Transistor sowohl eine Anderung der Drain-
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Source-Spannung al's auch der Gate-Source-Spannung. Damit gilt fir den Widerstand

ro= IE (4.126)

- 4 (4.127)
U-Om+U-Obs

_ 1 (4.128)
Om-+ 9bs
1

~ L 4129
o ( )

e Fal C:
Hier ist der Transistor als Diode geschaltet. Deshalb fuhrt auch hier eine Potentialénderung am Drain
sowohl zu einer Anderung der Drain-Source-Spannung als auch der Gate-Source-Spannung. Damit gilt

auch hier fiir den Widerstand r ~ gim.

Im unteren Zweig liegt Fall A vor, daher gilt:

Fouty, g, = DS, (4.130)

Beim Transistor T, dndert sich bei einer Anderung des Potentials am Knoten N dagegen das Source-Potential
und damit sowohl die Drain-Source-Spannung als auch die Gate-Source-Spannung (Fall B). Der entsprechende
Widerstand soll hier noch einmal genauer berechnet werden. Bild 4.18 stellt das Kleinsignal ersatzschal tbild dar.
Auch hier werden zur einfacheren Rechnung die Kapazitdten nicht berticksichtigt.

G i
o out oD
_ 2 L L
=-u m, GS, mb,, “SB, DS, U L
Volin
S o So Uit
[ u =
882 in
\ 4
B (@]
A /

Abbildung 4.18: Kleinsignal ersatzschaltbild fur T,

Fur die Berechnung des Ausgangswiderstandsr oty wird die Source zum Eingang. Daher gilt:

Uss, = —Uin (4.131)
UsB, = Un (4.132)
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Der Strom iin, der in die Source fliefdt, setzt sich aus drei Teilstromen zusammen:

lin = —Omy UGS, + Omb, * Uss, — (Uout — Uin) - ODs, (4.133)
Ut = —Ri-iout (4.134)
mitiout - _iin uOut - RL||n (4135)
= iin = OmUin+ Omb, - Uin — RL - iin- Obs, + Uin- Ops, (4.136)
. 1
:>|in‘(1+i) = (gnh+gnb2+—)'uin (4.137)
Ips, IDs,
_ 1+ R
= = D% (4.138)
lin gmz“—gmbz“—@
1
mitR.<rps, ., Om,~01-gm und — ~0.01-gm, : (4.139)
DS
1
fin ~ — (4.140)
Omy

Insgesamt ergibt sich damit fr den Ausgangswiderstand am Knoten N:

fouw; = I‘O'Jtl.oben||r0Ut:L.unten (4141)
1
= —||rDsl (4.142)
Im,
1
~ (4.143)
Im,
> Al = _gml . routl (4144)
~ Imog (4.145)
Im,

Diese (Teil-) Verstérkung ist bei Ublichen Dimensionierungen von der Gréfenordnung 1. Damit ist die er-
wunschte Verringerung des Miller-Effekts erreicht. Fir die Gesamtverstarkung ist der Ausgangswiderstand der
ganzen Schaltung wichtig, in Bild 4.16:

lottgeat = RU|| 9mpIDs; " IDS; (4.146)
~ R (4.147)

Die Kaskode kann also einerseits einen hohen Ausgangswiderstand der gesamten Schaltung haben, was ei-
ne hohe Gesamtverstérkung bewirkt, zum anderen sind die Eingangskapazitéten klein. Diese beiden Vorteile
werden allerdings durch einen eingeschrankten Arbeitsbereich erkauft: Durch die Hintereinanderschaltung der
Transistoren steigt die Grenze der Ausgangsspannung, ab der die Transistoren nicht mehr in Séttigung sind (der
gleiche Effekt wie bei den Stromquellen).

Die Gesamtverstarkung kann erhéht werden, indem Ry vergréfert wird; damit wird allerdings auch die Miller-
Kapazitét grofRer. Beispielsweise kdnnte R durch einen Transistor mit festem Gatepotential realisiert werden
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(RL = rps) oder sogar zur Vollkaskode ausgebaut werden, d.h. durch die Reihenschaltung zweier Transistoren
mit festem Gatepotential aufgebaut werden. Im ersten Fall ergibt sich mit Gleichung 4.138:

RL = Trps
1+1 1
h—— ~ —
9m, Omy
== A -1
= Cw Cep,
Fir die Vollkaskode gilt:
R. = Omrps’
1 .
lin & =+ 9mfos ~ Ips
Omy
= A —Om-Ibs
= Cw Om-Ips-Cep,
Folgende Tabelle faldt die Ergebnisse zusammen:
Eingangskaskode mit
einfacher Inverter 1 Transistor 2 Transistoren
mit Transitorlast (einfache Kaskode) (Vollkaskode)

Gesamtverstérkung | A= —dm- (rps||rps) | A= —dm- (rps||rps)
Miller-Kapazitét | Cy =Cgp - (1+ |A|) CM%CGD-S%

A= _%(gm'rDs)2

Cwv ~Cap-Om-I'pDs
(< Cop-|Al)

(4.148)
(4.149)

(4.150)
(4.151)

(4.152)
(4.153)

(4.154)
(4.155)

Mit der Eingangskaskode zur Entkopplung wird aso in jedem Fall ein Vorteil gegentiber dem einfachen In-
verter erzielt, bel einem Transistor durch die geringere Miller-Kapazitét, bei der Vollkaskode durch die héhere

Verstarkung.
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Kapitel 5

Einstufiger Verstarker

In diesem Kapitel sollen die bisherigen Erkenntnisse verwendet werden, um aus den bekannten Teilen einen
Verstérker zu entwickeln. Gewdhnlich wird anhand der Vorgaben - beispiel sweise geforderter Aussteuerungs-
bereich - der Arbeitspunkt eines Verstérkers festgelegt. Davon werden auch die Kleinsignal parameter beein-
flufdt; fir diese missen die Grundgleichungen des zu entwickelnden Verstérkers aufgestel It werden, aus denen
dann die endgliltige Auslegung des Verstérkers bestimmt wird. Auch die Synthese benétigt also zuerst eine
Analyse des Verstérkers.

5.1 Aufbau

5.1.1 Eingangsstufe

Um Differenzsignale bearbeiten zu kénnen, wird als Eingangsstufe eine Differenzstufe gewahlt. Die Lasten
werden durch as Dioden geschaltete Transistoren realisiert. Die Eingangsspannung wird wie in Abschnitt
3.4.2 aufgeteiltin ‘LZ" und — ‘izn Entsprechend ergibt sich auch das Ausgangssignal als Differenz. Bild 5.1 zeigt
die entsprechende Differenzstufe.
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DD

Abbildung 5.1: Differenzstufe

Wegen ugy: = Un, gilt fir den Ausgangswiderstandr oy = Fouty, - Er ergibt sich aus der Parallelschaltung des al's
Diode geschalteten Transistors T, und T1. Damit gilt:

routh

— UNn,

X

X

—
—||rp
Om, +9bs, 2
L e
—||rp
Im, o
1
Im,

Uin
_gr,nl.routh.7
1 Un

_g —_— —
™ Om, 2

(5.1)
(5.2)

(5.3)
(5.4)

(5.5)

Om, und gm, habeni.Allg. die gleiche GréRenordnung, daher erzielt die Eingangsstufe keine grof3e Verstérkung.
Deshalb wird in Bild 5.2 eine zweite Stufe dahinter geschaltet. Solanger o, < rin, gilt, konnen die Stufen bei
niedrigen Frequenzen nach Abschnitt 3.9 einzeln betrachtet werden.
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5.1.2 Ausgangsstufe

DD
Ny o — o —||N2 [—
I L 2 2 7| . 8
I3 N3
' 'y
uOUt
O
'—‘—Tl T1 ey
T ﬁ Y,
_ n n
, 2 2
N | ]
T
4
I | T
—— [ e |
] e
Uss

Abbildung 5.2: Eingangsstufe und zweite Stufe

Der Ausgang der ersten Stufe un, in Bild 5.2 steuert das Gate des Transistors Tz. Das Gate von T4 wird von |1
und T4 auf konstantes Potential eingestellt. Fir den Ausgang (N3) gilt jetzt:

Uout

mit Fouty,

Uout

Allgemein gilt: Om
Mit Ues,y, = Ucsyy, Uout

—Omg - Fouty, - UN, (5.6)

I’Dss||ng4 (5.7)
Om  Uin

Oms " Mouty, * g—l? (5.8

BO L UGSeff (59)
(W) Uin

Om, (vi) Mo, (5.10)

Die erzielte Verstérkung ist in der GroRenordnung der Verstarkung eines einfachen Inverters, obwohl diese
Schaltung viel mehr Transistoren benétigt. Um die Verstérkung zu erhthen, soll nun auch der linke Zweig
der Schaltung genutzt werden. Am Knoten N2’ liegt das Ausgangssignal mit umgekehrtem Vorzeichen an. Mit
diesem Signal wird jetzt ein Transistor gesteuert, der die Stromquellel 1 ersetzt (siehe Bild 5.3).
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Abbildung 5.3: Gesteuerte Stromquelle im linken Zweig

Das Signal gelangt nun tber zwei Wege zum Ausgang:

¢ Die Spannung '-LG verandert das Potential N». Dieses steuert den Transistor Tz und damit das Ausgangs-
potential. Das Vorzeichen der Verstarkung kehrt sich dabei zweimal um.

e DieSpannung — 4 verandert das Potential N,', welchesden Transistor T3' steuert und damit das Potential
N4'. Dieses steuert wiederum den Transistor T4 und damit das Ausgangspotential. Das Vorzeichen der
Verstérkung kehrt sich dabei dreimal um. Weil die Eingénge umgekehrte Vorzeichen haben, addieren
sich die Effekte am Ausgang mit gleichem Vorzeichen.

Die Transistoren mit gleichen Indexnummern sind auch gleich ausgelegt, d.h. T’ = T;. Desweiteren sind die
Transistorlangen gleich. Man erhélt dadurch also die doppelte Ausgangsspannung und Gleichung 5.10 wird zu:

uOut = gml . % . rou[N3 . uin (511)

Um die Verstérkung weiter zu erhéhen, wird der Ausgangspfad in Bild 5.4 um zwei Transistoren mit fester
Gatespannung (Kaskode) erweitert. Gleichung 5.11 bleibt glltig, allerdings andert sich der Wert des Aus-

gangswiderstands Fouty, -
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Abbildung 5.4: Kaskode al's Ausgangsstufe

VVom Ausgang gesehen liegen die beiden Pfade Ts — T3 und Tg — T4 kleinsignaméidig parallel. P-Kanal-Tran-
sistoren besitzen ein anderes 3¢ a's n-Kana-Transistoren (8o, ~ % -Bo,). Falls die Transistoren so ausgelegt
sind, dal3 die VTV Verhdltnisse diesen Effekt kompensieren, kénnen T4 und T3 bzw. Ts und Tg a's aquivalent
angesehen werden. Dann haben beide Pfade den gleichen Widerstand; die Parallelschaltung fuhrt damit zu
einer Halbierung und es gilt:

1
fox = 3-Gmy-T03, 105 (5.12)
Uout 1,
== A=— = . -r -r (== 5.13
™ Om, - Omg - TDSs DS (2W2) (5.13)

Damit hat sich die Verstérkung néherungsweise quadriert.
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Die Schaltung kann auch anhand der Stromverhéltnisse betrachtet werden. Auch in diesem Fall sind zwei
Signalwege erkennbar:
¢ Die Spannung ‘iz” erzeugt den Strom i1; dieser wird Uber T und T3 in i3 gespiegelt.

o Die Spannung — 4 erzeugt den Strom i;’; dieser wird tiber To" und T3' in i3’ gespiegelt. Uber T4' und T4
wird er inis gespiegelt.

Dabei gilt:
. Ui
i1 = Om- —é” (5.14)
i3 = V% “iq (5.15)
i5s = i3 (5.16)
. Ui
i’ = —Om - _é” (5.17)
!
i = &% i (5.18)
Wy
is = s (5.20)
Wy W5
- \/\744/ . W - |1, (521)
W,y VV3/ Uj
= W W (—Om," —én) (5.22)
m|t\N2/ :VVZ ’ VV3, :VV3 ’ W4l :W4 ’ gmll = gml : (523)
is = —is (5.24)
—loa =ig—is =~ Gm-Un (5.25)
wennWs =W, : = —Om ' Uin (5.26)
(5.27)
Mit Uout = iout - Four €rh@lt man das gleiche Ergebnisfir die Verstéarkung:
A = o (5.28)
Uin
= —Om Tout (5.29)
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5.2 Wirkung der Kapazitaten

Bisher wurden die parasitaren Kapazitéten vernachldssigt. Bild 5.5 zeigt sie fir den rechten Pfad.
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Abbildung 5.5: Verstérker mit parasitéaren Kapazitéten

Durch das Aufstellen samtlicher Kleinsignalersatzschaltbilder wére die Ubertragungsfunktion mathematisch
genau zu ermitteln; allerdingsist ein solches Vorgehen sehr aufwendig. Darum wird hier anders vorgegangen:

o Aufgrund der Symmetrie der Schaltung genligt es, eine Seite zu betrachten.

¢ Die Stufen kénnen einzeln betrachtet werden, wenn die Kopplung durch die Kapazitéten beriicksichtigt
werden.
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e Fir das Ubertragungsverhalten sind die Gleichspannungsverstarkung Ao sowie die Pole und Nullstel-
len der Ubertragungsfunktion entscheidend. Wenn es gelingt, die dominanten Pole und Nullstellen zu
ermitteln, kann das Ubertragungsverhalten mit ausreichender Genauigkeit beschrieben werden.

Die Gleichspannungsverstarkung Ag kann wie gesagt fir jede Stufe einzeln berechnet werden, solanger oy, <
lin, ist; dann gilt:

Aoga = Aol . AOZ (530)

In den folgenden Abschnitten werden die Pole und Nullstellen untersucht.

5.21 Pole

In Abschnitt 4.2.1 zeigte sich, dal? ein Pol quasi einem Tiefpald mit der Zeitkonstanten t = r o - C entspricht.
Prinzipiell kann an jedem Knoten der Schaltung ein Pol vorliegen; dominante Pole liegen aber bei kleinen
Frequenzen, d.h. grofRes t, also Knoten mit groRem r ¢ - C.

Zunéchst soll der Knoten N, betrachtet werden. C, beschreibt alle Kapazitdten vom Knoten N2 nach Masse,
wobei fiir Cep, der Miller-Effekt berlicksichtigt werden muf3, wobei Az die Verstérkung des Transistors Tz ist:

Cz =Cags, + Cas; + Cos, +Cps, + Cap; - (1+ Ag) (5.31)

Aufgrund des Miller-Effektsund wegen Az > 1ist die Kapazitét Cop, fur die GroRe der Kapazitét C, entschei-
dend:

C = CGD3 (14 Az) (5.32)
Cep; - As (533)

X

Der Ausgangswiderstand an diesem Knoten ergibt sich aus der Parallelschaltung von T» und Ty (mit dem In-
nenwiderstand der Stromquell€). Da T, mit der Source angeschlossenist, ist sein Widerstand erheblich geringer
und es gilt:

1 1 (5.34)

==&
Om,+09ps, +90s,  Om,

Durch die Kapazitét C, und den Widerstand r, wird quasi eine Art Tiefpald gebildet. Es ergibt sich ein Pol bei
der Frequenz:

1
P o= e (5.35)
o Im
— P~ g T (5.36)
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Zur Bestimmung von Az ist der Ausgangswiderstand r3 wichtig. Er ergibt sich analog zur Berechnung von r i,
in Gleichung 4.153 zu r ps.

wegen Ts ~ Ta - 5 = “3733 (5.37)
- ) 9my

mit A3 = —0Omg-r3: p2p = ——m (5.38)

CeDs - Oms - rDTSS

%
S T— (5.39)
3-Cos - Tos,

(5.40)

Dasist der Pol, der dadurch entsteht, dal3 am Knoten N2 Kapazitdten vorhanden sind. Eigentlich bewirkt jeder
Knoten, an dem sich Kapazitéten befinden, eine Polstelle; hier sollen aber nur die dominanten Pole, diefir das
Frequenzverhalten bestimmend sind, betrachtet werden.

Auf der linken Seite liegt ein dhnlicher Fall vor, wenn man den Knoten N’ betrachtet. Da aber T4’ als Diode
geschaltet ist, ist der Ausgangswiderstand und damit die Verstéarkung nicht so hoch. Daher ist auch der Miller-
Effekt fir Cep,’ nicht so stark. (In den folgenden Gleichungen miiten entsprechend aufer Cgp,” auch die
Ubrigen Kapazitdten am Knoten Ny’ betrachtet werden, sie sollen aber vernachlassigt werden, weil nur die
Grofenordnung interessant ist).

1
p = —m (541)
3

. 1
mit rg’wg—w,<<r3: P2 | > |p2 (5.42)

Damit ist pz dominant gegeniiber p2'.

Jetzt soll noch der Pol am Ausgangsknoten betrachtet werden. Bei den Transistoren Ts und Tg tritt kein Miller-
Effekt auf, weil die Gates kleinsignalméfdig auf Masse liegen. Die Gate-Drain- und die Drain-Bulk-Kapazitaten
bewegen sich im Bereich einiger 10fF, wahrend die Lastkapazitét einige pF grof3 sein kann. Damit gilt mit
Gleichung 4.111:

1
= — 5.43
Pou Fout - Cout (543
Cot = CL+Caps+Cors+Cabg + Cohg (5.44)
~ G (5.45)
ot = (Oms IDSs - 1'DS3)||(9me - oS5~ MOSy) (5.46)
1
~ > “Omg - 'DS; * DS (5.47)

- 1 (5.48)

:>put
0 %'gﬁg'rD%'rD%'cL

X
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Um die GrofRenordnung einschétzen zu kénnen, wird der Quotient der beiden Pole gebildet:

1
Par 5 Cansos i (5.49)
P2 % OmsIDS; DS CL
Cap, - 12
= W (5.50)
Oms ' I'pss - CL
mit Cop; < CL und Oms -Ipss > 1: (5.51)
Po g (552)
p2

Der Pol poyt ist also der dominante Pol, da er die niedrigste Frequenz hat.

5.2.2 Nullstellen

Die Ubertragungsfunktion besitzt auch mehrere Nullstellen. Eine Nullstelle bedeutet, da? ab dieser Frequenz
die Verstérkung ansteigt. Zum Verstandnis soll Transistor T3 betrachtet werden:

e Ohne die Drain-Gate-Kapazitét Cep, ist der Strom iz nur von gm, und up bestimmt.

e Mit Cgp, gibt es einen zusétzlichen Signalpfad direkt vom Eingang zum Ausgang; bei sehr hohen Fre-
guenzen wird er zum KurzschluR. Das ergibt einen zusétzlichen Ausgangsstrom und fuhrt bei hohen
Frequenzen zu einer hdheren Verstarkung.

Wie von der algemeinen Betrachtung bekannt (siehe Gleichung 4.111), befindet sich die Nullstelle bei

Omg
— oM 5.53
z CGD3 ( )

Zum Vergleich mit den GréRzenordnungen der Pole werden die Quotienten gebildet:

1
|M| - . Cony (5.54)
z Fowt 'CL  Omg
= . Cop, (5.55)
Oms 5" 9ms - DS; oS - CL
mitCep, K CL, Omg'fos>1  und  QOmy-fpsg > 1:
) <<t (5.56)
2 Cep
22 = S . (5.57)
z Cops - Omg- —5°  Ims
W
= # (5.58)
3 IDs; - Omg
< 1 (5.59)
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Anhand einiger Zahlenwerte sollen die Grélzenordnungen der Pole und Nullstellen verdeutlicht werden:

Cop = 86fF ~10fF (5.60)
On = 500uS (5.61)

ros = 400kQ (5.62)

CL. = 100fF (5.63)

W o= W (5.64)
— Ay = 20000 (5.65)
p. = 500MHz (5.66)

Pot = 250kHz (5.67)

z = 50GHz (5.68)

Diese Pole bzw. Nullstellen liegen also weit genug auseinander. Bild 5.6 zeigt den Frequenz- und den Phasen-
gang.

Man erkennt, dal3 nach dem zweiten Pol die Phase eine Drehung von fast 180 ° erreicht, obwohl die Verstarkung
noch ~ 1 ist. Zwar erreicht ¢ die 180° nicht, das System ist also noch nicht instabil, aber eventuell schwingt
das System nicht ein, sondern oszilliert.
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Abbildung 5.6: Frequenz- und Phasengang



Als Gainbandwith (GBW) wird der Schnittpunkt des Frequenzgangs mit der 0-dB-Linie bezeichnet, also der
Punkt, bei dem die Verstarkung zu 1 wird. Bei dem Ein-Pol System in Abschnitt 4.2.2 erhielten wir flr diesen
Wert:

GBW = Ag- @) (5.69)

Daher heifdt dieser Wert auch Verstérkung-Bandbreite-Produkt.

Hier soll naherungsweise der dominante Pol poy anstelle von o, verwendet werden; falls der zweite Pol kleiner
als GBW ist, fuhrt er zu einer zusétzlichen Absenkung und GBW wird kleiner.

Wenn der zweite Pol gleich GBW ist, hat die Phase bei der Verstérkung A = 1 eine Drehung von —90° vom
dominanten Pol und eine weitere Drehung von —45° vom zweiten Pol, man erhélt also eine Phasenreserve von
180° — 135° = 45°. Dieser Wert sollte mindestens erreicht werden, entsprechend sollte gelten:

IGBW| < [Pl (5.70)
= [A-pou| < [Pzl (5.71)
. 1W,
mit: A = gm-g%-rD%-rD%-(E\A—b) (5.72)
1
pOUt = _1 (573)
Q'gﬁg'rDSg,'rDS3'CL
Im,
P2 = ————s (5.74)
CGDs'gms'rDTSS
1Ws
Om; Oms " DS " I'pss * (58
—, T T % P% Gw) < g o (5.75)
7'9ms " ps; " Tog; " CL Ceps - Omg - ™
W W (5.76)
C B CGDs'rDT% .
1 Ws 2
:>§'9m1'(v\—l2) ‘Cep; oy, < CL (5.77)

Die Lastkapazitét C ist aso entscheidend, weil sie die Grélie des dominanten Pols poy mitbestimmt. Durch
ein grofReres C. wird poy Kleiner, dadurch wird die GBW fruher erreicht, was einen Verlust von Bandbreite
bedeutet.

Andererseits fuhrt eine grof3ere Lastkapazitdt zu einer grofderen Phasenreserve; daher sollte Lastkapazitét C
mindestens A - Cgp, sein, dann betrégt die Phasenreserve mehr als 45°. Bild 5.7 zeigt den Frequenz- und den
Phasengang mit einem um den Faktor 100 vergrof3ertenC .
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Der hier vorgestellte Verstarker wird als einstufiger Verstérker bezeichnet, weil seine Ubertragungscharakteri-
stik im unteren Freguenzbereich durch einen dominanten Pol gekennzeichnet ist; der zweite Pol und die erste
Nullstelle liegen erst bei sehr viel htheren Frequenzen.

G D
o — o-- -+
|
u u
n @ gm'l Un [} Tow = CL out DRL
I
o o
S

Abbildung 5.8: Genédhertes Kleinsignal ersatzschaltbild

Entsprechend kommen diese in einem genéherten Kleinsignal ersatzschaltbild (siehe Bild 5.8) nicht vor. Die
Verstérkung berechnet sich aus:

A= —0m - Tout (5.78)

Sie wird von der zweiten Stufe bestimmt, die erste Stufe tragt fast nichts zur Verstéarkung bei; lediglich tber
das (VTV)-VerhéItnis der Transistoren T, und T3 183t sich eine VergrolRerung erzielen (siehe Gleichung 5.13).
Deshalb ist die Betrachtung als Ein-Pol-System eine erlaubte Naherung.

Kapazitéten als Last sind fir diesen Verstérker unproblematisch. Zwar sinkt bei einem grofen C_ die Band-
breite, aber das System schwingt weniger, weil sich der dominante Pol kleiner wird. Andersverhalt es sich mit
Widerstédnden wie R in Bild 5.8. Ein solcher Widerstand am Ausgang liegt parallel zu r . Dann gilt fir die
Verstarkung:

A= —0m, - (rou||RL) (5.79)

Wenn R < roy ist, sinkt also die Verstarkung entsprechend. Es sollteaso Ry > roy: gelten; je nach Anwendung
ist einkleines R_ aber oft nicht zu vermeiden. In diesen Féllen sollte auf andere Verstérkerstufen zurtickgegrif-
fen werden, die ein niedrigeresr o besitzen.
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Kapitel 6

Zweistufiger Verstarker

Bild 6.1 stellt einen zweistufigen Verstarker dar. Im Gegensatz zum einstufigen Verstarker wird die Last hier
nicht von zwei als Diode geschalteten p-Kanal - Transistoren, sondern von einem Stromspiegel gebildet. Wiewir
noch sehen werden, tragt hier auch die erste Stufe zur Gesamtverstarkung bei; deshalb wird er as zweistufiger

Verstérker bezeichnet.

Yoo
N,
. —
@le T2 = maglF
i
D) .
N - I— T
. 4 a, l— 3
SR 1 h i3 [N
3
out
o
. T, ¢
e g N 1 —— ::L
_ n ! n
2 2
— T, iy
T4
| T,
— I
U

Abbildung 6.1: Zweistufiger Verstarker
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Der Ausgangsstrom durch Tz soll grofRer sein als derjenigedurch T,. Entsprechend werdendie ( V%’)—Verhéltnisse
zu

W

0 =n-Io, . (1), =0+ (1), (6.1)

gewahit. Da T4 und Ts auf dem gleichen Gatepotential liegen und durch Ts der Strom IDTZ fliefd, erweist sich

W n W
(D,=35 (1), (62)
als eine glinstige Dimensionierung.

Zunachst sollen aber beide Stufen einzeln betrachtet werden.

6.1 Allgemeine Betrachtungen

Die Differenzstufe in Schaltung 6.1 ist - abgesehen von der Last - wie beim einstufigen Verstarker aufgebaut.
Die Wirkung des Stromspiegels als Last konnte durch Aufstellen der Kleinsignalersatzschaltbilder ermittelt
werden. Hier soll aber ein schnellerer Weg beschritten werden. Da die Schaltung nicht symmetrisch ist, werden
die Stréme betrachtet.

Flr die Verstérkung gilt auch hier:
A= —0Om-Tout (6.3)

wobel die Grofden g, und oy ermittelt werden missen. Fur die erste Stufe gilt allgemein:

ia; = Om- Uin (6.4)
Fur die Transistoren T, und Ty' gilt:
. Ui

i = gn (6.5)

. Uj
i = om' (-5 (66)

. . Ui
Mit Oy’ = O, ' = gm(—) (6.7)
= —i (6.8)
i) = iy (6.9)
i, = i1+ial (6.10)
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Der Stromspiegel aus den Transistoren T, und T, ist auch symmetrisch ausgel egt; daher gilt:

i) = ip=i=-i1 (6.11)
:>ia1 = ip—iy (6.12)
= i —i (6.13)

= i/ =i (6.14)

= —i1—i1 (6.15)

- —2~gml-% (6.16)

= —Om -Uin (6.17)

Der Transistor Ts hat ein festes Gate-Potential und bildet néherungsweise eine ideale Stromquelle. Weil auch
hier nur die Differenzeingangsspannung betrachtet wird (Uin = Uin,), hat der Knoten N; ein festes Potential
und kann ndherungswei se kleinsignalmafdig auf Masse gelegt werden. Damit wird der Ausgangswiderstand der
ersten Stufe durch die Parallelschaltung von T, und T, gebildet, die beide mit ihrem Drain am Ausgang liegen.
Daher qilt:

faa = Tpsllips, (6.18)
== AL —0Om - (rps, [Irps,) (6.19)

Fur die Verstérkung der zweiten Stufe gilt:

A2 = —Oms ('pssl|rDsy) (6.20)
A = A-A (6.21)

Die Gesamtverstarkung A ist also vergleichbar mit der des einstufigen Verstérkers mit Kaskode, alerdings
ist sie anders aufgeteilt: Die erste Stufe steuert ebensoviel bei wie die zweite, was den Namen ' zweistufiger
Verstérker’ erklért.

Durch eine zusétzliche Kaskode am Ausgang wére eine hohere Verstdrkung moglich.
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6.1.1 Pole

Fir das Frequenzverhalten sind die Pole und Nullstellen verantwortlich. Bild 6.2 zeigt die parasitiren Kapazi-
téten auf der rechten Seite.

Uoo
Gs2
S n S
il
2 |_ Cos C
i 2 ——Gs;3
| o T,
. i N, fa, ' [
Coo T Le GH
: CGD3 CDB3
C i, N
DBl |_0_| GD, 3173 o
. N, [T . Lc, l
IJin |_l uin —!_ CL
- | Jo T
2 : CGsl 2 CGD J_
|—<—T C 4
; - -
4 DB
— 4
_’—‘| T
T LT 4
GS4
Uss

Abbildung 6.2: Zweistufiger Verstérker mit parasitéren Kapazitéten

Sowohl die erste al's auch die zweite Stufe haben eine hohe Verstérkung, d.h. das entsprechender oyt = ra, , ist
jeweils grof3. Das bedeutet, dal? jeweils ein dominanter Pol auftreten kann.

Fur die Verstérkungen der Stufen gilt:

At = —Om-ly (6.22)
—Om, - (rpsy|[ros,) (6.23)

Ay = —Om-Tou (6.24)
= —Om - (Tpss['Dsy) (6.25)
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Abbildung 6.3: Zweistufiger Verstérker mit Ersatzkapazitéten

Die Kapazitéten konnen fir die Kleinsignal betrachtung teilwel se zusammengefaldt werden (siehe Bild 6.3):

C. = Cpg, +Cps, +Cas; +Cap; +Cap, (6.26)
C> = Cpg,;+Cpg,+Cop, (6.27)
Cu = Con, (6.28)

Die Kapazitdt Cop, ist eine Miller-Kapazitét zwischen N4 und Ns; sie wird als Cyv gesondert behandelt, weil
sie zwischen dem Ein- und Ausgang der zweiten Stufe liegt.

Cap, wird ebenfalls gemillert (zwischen N2 und Ng), aber dai.Allg. die Verstérkung an Tz groRer ist alsan Tp,
wird die zugehorige Nullstelle bei dieser Berechnung gegentiber der Nullstelle von Cgp, vernachléssigt.

Bild 6.4 zeigt ein Kleinsignalersatzschalthild des zweistufigen Verstérkers.
Die Ubertragungsfunktion ergibt sich nach langerer Rechnung zu:

1—SCu
[¢]
A(S) = Omla Omg Tou- p(s)ms (6.29)
mit:
p(S) = 1+S'(ral'(CM+Cl)+r0Ut'(CM+CL+CZ)+CM'gm3‘ral‘rout)+ (630)
& Tay Tou+ (Cw -Cy+Cw+ (Co+CL) +C1- (C2+C1)) (6.31)
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Abbildung 6.4: Kleinsignal ersatzschaltbild des zwei stufigen Verstérkers

Der Nenner wird wiein Abschnitt 4.2.1 beschrieben faktorisiert. Dazu muf3 alerdingsdie Annahme |p 2| > | p1|
im Nachhinein verifiziert werden (siehe Abschnitt 6.2).

S S 1 1 1
N =p(s)=(1-—)-(1-—=) = 1l-s(=+-—)+- 6.32
(s)=p(s) = ( IOl) ( I02) (pl I02) o P (6.32)
1 1
Annahme: PP = —> = (6.33)
pr P2
- alS) o~ 13, S (6.34)
p1 p’ P1 P1-p2 '
In diesem Fall ergeben sich die Pole damit zu:
o ~ - 1 (6.35)
LY T ha - (Cw+C0) + - (Cu+CL+C2) + Cut Oy o :
_’_/
dominant wg. gmr>1
~ 1 (6.36)

CM *Omg - Tay “ Fout

Beim einstufigen Verstérker war der Ausgang der ersten Stufe niederohmig (r 5, klein), daher konnte der Einflufd
der Miller-Kapazitét auf den ersten Pol vernachléssigt werden.

1

itp pp : 6.37
it - P2 Fag Tout - (Cw - (C1+ C2+CL) + C1- (C2 +CL)) (6.37)
Cwm - Omg * Tay “Fout
—pp o — 6.38
P2 Fa, - Tout - (Cm - (C1+Co+CL) +Cy- (C2+C)) (6:38)

= - Cm Oy (6:39)

Cuv-(C1+Co+CL)+Ci-(C+C)

125



Hier konnen zwei Félle unterschieden werden:

e Cy = Cgp, sehr klein (Regelfall):
In diesem Fall kann fur den interessanten Frequenzbereich Cgp, = 0 genghert werden; das bedeutet, dafl3
p2 nur noch von der zweiten Stufe abhangt (wie beim einstufigen Verstérker). Es ergibt sich dann mit
Gleichung 4.111 zu:
1

N 6.40
P2 fou - (C2 1 CL) (640

e Cy = CGD3 groB:

Cm ' Omy

— — 6.41

P2 Cw-(C1+C2+CL)+C1 (C2+CL) (6.41)
Omg

_ . 6.42

Ci+C+C (642)

Bei kleinen Werten von Cgp, ist also der Ausgangswiderstand rqy entscheidend, bei grof3en dagegen gm,.
Zur Erklarung dient die Uberlegung, dal? bei hohen Frequenzen und groRem C gp, der Pfad annéhernd zum
KurzschluB wird. Damit ist T3 as Diode geschaltet mit dem Ausgangswiderstand O

Durch die Grofe von Cep, sind also die Pole besinflubar: Ein grofes Cep, fihrt zu einem kleinen py, p2
vergrofert sich (betragsméllig) auf ps = —%. Diese Zusammenhéange werden im néchsten Abschnitt
von Bedeutung sein.

6.1.2 Nullstellen

Die fur das Frequenzverhalten wichtige Nullstelle ist durch die Ausgangsstufe gegeben, und zwar mit:

_ 9m
z= Cur (6.43)

6.2 Zusammenwirken von Polen und Nullstellen

Bild 6.5 zeigt die Pole und die Nullstellen in der komplexen Ebene.

Je kleiner Cy wird, desto grofer (betragsméalig) wird p1 und damit weniger dominant. Es muf3 vermieden wer-
den, dal3 p; in die Grofenordnung von p, kommt, weil dann die Phasenreserve von 45° nicht mehr garantiert
werden kann. Dies konnte durch eine zusétzliche Kapazitét Cc parallel zu Cgp, vermieden werden, so dal3 sich
Cwm = Cgp, + Cc vergrofert.

Wenn Cy grof3 wird, bewegt sich andererseits die Nullstelle zu tieferen Frequenzen. Das ist zwar gunstig fur
die Phasenreserve, fiihrt aber zu einem unschénen Knick in der Ubertragungskennlinie.
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Abbildung 6.5: Pole und Nullstellen fur kleines und grof3esCy
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Das Zi€l ist aso, die Pole zu trennen, ohne die Nullstelle zu verschieben. Dazu gibt es mehrere M oglichkeiten;
Bild 6.6 zeigt eine.

o o)
u u b, u
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o o)
S

Abbildung 6.6: Zweistufiger Verstérker mit Buffer im Signalpfad

Hier ist im Signalpfad ein Buffer in Reihe zur Miller-Kapazitét geschaltet. Das ist natirlich nur bei einer
zusétzlichen Kapazitét Cc zwischen den beiden Drains der Transistoren T, und Tz moglich. Das éndert nichts
am Miller-Effekt - Cy erscheint weiterhin vergrof3ert -, aber der Signalpfad ist in Vorwartsrichtung gesperrt.

Bild 6.7 stellt eine Realisierung dar:
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Abbildung 6.7: Realisierung des Buffersim Signal pfad

Fur die Nullstelle bleibt weiterhin Cep, entscheidend, weil Cc nicht im Signalpfad liegt. Die Pole dagegen
werden - wenn Cgp, < Cc gewahlt wird - durch Cc bestimmit:
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mit Cgp, < Cc : Cv = C (+Csp;) (6.44)
Iy
zZ = — 6.45
CGD3 ( )
1 Omg
N ~ — 2T 6.46
p1 CoOm Tas Tox P2 CL (6.46)

Uber Cc lassen sich auf diese Art also die Pole veréndern, ohne die Nullstelle zu beeinflussen.

Eine andere Mdglichkeit ist, einen Widerstand in Reithe mit Cc einzufiigen (siehe Bild 6.8). Auch das ist nur
mit einer zusatzlichen Kapazitét Cc moglich. Eswird wieder Cc > Cap, gewahlt. Weil in diesem Fall Cc auch
in Vorwartsrichtung wirkt, kann Cgp, auch fiir die Nullstelle vernachléssigt werden.
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u
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Abbildung 6.8: Zweistufiger Verstérker mit Widerstand im Signal pfad

Fur die Nullstelle ergibt sich nach [éngerer Rechnung:

z = 1 ~ 1 (6.47)

(i_Rz)'CM (i_Rz)'CC

Mit dem Widerstand R, 1803t sich also die Nullstell e verschieben, unabhangig von der Einstellung der Pole durch
Cc. Bild 6.9 zeigt die Pole und die Nullstellen fir diesen Fall. Man erkennt, daf3 sich die beiden Pole weiterhin
durch ein grof3eres Cy auseinander bringen lassen.

Man unterscheidet drei Félle:

e R, =0: Die Nullstelle &ndert sich nicht.

e R, = im = Z— oo : Die Nullstelle geht gegen unendlich, d.h. sie beeinflut die Ubertragungsfunktion
im interessanten Frequenzbereich nicht.

e R, > gim : Die Nullstelle springt auf —ee und bleibt dann auch fur grof3ere R, negativ. Es besteht dann die
Mdglichkeit, den zweiten Pol durch die Nullstelle zu kompensieren, indem z = p, gewéhlt wird. Wenn
das gelingt, ist das die optimale Anndherung an ein Ein-Pol-System, wenn die Nullstelle etwas daneben
liegt - was in der Praxis meist der Fall ist - hat die Ubertragungsfunktion an dieser Stelle einen leichten
Knick.
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Abbildung 6.9: Pole und Nullstellen mit R, im Signal pfad

Auf diese Arten kann man gewahrleisten, daf3

e |p1| klein
e |p2| grof3und
e |Z grofl3

sind, d.h. dal3 man das System al's Ein-Pol-System betrachten kann.

6.3 Wichtige Verstarker parameter

6.3.1 CMRR

In Abschnitt 3.4.2 wurde die CMRR (Common Mode Rejection Ratio, Gleichtaktunterdriickung) fur eine Dif-
ferenzstufe eingeflhrt als:

Apm
CMRR = —/— 6.48
Acu (6.48)
— 2.gmRss (6.49)

wobel Rss der Innenwiderstand der nichtidealen Stromquelle ist. Dieser Parameter wird analog fir ganze Ver-
stérker verwendet, da er nur durch die Eingangsstufe bestimmt wird.
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6.32 PSRR

Der Wert PSRR (Power Supply Rejection Ratio, Betriebsspannungsunterdriickung) gibt an, wie stark sich
Schwankungen der Versorgungsspannung auf den Ausgang auswirken. Bild 6.10 zeigt ein Blockschaltbild
eines Verstérkers mit Versorgungsspannung.

Uin < he ; Uout

Abbildung 6.10: Blockschaltbild mit Versorgungsspannung

In den bisherigen Kleinsignal ersatzschaltbildern fur Transistoren (siehe z.B. Bild 3.8) ist eine eventuelle Ver-
anderungen der Versorgungsspannung hicht vorgesehen.

In der Redlitét sind aber immer Schwankungen aufgrund externer Einfllisse vorhanden. Auch die Schaltung
selbst kann die Versorgungsspannung durch unterschiedliche Belastung verandern (besonders bei gemischt
anal og-digitalen Schaltungen).

Dies kann grof3signalméfdig (ohne Berticksichtung der Kapazitéten) zu einer Verschiebung des Arbeitspunktes
fuhren und damit den Ausgang beeinflussen. Berticksichtigt man noch die Frequenzen, erhét man einen Fre-
guenzgang fur die Versorgungsspannung, der allerdings rechnerisch nur schwierig zu ermitteln ist. Daher wird
die genaue Analyse Simulatoren Uberlassen, hier soll der Effekt nur prinzipiell dargestellt werden.

Es sind unterschiedliche Definitionen fir PSRR gebrauchlich. Hier soll der Fall betrachtet werden, dal3U ss auf
Masse liegt und somit nur Upp Schwankungen unterliegt (kenntlich gemacht durch den Index *):

PSRRt = oo (6.50)

Dieser Wert betrégt tblicherweise etwa —60db... — 80db. Es gibt allerdings auch die umgekehrte Definition,
bei der sich das Vorzeichen umkehrt.

CMOS hat den Vorteil, daf3 die Schaltungen in grof3en Teilen symmetrisch sind. Dadurch heben sich die Aus-
wirkungen der Betriebsspannungsschwankungen in diesen Teilen gegenseitig auf.

Wéhrend PSRR kleine Schwankungen der Betriebsspannung behandelt, gibt PSR (Power Supply Range) grof3-
signalméafiig den Bereich an, in dem sich die Versorgungsspannungen befinden kénnen.
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Abbildung 6.11: Verstérker als Buffer

6.3.3 SYSew Rate

Die Slew Rate (Anstiegsgeschwindigkeit) ist ein Mald fir die Schnelligkeit, mit der ein Verstérker auf eine
Grof3signaldnderung am Eingang reagiert. In Bild 6.11 ist ein Verstérker als Buffer (A = 1) geschaltet.

Gibt man auf den Eingang einen Einheitssprung, so ergibt sich ein Ausgangssignal wie in Bild 6.12. In dem
Teil, in dem die Kurve am ehesten gerade ist, bestimmt man die Steigung und erhélt so die Slew Rate:

6.6 AU

At

L L L L L L L
©.00L ©.002 0.003 D.004 ©.003 0.006 0.007

Abbildung 6.12: Sprungantwort und Bestimmung der Slew Rate

_u s

R=—~=
ot At

(6.51)

Der Anfangs- und Endbereich des Einschwingvorgangs sind bei der Slew Rate nicht berlicksichtigt. Bei klei-
nen Phasenreserven schwingt das System stark, so dal3 es trotz grof3er Slew Rate lange dauert, bis das System
eingeschwungen ist (siehe Bild 6.13). Die Settling Time gibt diese Einschwingdauer an. Sie ist eine Kleinsi-
gnalgréfe und abhéngig vom Frequenzgang des Verstérkers und damit von seinen Polen, Nullstellen und der
Phasenreserve.

Eine Phasenreserve von 60° erweist sich als optimal.
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Abbildung 6.13: Sprungantworten bei verschiedenen Phasenreserven

Bild 6.14 zeigt noch einmal einen zweistufigen Verstarker mit der Kompensationskapazitdt Cc und der Last-
kaparzitét C, . Diese beiden Kapazitdten sind die grofiten und damit fur die Slew Rate entscheidend. Der linke
Eingang sei auf Masse gelegt, das Eingangssignal uin, liegt also nur am positiven Eingang an.

Als Eingangssigna soll jetzt ein Sprung anliegen. Das fuhrt dazu, dal3 T1 6ffnet, wahrend Ty’ schliet. Das
Drainpotential von Ty’ steigt, daher sperren T, und T,. Der Strom I fliefdt also ganz durch T; und kann vollig
zum Entladen des Transistors Cc dienen. Damit gilt fir die Slew Rate:

lo
SR= 6.52

Im umgekehrten Fall (umgekehrter Sprung als Eingangsspannung) schliefdt T1, wahrend T/, T>' und T, 6ffnen.
Der Strom g flief3t also ganz durch T;’ und damit auch durch T'; von dort wird er in T, gespiegelt und steht
somit zum Laden der Kapazitét Cc zur Verfligung. An der Slew Rate éndert das nichts.

Am Ausgang gilt die gleiche Betrachtung fir |, und Cy:

R=o (6.53)

Die gesamte Dauer ergibt sich aus der Summe beider Zeiten; i.Allg. ist in der Ausgangsstufe fur die Last
ein grolRerer Strom 11 vorhanden, so dal’ ndherungsweise nur die Zeit bis zum Laden von C¢ betrachtet wird
und der Beitrag von C_ vernachlassigt wird. Daher soll jetzt der Ladevorgang der Kompensationskapazitét Cc
betrachtet werden.
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Abbildung 6.14: Zweistufiger Verstérker
lo
R = — 6.54
o (6.54)
m|t gm||D:|0 = @ . = W (655)
U
— GBW. GZSE” (6.56)

Man erhdt also einen Zusammenhang zwischen einer Grof3- und einer KleinsignalgrofRe (SR und GBW): Je
hoher die Bandbreite des Verstarkersist, desto grofer ist auch seine Slew Rate.

Bei einstufigen Verstérkern erzeugt ebenfalls die Ausgangsstufe den dominanten Pol, daher ergibt sich das
gleiche Ergebnis.
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6.3.4 Lestungsbandbreite

Wenn anstelle eines Sprungs ein Sinussignal am Eingang des Buffers aus Bild 6.11 angelegt wird, ergibt sich
ein Ausgangssignal wiein Bild 6.15. Hierbei sind nicht kleine Anderungen um den Arbeitspunkt gemeint, wie
das bei den Kleinsignal betrachtungen angenommen wurde, sondern der Arbeitspunkt verschiebt sich durch das
Eingangssignal.

wnl—+

-0.5 [

=1L I

Abbildung 6.15: Sinussignal am Eingang

Dader Verstérker eine Tiefpal3charakteristik hat, kann er nicht alle Frequenzen durchlassen. Fur die Slew Rate
gilt hier:

Sei Ut = Up-Sinwt (6.57)
dUout

SR = 6.58

a0t (6.58)

= o-Ug-cosmt (6.59)

= Rmx = 0 -Ug=o7-Ug (6.60)

Dabei ist o7 (Durchtrittsfrequenz) die maximale Frequenz des Verstérkers. Es gilt:

or = o (6.61)
_ CC'?UO (6.62)
_ 792'“ CLinjfof (6.63)
- GUIJSIN - L;GEZ (664)
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Das ist das Verhdltnis der maximalen Frequenz, die der Verstérker bearbeiten kann, zum Verstérkung-Band-
breite-Produkt. Um grof3e Spannungen (d.h. grofResU o) verarbeiten zu kdnnen, ist also ein groflies GBW nétig.

In Abschnitt 3.4.1 wurde der Aussteuerungsbereich einer Differenzstufe betrachtet. Wenn Signale mit U ¢ >

Ucs, bearbeitet werden sollen, gehen Frequenzanteile verloren, denn bei grof3en Spannungen steht nicht mehr
die gesamte Kleinsignal-Bandbreite GBW zur Verfugung.

6.3.5 Offset-Spannung

Technol ogiebedingt kénnen die Transistoren nicht vollig gleich sein. Entsprechend sind ihre Threshhol d-Span-
nungen Ut und ihre (%)-Verh'altnisse nicht ganz gleich. Das fiihrt dazu, dal3 am Ausgang auch dann eine
Spannung anliegt, wenn am Eingang U;,, = 0 gilt. Diese Spannung wird als Off set-Spannung U os bezeichnet.

Bild 6.16 oben stellt einen nichtidealen Buffer dar, dessen Eingang auf Masse liegt. Fur den Ausgang gilt ideal:

nichtideal

nichtideal

Abbildung 6.16: Buffer
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Uout = A+ (Uin — Uowt) (6.65)
= Uout —— Ui (6.66)

(6.67)

Q
=
S

mitA>1:

Deshalb ist bei Ui, = 0 am Ausgang Uy = 0 zu erwarten. Bei einem nichtidealen Verstarker liegt allerdings
Uout = Ups an, d.h. der Ausgang wird zu 0, wenn am EingangU i, = —Ups anliegt (Bild 6.16 Mitte), denn dann
gilt:

Uout = Uin+Uos = —Uos+Uos=0 (6.68)

In Bild 6.16 unten ist die Offset-Spannung als eigene Spannungsquelle aus dem Verstérker herausgezogen, so
dal? der Verstérker in diesem Bild alsideal angesehen werden kann.

Um diesen Effekt moglichst klein zu halten, werden symmetrische Transistoren ineinander verschachtelt und
gleich ausgerichtet aufgebaut, um die Unterschiede bei Ut gering zu halten.

Bel einem zweistufigen Verstarker steuert jede Stufe einen Anteil zur Offset-Spannung bei (siehe Bild 6.17).
Der Anteil Uos, wird allerdings nur mit A, verstérkt; wenn auch er herausgezogen wird, ergibt sich daher fur
die gesamte Off set-Spannung:

Abbildung 6.17: Zweistufiger Verstéarker

U
Uos = Uos, + —2 (6.69)

6.3.6 Rauschen

Jeder Transistor stellt eine Rauschquelle dar, die sich aus zwei Anteilen zusammensetzt:

e Thermisches Rauschen: Jeder Transistorkanal stellt einen Widerstand dar, der mit GZNTh =4KTRATf rauscht.

¢ Frequenzabhangiges Rauschen: Hinzu kommt ein frequenzabhangiger Anteil der Grofie G,%,freq = f-lé;x .
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Abbildung 6.18: Rauschleistung

Bild 6.18 stellt die Rauschleistung Uber der Frequenz dar. Ab einer bestimmten Frequenz kann das frequenz-
abhangige Rauschen gegentiber dem thermischen Rauschen vernachl&ssigt werden.

Fur das thermische Rauschen gilt:

— 1
Ry, ~ o (6.70)

Daher 1803t sich dieser Anteil durch einen grof3en Strom | p reduzieren.

Das frequenzabhéngige Rauschen ergibt sich zu:

s K¢ 1
Lﬁfreq = fCon ~ WL (6.71)

so dal? die Grofie des Transistors diesem Effekt entgegenwirkt.

Auch das Rauschen kann a's eigene Spannungsquelle auf3erhalb des idealen Verstérkers dargestellt werden
(siehe Bild 6.19). Diese Spannungsquelle bezieht dabei alle Rauschanteile ein, auch die der zweiten Stufe.

6.3.7 Verlustleistung

Die Verlustleistung kann fir jede Stufe einzeln ermittelt werden und ergibt sich dann durch Summation:

P = Zlgufe-Upp (6.72)
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Abbildung 6.19: Verstérker mit externer Rauschquelle

6.4 Parameter eines Operationsverstéarkers

In diesem Abschnitt sollen die gangigen Parameter aufgelistet werden.

KenngrofRe | Bedeutung

Ao Open-Loop-Gain, Betriebsverstérkung

(O] Phasenreserve

GBW Unity Gain Band Width, Verstérkung-Bandbreite-Produkt
R Slew Rate, Anstiegsgeschwindigkeit

fmax L eistungsbandbreite

CMRR Common Mode Rejection Ratio, Gleichtaktunterdriickung
PSRR Power Supply Rejection Ratio, Betriebsspannungsunterdriickung
PSR Power Supply Range, Betriebsspannungsbereich

CMR Common Mode Range, Gleichtaktbereich

Uos Offset-Spannung

Un Rauschen

P Power Dissipation, Verlustleistung

R,C Lastelemente

Diese Grofien hangen gegenseitig voneinander ab. Bei der Auslegung eines Verstérkers betrachtet man zunéchst
die zu treibenden Lastelemente; sind nur Kapazitéten zu treiben, kann die Ausgangsstufe als Kaskode ausge-
legt werden. Um eine hohe Verstérkung zu erzielen, kdnnen mehrere Stufen hintereinander geschaltet werden,
alerdingsist dabei auf die Phasenreserve und die benétigte Bandbreite zu achten. Durch diese Uberlegungen

gelangt man zur Architektur des Verstérkers.

Sodann ist der geforderte Gleichtaktbereich (CMR) wichtig. Entsprechend sind die Transistoren zu dimensio-

nieren. Mit Hilfe der vorgestellten Formeln werden die gewilinschten g, eingestellt.

Da diese Formeln viele Naherungen enthalten, ist es unerl&Rlich, die Schaltung zu simulieren, um die Feinein-
stellung durchzufiihren. Ein Entwurf am Simulator ohne vorher einen Uberblick tiber die Schaltung gewonnen

zu haben ist aufgrund der vielen Parameter allerdings ziemlich aussichtslos.

139



Gemal3 den Anforderungen des Anwenders und unter Berticksi chtigung der technol ogi schen Randbedingungen
ist ein Verstarker zu entwerfen. Die Hauptvorgaben sind die Verstérkung, die Bandbreite, die Slew Rate und
die zu treibende L astkapazitét. Die folgende Tabelle faldt die Mdglichkeiten, diese Grof3en bei einem zwel stu-

figen Verstarker zu beeinflussen, zusammen. Die Bezei chnungen beziehen sich auf Bild 6.20; die dargestellten
Stromquellen sind a's Stromspiegel realisiert.

UDD
N2
S —
T, ST
i, .
2 |2
: I T
ol T lh_ 3
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1)1 1)1 s [N,
uout
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T T, ¢
e g N 1 — ::L
_um . uin
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Abbildung 6.20: Zweistufiger Verstarker
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fahrt zu ...
GBW SR C

Vergrolerung von ... Ao -
Strom
Eingangsstufe lo ﬁ T% T
Ausgangsstufe I ﬁ
Eingangsstufe
Eingangstransistoren Ty, T/ w 43 43

L T
Lasttransistoren T, T L 0
Ausgangsstufe
Eingangstransistor T3 w 13

L T
Lasttransistoren L T
Kompensationskapazitét + + T

Soll beispielsweise von einem gegebenen Verstarker eine grof3ere Lastkapazitét C getrieben werden, ohne
da3 sich die sonstigen Werte éndern, so wird die Kompensationskapazitét entsprechend erhéht. Dadurch sinkt
die Slew Rate, was durch einen héheren Strom | ausgeglichen werden kann. Die zugehérige Absenkung der
Verstarkung kann durch ein grof3eres VTV bzw. L ausgeglichen werden.
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Kapitel 7

Schalter-K ondensator-Technik

7.1 Typische Verstarkerschaltungen

In diesem Abschnitt werden einige Schaltungen vorgestellt, wie sie bei Operationsverstérkern beispielsweise
in bipolarer Technik tblich sind.

711 Vesarker

Ry
—
L T
Iin R2
| —
U,o L

Abbildung 7.1: Verstéarker

In Bild 7.1 ist ein Blockschaltbild eines Operationsverstérkers dargestellt. Die Versorgungsspannungen sind
as Upp und Uss angenommen, damit der Verstérker nach beiden Richtungen aussteuern kann; dazu muf3 der
Ausgang Strom ziehen und liefern kénnen.

Der Verstarker wird a's ideal angenommen; er hat eine unendlich hohe Verstérkung und Eingangswiderstand.
Daher stellt sich die Schaltung so ein, dal3 am Eingang des Verstarkers keine Spannung anliegt, das Potential
am Knoten N liegt auf virtueller Masse. In den Verstarkereingang kann kein Strom flief3en, der Strom durch
Ry fliefdt auch durch R;. Flr den Ausgang ergibt sich damit:
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Uout = A'(Uin—R2‘|in) (7-1)
U
ln = —RL;“ (7.2)
R
— Ups ~ —é-um (7.3)

In CMOS-Technol ogie sind L astwidersténde all erdings unglnstig, weil sie wegen des hochohmigen Ausgangs
der Operationsverstérker die Verstarkung verringern.

7.1.2 Integrator

out

Abbildung 7.2: Integrator

Bild 7.2 stellt einen Integrator dar. Hier ergibt sich fir den Ausgang:

Ut = A-(Un—R-lin) (7.4)
oy = AUl 5
~ U—F'\:] (7.6)

lin = —c.dLOJI;’“‘ (7.7)

— Ut ~ —Rflc-/umdt (7.9)

T = R-C ist die Zeitkonstante des Integrators, die sehr genau einstellbar sein sollte. Wenn die Kapazitét und
der Widerstand alsintegrierte Bauelementerealisiert werden, sind sie nur mit einer Genauigkeit von bestenfalls
10%- 20% herstellbar; weil diese Fehler nicht zusammenhangen, addieren sie sich fir die ganze Schaltung zu
20% - 40%, was nicht akzeptabel ist. Zwar kdnnen die Werte im Nachhinein noch getrimmt werden (beispiels-
weise mit Laser), aber solche Verfahren sind sehr aufwendig und teuer.
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7.2 Schaltungen in Schalter-Kondensator-Technik

In CMOS-Technologie wird versucht, Widerstéande als integrierte Bauelemente zu umgehen. Bild 7.3 links
stellt einen Widerstand als Vierpol dar. Es gilt:

O 1 2 O O 1 O O
R A 1
U U Ul U2
O

C

: 1 :

Abbildung 7.3: Widerstand und Schalter-Kondensator als Vierpole

Up—U

I, = 1R 2 (7.9)

—R = LI_UZ (7.10)
1

Bei Uy > Ua fliefdt ein Strom von links nach rechts, was einem Ladungstransport entspricht. Das wird auch von
dem Vierpol in Bild 7.3 rechts geleistet, wenn der Schalter in einem geeigneten Takt umgelegt wird: Liegt der
Schalter links, wird die Kapazitédt geladen, und diese Ladung flief3t nach rechts ab, wenn der Schalter umgelegt
wird.

Q. = C-Up (7.11)
Q = C-U (7.12)
AQ=Q1-Q = C-(U1—Up) (7.13)

AQ stellt dabei die je Schaltvorgang transportierte Ladung dar. Der Takt sei dabei so gewahlt, dal3 die Zeit zum
Be- und Entladen ausreichend ist.

Im weiteren Verlauf werden folgende Grof3en verwendet:

T: Taktperiode
Schaltfrequenz
Zahl der Schaltvorgange
AQgesamt :  Gesamtladung, die wahrend k Schaltvorgangen transportiert wird
t=Kk-T: Zeitfir k Schaltvorgange
lag: aguivalenter Strom
Ryq: aguivalenter Widerstand
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Damit ergibt sich:

AQgesamt = k-AQ (7.14)
= %-AQ (7.15)

lag = AQgtesa”‘ (7.16)

- %'tAQ (7.17)

= Z.U-Wy) (7.18)

mit Gleichung 7.10: Ryg = L'l%quz (7.19)
= %:% (7.20)

7.2.1 Integrator in SC-Technik

Durch den Einsatz eines Schalters und eines Kondensators |83t sich also ein Widerstand nachbilden. Mit dieser
Ersatzschaltung soll nun ein Integrator aufgebaut werden (Bild 7.4).

C,

|1

1

Uop

U o | Ni
in© i
UOUI
C;

Uss

Abbildung 7.4: Integrator mit Schalter-Kondensator-Technik

1
R = + & (7.21)
T = RG (7.22)
1
= . 7.2
fC C (7.23)
1 G
- .z 7.24
e (7.24)
C 1
= Uou(s) = —f-Z-<-Un(9) (7.25)
2 S



Die Zeitkonstante wird also jetzt durch das Verhaltnis zweier gleicher Bauelemente (Kapazitéten) bestimmt.
Dadiese in den gleichen Prozef3schritten hergestellt werden, sind ihre Abweichungen vom Sollwert dhnlich.
Um diesen Effekt zu verstérken, werden diese K apazitéten mdglichst nahe beieinander auf dem Chip plaziert.
Aulerdem werden sie aus der Parallelschaltung von Einheitskapazitéten aufgebaut. Das hat den Vorteil, dal3
auch Fehler, die vom Umfang der Kapazitét abhangen, unabhéngig von der Gesamtgrofle prozentual gleich
grof3 sind. Daher sind die Abweichungen vom Sollwert entsprechend und kiirzen sich weg.

L

J,_ll_ J,_ll_

D C C

]j Te e @
L
+—

D C C. |
e [ [
L

C,=3C,

D: Dummy

Abbildung 7.5: Kapazitéten aus Einheitskapazitaten

Um den Einfluf? der Leitungen ebenfalls gleich zu halten, werden wie in Bild 7.5 dargestellt die Strukturen
mit Hilfe von Dummy-K apazitaten symmetrisch gehalten. Man kann so eine relative Genauigkeit von ca. 0.1%
erreichen. Die Taktfrequenz f kann durch einen Quarz sehr genau eingestellt werden.

7.2.2 ParastareKapazitaten

Bei der Schalter-Kondensator-Technik muf3 man allerdings die parasitédren Kapazitéten der Transistoren, die
zur Realisierung der Schalter gebraucht werden, berticksichtigen. Bild 7.6 zeigt die eventuell vorkommenden
Kapazitaten.

Da Nz néherungsweise auf Masse liegt, hat Cp, keinen grofien Einflu®. Cp, liegt nicht im Signalpfad und be-
einflu3 lediglich die Geschwindigkeit am Ausgang. Diese beiden Anteile kdnnen also vernachlassigt werden.
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Abbildung 7.6: Mégliche parasitére Kapazitéten

Cp, liegt parallel zu Cy und beeinflufdt damit die Zeitkonstante:

% % (7.26)

'C1+Cp,

Das wirkt sich unglnstig auf die Genauigkeit aus. Daher wird eine Anordnung wie in Bild 7.7 verwendet;
maogliche parasitére K apazitaten sind - soweit relevant - eingezeichnet.
C,

|l

I

Abbildung 7.7: Alternative Anordnung

Die beiden Schalter werden synchron umgelegt. Die Kapazitét Cp, liegt je nach Schalterstellung auf Masse
oder auf virtueller Masse (Knoten Ny); daher ist sie unproblematisch. Cp, stellt nur eine Lastkapazitét fur den

147



Eingang dar und ist somit ebenfalls nicht kritisch fir die Zeitkonstante; sie verlangsamt lediglich den Lade-
vorgang am Eingang. Da parasitére Kapazitdten keinen Einfluf3 haben, wird diese Anordnung " streuinsensitiv”
genannt.

Esist zu beachten, dalRin dieser Anordnung—im Vergleich zur Schaltungin Bild 7.6 —die Polung der K apazitét
beim Umlegen der Schalter vertauscht wird; dadurchist dieser Integrator nichtinvertierend.

Die oben verwendeten Wechselschalter sind so nicht realisierbar. Mit Transistoren lassen sich aber Einzel-
schalter realisieren. Ein Wechselschalter kann durch zwei Einzelschalter mit komplementérem Takt (& und @)
ersetzt werden (siehe Bild 7.8). Um zu gewéhrleisten, dal3d @ und @ niemals gleichzeitig geschlossen sind, ist
dabei eine gewisse Uberlappung der Phasen notwendig, in denen die Schalter offen sind (siehe Bild 7.8 unten:
"1" bedeutet " Schalter geschlossen”).

el
S}

O [ 1 [ 1 [

Abbildung 7.8: Anordnung mit Einzelschaltern

7.2.3 Integrator mit Summen

In Bild 7.9 ist eine zweite Spannung angeschlossen. Nachdem in der Phase @ die Kapazitét Cq auf Ujn, - C1
geladen wird, findet wahrend @ ein Umladen auf auf Ujp, - C; statt. Daher gilt:

C
Uow = f - C—i - / (Uiny — Un, )t (7.27)
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Abbildung 7.9: Integrator mit 2 Eingangen

7.2.4 Beriucksichtigung der Taktfrequenz

Bisher wurden die Frequenzen nicht berlicksichtigt; das Integral stellt den idedlisierten Fall einer unendlich
hohen Taktfrequenz dar. Dahier Ujn, zu anderen Zeitpunkten als Ujn, abgetastet wird, muf die daraus resultie-
rende Phasenverschiebung flr AC-Signale untersucht werden.

Mit den auf Seite 144 getroffenen Definitionen ergibt sich:

Uout[nT] = Uow[(n—1) - T] + % - (Uing [(n— :—ZL) -T] = Uin,[NT]) (7.28)

Diese Zeitverschiebung hat Auswirkungen auf den Frequenzgang; um sie mdglichst gering zu halten, sollte
die Taktfrequenz f wesentlich gréRer s die in den Signalen Ujn, und Ujn, auftretenden Frequenzen gewahlt
werden.
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7.25 Verstarker

InBild 7.10ist ein Verstarker in Schalter-Kondensator-Technik dargestellt. Die Kapazitét C, wird jeweilsin der
Phase ® entladen, daher findet hier keine Integration statt. Wenn Q1 die Ladung auf der Kapazitét C; darstellt
und Q2 entsprechend auf Cy, so gilt:

(]

in

Abbildung 7.10: Verstérker

Phase @ : Qi = Un-C (7.29)
Q = Uu-C (7.30)
Phase @ : Q. = 0 (7.31)
Q =0 (7.32)

Die gesamte verfiigbare Ladung am Knoten N1 andert sich nach beiden Schritten nicht (Ladungserhaltung).
Daher muf3 gelten:

(QU+ Qo = (A+Q)p (7.33)
= Uin-Ci+Ug-C2 = 0 (7.34)
C
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Wenn man die Takte der Schalter an C; vertauscht (was einem Vertauschen von U, und Masse entspricht),
erhélt man:

Phase @ : Q =0 (7.36)
3 Q = Uwu-C (7.37)
Phase @ : Q = UnGC (7.38)
Q@ =0 (7.39)
= Uin'Ct = Unt-C (7.40)

C
—Uut = ~ Ui (7.42)

G

d.h. das Vorzeichen kehrt sich in diesem Fall um.

Esist zu beachten, dald das Ausgangssignal nur in der Phase @ aktiv ist, d.h. in der weiteren Schaltung liefert
dieses Signa nur in dieser Phase einen sinnvollen Wert. Daher muR3 darauf geachtet werden, dal3 der Schalter
der folgenden Schaltung mit ® getaktet ist.

7.2.6 Vestarker mit Summen

Die Schaltung des vorhergehenden Abschnitts kann leicht fir zwei Eingange erweitert werden (siehe Bild
7.11).

i3

Abbildung 7.11: Verstérker mit Summen

Uin, ' Ci+Uot-Co = Ujp,-C (7.42)
S -~ s Hf_/
(0] (0]
G
= Uout - C_Z - (Uinz - Uinl) (743)
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Entsprechend lassen sich auch vier Spannungen auswerten (siehe Bild 7.12).

)
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U o0—o
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3 » 1l
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@ Yss
U o—o
n
Abbildung 7.12: Vier Eingangsspannungen
Uin -C1+Uing-C3+Uou-C2 - = Uin, -C1+Uin, -Cs (7.44)
RS K3
C C
= Ut = = (Uin,—Uin)) + = - (Uin, — Uiny) (7.45)
G C

Auf diese Art kdnnen beliebige Verkniipfungen von Spannungen realisiert werden. Beispielsweise kdnnte

Uin, = Uin, = 0 gewdhlt werden und dann mit Hilfe von C1 und C3 die gewichtete Summe von Ujn, und Uin,
gebildet werden.

7.2.7 Nichtidealitaten

Offset-Spannung

Bei realen Operationsverstarkern ist eine Offset-Spannung vorhanden (in Bild 7.12 gestrichelt eingezeichnet).
Wird sie berticksichtigt, wird Gleichung 7.44 zu

(Uin, —=Uos) - C1 + (Uin; —Uos) - C3+ (Uout —Uos) - Co =

()]
(Uin, —Uos) - C1 + (Uin, — Uos) - C3 (7.46)
®
C C
— Uout = — - (Uin, — Uin,) + = - (Uin, — Uiny) +Uos (7.47)
C G

Uos wird also nicht verstérkt und liegt als konstante Verschiebung am Ausgang. Um diesen Effekt zu vermei-
den, istin Bild 7.13 ein zusétzlicher Schalter eingebaui.

In der Phase ® wird C, hier nicht entladen, sondern auf U og geladen. Dadurch liegt Ups in beiden Phasen an
C, und hebt sich weg.
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Abbildung 7.13: Eliminierung der Offsetspannung

Clock Feed Through

Die Schalter werden durch Transistoren realisiert; gewohnlich werden Transmission Gates verwendet, d.h. ein
n-Kanal- und ein p-Kanal-Transistor, um beide Signalrichtungen durchzulassen. In Bild 7.14 ist zur einfa
cheren Betrachtung ein Einzelschalter durch nur einen Transistor realisiert und der Eingangsbereich mit den
auftretenden parasitéren Kapazitdten dargestellt.

Abbildung 7.14: Transistoren as Einzelschalter

Die Gates liegen auf festen Potentialen und kénnen somit kleinsignalméiig auf Masse gelegt werden. Deshalb
gibt eskeine Kapazitét im Signal pfad zwischen Source und Drain von T+, die sich sonst ausder Reihenschaltung
von Cgs und Cgp ergeben wirde.

Beim Einschalten (Phase ®) wird C; Uber T mit Uj, verbunden und entsprechend aufgeladen. In der néchsten
Phase wird C; dann mit Masse kurzgeschl ossen. Allerdings ergibt sich auch ein Spannungssprung am Gate von
T1, der Uber Cep auch auf Cy wirkt. Man erhdlt dadurch eine zusétzliche Ladung auf C4, die mit dem Signal
nichts zu tun hat. Dieser unerwiinschte Effekt wird als Taktdurchgriff (Clock Feed Through) bezeichnet. Um
seinen Einflu méglichst gering zu halten, wird C1 mdglichst grofd gewéahlt.
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Kapitel 8

A/D - D/A - Wandler

In diesem Kapitel sollen die fir das Zusammenwirken von analogen und digitalen Schaltungen notwendigen
Wandler besprochen werden. Bild 8.1 stellt die wichtigsten Anwendungsgebiete von A/D-Wandlern dar. Man
erkennt, dai3 die Anforderungen von schnellen und relativ ungenauen (Bsp. Radar) bis zu langsamen, aber
dafir sehr genauen Signalen (Bsp. Mef3geréte) reicht. Entsprechend miissen auch A/D- bzw. D/A-Wandler fir
verschiedene Funktionen ausgel egt werden.

Umsetzungs-
rate [HZz]

109 —

Radar

Video

Instrumente

Audio

Telekom

10° Automobil

DVM

[ [ [ [ [ [ [ [ [ [
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Aufldsung [Bit]

Abbildung 8.1: Anwendungsgebiete von A/D-Wandlern
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Bisher wurde dazu die bipolare Technik bevorzugt eingesetzt, da damit eine hohere Genauigkeit erzielt werden
kann. Mit bipolaren Transistoren ist auf3erdem eine hdhere Stromverstarkung und damit ein schnelleres Verar-
beiten mdéglich. Schliefdlich missen hier geringere Off set-Spannungen ausgeglichen werden.

Andererseits konnen in CMOS-Technol ogie aufgrund des geringen Platzbedarfs mehr Transistoren auf einem
Chip untergebracht werden, wodurch komplexere Verfahren angewendet werden kénnen.

Digitale Signale sind zeit- und wertdiskret. Durch die Abtastung im Zeitbereich wird der Frequenzgang ge-
spiegelt, was bei der D/A-Wandlung einen Tiefpald erfordert, um héhere Frequenzen herauszufiltern. Auf die
zugehorigen Effekte (Aliasing, Sampling, ...) soll hier nicht weiter eingegangen werden.

Die Wertdiskretisierung entsteht dadurch, dal3 sich durch eine begrenzte Anzahl Bits auch nur eine endliche
Wertemenge darstellen |&3t. Die Anzahl der Bits, die verwendet werden, um einen Wert darzustellen, entschei-
det Uber die Auflésung und damit Uber die Genauigkeit.

8.1 D/A-Wandler

811 Fehler

Im Idealfal stellt ein D/A-Wandler einen linearen Zusammenhang ohne Offset zwischen Ein- und Ausgangs-
grofie dar. Anhand der Kennlinie einesidealen und eines realen D/A-Wandlers (Bild 8.2) sollen Bezeichnungen
fur die moglichen Fehler eingefiihrt werden.

o Offsetspannung: Die Spannung, die am Ausgang des D/A-Wandlers anliegt, obwohl ale Bits auf 0 sind.

o Verstarkungsfehler (Full Scale): Die Abweichung der Spannung am Ausgang des D/A-Wandlers von der
Sollspannung bei maximalem Eingangswert.

o differentieller Nichtlinearitétsfehler: Der Abstand zwischen zwei benachbarten Ausgangswerten sollte
ebenso grol3 sein wie am Eingang; dort ist dieser Abstand so grof wie der kleinste darstellbare Wert,
d.h. gleich dem Wert, wenn nur das niederwertigste Bit LSB (Least Significant Bit) gesetzt ist. Die
Abweichung davon am Ausgang ist der differentielle Nichtlinearitétsfehler:

F = (Uou(n+1)—Uou(n)) —ULss (8.1)
mit; Us = U‘;ﬁfﬁx (8.2)

o integraler Nichtlinearitétsfehler: Das Maximum des Uber die ganze Kurve gemessenen Nichtlinearitéts-
fehlers (Angabe in Bit)

¢ Nicht monotone Kennlinie: Wenn die Kennlinie nicht monoton steigend ist, heif3t das, dal’ es Stellen in
der Kennlinie gibt, an denen grof3ere Eingangswerte zu kleineren Ausgangssignalen fihren:

Uout(n+ 1) < Uout(n) (8.3)

Das ist besondersin Regelungen unangenehm.
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Abbildung 8.2: Kennlinie eines D/A-Wandlers

8.2 Realisierungen

8.2.1 Widerstandskette als Spannungsteiler

Bild 8.3 stellt einen als Spannungsteiler ausgefihrten 3-Bit-D/A-Wandler dar. Die Widerstande haben alle den
Wert R. Aist dasLSB, C das MSB (Most Significant Bit). Die kleinste Einheit ergibt sich zu

_ URef _ URef
1LSB= N =g (8.4
Die grofite abgreifbare Spannung ist
7
Uret —1LSB= 3 URef (8.5)

Der Buffer am Ausgang ist nétig, um Strom liefern zu kénnen, ohne das Ergebnis zu verfé schen.

Ungenaue Widerstande fuhren zu Krimmung der Kennlinie, aber sie ist zwangsléufig monoton. Allerdings
ist sie sehr aufwendig, da 2N Widerstande und entsprechend viele Schalter benétigt werden. Hinzu kommt,
dal3 durch die Reihenschaltung der Schalter (realisiert mit Transistoren) der Gesamtwiderstand in kritische
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Abbildung 8.3: Spannungsteiler als D/A-Wandler

(d.h. ergebnisbeeinflussende) GroRenordnungen kommen kann; auRerdem bedeutet jeder dieser Schalter auch
eine Zeitverzogerung. Die beiden letztgenannten Nachteile kbnnen vermieden werden, wenn das binére Signal
vorher von einem Dekodierer verarbeitet wird, der dann den entsprechenden Schalter einzeln schliefit.

8.2.2 Stromteiler

Bild 8.4 zeigt eine andere Art, einen D/A-Wandler zu redisieren. Im folgenden werden die Zweige mit k =
0...(N — 1) numeriert. Wenn der k-te Schalter geschlossen ist (d.h. den Widerstand mit —U ges Verbindet),
fliefdt durch den entsprechenden Widerstand der Strom:

—URef

T oN-1-k.R (8.6)

Ik =
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Abbildung 8.4: Stromteiler als D/A-Wandler
Er fliefdt durch den Widerstand %‘ am Ausgang und bewirkt dort eine Spannung
URef R
Uow, = N-1-k.R 2 &7
URef
= o« (8.8)

Alle Stréme addieren sich im Widerstand ; und fuhren, wenn alle Schalter geschlossen sind, zu einer Aus-
gangsspannung

_ Uret R Uret R Ugret R Uref R
Yotme = R 372 R2VZR 2T INDR 2 (69
~ URef 11 1
= - '(1+§+Z+'”+m) (8.10)
N1
= Z—N‘URef (811)
= Upgef —1LSB (8.12)

Durch Offnen bzw. Schliel}en der Schalter gemal? dem digitalen Eingangssignal wird die entsprechende Aus-

gangsspannung erzeugt. Um die technol ogi schen Ungenauigkeiten gering zu halten, werden auch hier die Wi-

derstande aus der Reihenschaltung von Einheitswidersténden der GroRe 5§ (wegen & im Riickkopplungspfad)
aufgebaut. Daher ergibt sich die Anzahl der bendtigten Widersténde zu:

Anzahl der Widerstdnde = 142+44+---+2N (8.13)

N1 (8.14)

Bel Ungenauigkeiten der Widersténde kann es dazu kommen, dal? die Kennlinie nicht monoton ist. Beispiels-
weise kdnnte gelten:

R+2R+4R+XFehler > 8R-+Fehler (8.15)
= f(0111) > f(1000) (8.16)

158



8.23 R2R-Netzwerk
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Abbildung 8.5: R2R-Netzwerk

Bild 8.5 stellt eine weitere mogliche Realisierung dar. Zum Verstandnis betrachte man zunéchst den Fall, da3
alle Schalter auf Masse liegen. Der Knoten Ng "sieht” dann nach unten und nach links die Parallelschaltung
vonjeweils 2- R, also R. Daher "sieht” Ny nach links die Reihenschaltung von Rund R, also 2- R. Nach unten
und nach links sieht er dann ebenfalls die Parallelschaltung von jeweils 2 - R usw. Nach rechts verhdlt sich die
Schaltung wegen der virtuellen Masse am Verstérkereingang genauso. Jeder Knoten sieht also nach links, nach
rechts und nach untenimmer 2- R.

Wenn ein Schalter k nach Ures umgelegt wird, fliefdt durch diesen Zweig der Strom

—URef
- 8.17
! 2R+ (2-R|2-R (8.17)
—URef
- 8.18
3R (8.18)

Dieser Stromistinjedem Zweig gleich. Am Knoten teilt sich dieser Stromin zwel gleiche Teileauf. Der Anteil,
der nach rechtsflief, teilt sich am nachsten Knoten wieder in zwei gleiche Teile usw. Am Operationsverstérker
ist der entsprechende Anteil

o, = = (8.19)



Dieser Strom flief3t durch den Widerstand 3- R und erzeugt so die Spannung:

Uoty, = low-3-R (8.20)
|
—URef
— 3R
= o 3R (8.22)
URef
= Nk (8.23)

Die Zahl der benttigten Widerstande ist hier proportional N (ungefahr 3- N - R) und damit erheblich geringer
asin den bisherigen Realisierungen.

Die Schalter werden auch hier durch MOS-Transistoren realisiert. Da sich der Transistorwiderstand zu dem
Widerstand 2R addiert, mufd er sehr gering sein; im kritischsten Fall um ca. ziN kleiner asR. Das erfordert sehr
breite Transistoren, was eine grofRe Flache bedeutet.

Hinzu kommt, dal3 der Schalterwiderstand abhangig von der anliegenden Spannung und damit von der Schal-
terstellung ist, da die Source entweder an Masse oder an Uret liegt; dieser Effekt wird beim inversen R2R-
Netzwerk vermieden.

8.2.4 Inverses R2R-Netzwerk

R |
I— out
L
Yoo
l O Uout
MSB i
Uss
2R
IN-1
-u
O
| NN 1 Ref
N-1

Abbildung 8.6: Inverses R2R-Netzwerk

Das inverse R2R-Netzwerk (siehe Bild 8.6) beruht auf dem gleichen Prinzip wie das normale R2R-Netzwerk:
Auch hier sieht jeder Knoten Nx den Widerstand 2 - R, auch hier Uiberlagern sich die Tellstrdme am Ausgang,
gewichtet durch die Zahl der Aufspaltungen.

Wird der Schalter ganz rechts (MSB, der (N — 1)-te Schalter) geschlossen, so flief3t durch den entsprechenden
Widerstand der Strom
—URef

1 = o (8.24)




Er erzeugt dann am Ausgang eine Spannung

—URef URef
™ R=
2-R 2

Uouty ; = —IN-1-R=— (8.25)

Vom Knoten N — 1 flieft nach links ebenfalls der Strom I y_1, da hach links auch der Widerstand 2R vorliegt.
Der Strom halbiert sich von rechts nach links hinter jedem Widerstand R, da von jedem Knoten aus nach links
und nach oben 2- R, also der gleiche Widerstand, vorliegen. Entsprechend flief3t durch den k-ten Schalter der
Strom

In—1

IN—
. URet . URef

8.2.5 Realisierung mit Stromquellen
Die Tatsache, dal3 durch Transistoren kein idealer Schalter realisierbar ist, weil eine Spannung U ps > 0 auch

im gedffneten Zustand anliegt, verfalscht in den vorherigen Schaltungen das Ergebnis. Die Stréme kénnen aber
auch direkt eingebaut werden, wiein Bild 8.7 dargestellt.

Am Ausgang ergibt sich
U = Y (bk-lo)-R (8.29)
mit: by = {0,2"} (8.30)

Die Stromquellen kdnnen als Stromspiegel aus Einheltstransi storen sehr genau hergestel It werden. Der kleinste
Strom | darf aber nicht zu klein werden, damit der EinfluR des Rauschens nicht zu hoch wird. Das kann zu
groRen Maximalstromen 2N—1. | fiihren, was wiederum eine groRe Verlustleistung bedeutet.
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Abbildung 8.7: Netzwerk mit Stromquellen

8.2.6 Verwendung von Kapazitaten

Um diese hohe Verlustleistung zu vermeiden, wird in Bild 8.8 wiederum auf Kapazitdten zuriickgegriffen.
Waéhrend die bisherigen Varianten auch in bipolarer Technik verwendet werden, handelt es sich hier um eine
M OS-spezifische Schaltung.

Die parallel liegenden Kapazitéten addieren sich zu:

Cyesant (8.31)

I
N
~
N
lz‘
AR
+
N
T
AR

I
e
0

(8.32)

In Phase 1 wird ein Reset durchgefiihrt, d.h. ale Schalter - auch der obere Schalter S- werden auf Masse gelegt,
so dai3 sich die Kapazitéten entladen. In Phase 2 wird S getffnet und die unteren Schalter entsprechend dem zu
dekodierenden Wert geschlossen. Die Kapazitéten, deren Schalter geschlossen werden, addieren sich zu C ges:

N-1 C .
Ct = Y (b W) mit: b, = {0,2"} (8.33)
k=0
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Abbildung 8.8: D/A-Wandler mit Kapazitéten (4 Bit)

Damit ergibt sich eine Anordnung nach Bild 8.9:
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Abbildung 8.9: Ersatzschaltbild

Unter Vernachlassigung von C, ergibt sich fir die Ladung auf den Kapazitéaten:

C1- (Cges —Cy)

C1+Cges—C1

C1- (Cges —Cy)
Caes

Q = Upet

= URef

Q
Coes—C1

Uy G

— UNl =

(8.34)

(8.35)

(8.36)

= (8.37)

Coes—C1
C

= Upef — (8.38)

Coes
sz_ol(bk)

= =—on Uref (8:39)

2N
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Je groRer C; wird, desto kleiner wird Cges — C1, im Extremfall zu %. Dann macht sich der EinfluR der
parasitéaren Kapazitét Cp, bemerkbar.

Auch hier werden wieder die Kapazitéten aus Einheitskondensatoren aufgebaut, um die Randeffekte propor-
tional zur Gréf3e zu halten. Die kleinste Kapazitét ist % sie gibt die GrofRe der Einheitskapazitdt vor. Man
benétigt daher

N—1

Anzahl Einheitskondensatoren =} 2€+1 (8.40)
k=0

= 2N (8.41)

Kapazitéten. Daher wird statt dieser Schaltung die Schaltung in Bild 8.10 (Version fur 8 Bits) verwendet.

8.2.7 Realiserung mit weniger Kapazitaten

LSB

+

c | | C c | | C U

8 4 2 C 8 4 2 C ss
TMSB

Ref

Abbildung 8.10: Version mit weniger Kapazitdten (8 Bit)

Auf der rechten Seite liegen vier hoherwertige Bits (MSB), links vier niederwertige (LSB).

In der ersten Phase wird wieder ein Reset durchgefiihrt, d.h. S; wird geschlossen und die anderen Schalter liegen
auf Masse, so dal? sich alle Kapazitéten entladen. In der zweiten Phase werden die Schalter entsprechend der
Bitkombination umgelegt, wahrend S; geschlossen bleibt. Sie bewirken, daf3 Uber S; auf den Knoten N1 eine
entsprechende Ladung flief3t.

Wird beispielsweise auf der rechten Seite ein Schalter mit der Kapazitét o-C mit e € {3, 1, 1, 1} auf Eins
gesetzt, |adt sich der entsprechende Kondensator auf der Seite von N1 in der Ladephase auf Q = Upes - .- C auf.
Wird ein Schalter auf der linken Seite der Kapazitat o.-C mit o € {3, I, 3, 1} umgelegt, so ergibt sich eine
Situation wiein Bild 8.11.
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Abbildung 8.11: Ersatzschalthild fur eine Kapazitét der linken Seite

Entscheidend fur die Ladung am Knoten N ist die Spannung U an der Kapazitét %. Fur siegilt:

Uo+Ur = —Uget (8.42)

Up-a-C = U;-(2-0a)-C (8.43)
(04

U = - > -URet (8.44)

Dies fulhrt am Knoten N1 zur Ladung % - %+ URef, also um den Faktor 1—16 niedriger als auf der rechten Seite.

In der dritten Phase (Auswertephase) wird S; geschlossen und die anderen Schalter auf Masse gelegt. Die
vorher auf die Kapazitéten geflossene Ladung fliefdt jetzt auf 2C und bewirkt eine entsprechende Ausgangs
spannung.

Die kleinste vorkommende Kapazitét ist &; sie gibt die GroRe der Einheitskapazitat (EK) vor. lhre Anzahl
berechnet sich hier zu:

15EK+15EK+1EK+16EK = 47EK (8.45)
S SN~ N N~
links rechts % 2:C

<« 2MN=128 (8.46)

Einweiterer Vorteil ist, dal? die parasitére Eingangskapazitét des Verstérkers keinen Einfluld hat, dasie zwischen
Masse und virtueller Masse liegt.

8.3 Seridle D/A-Umsetzer

Die bisher behandelten Umsetzer arbeiten parallel, jedes Bit steuert einen eigenen Schalter. In diesem Abschnitt
werden serielle Verfahren vorgestellt.

In Bild 8.12 wird C; = C, angenommen. Die Schalter werden nach einem Algorithmus geschaltet, der durch
die Bitfolge gesteuert wird. Dabei werden flr jedes Bit zwei Takte durchlaufen. Im ersten Takt werden die
Schalter S; und Sz entsprechend dem Wert des Bits geschaltet, im zweiten Takt wird immer Sy geschlossen
und S; und Sz gedffnet. Im weiteren bedeutet S; = 1, dal3 der entsprechende Schalter geschlossenist, S; = 0,
dai er offen ist. Die folgenden Tabellen zeigen fiir die beiden niederwertigsten Bits den Ablauf. Q 1 und Q>
bezeichnen die Ladungen auf den entsprechenden Kapazitaten.
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Abbildung 8.12: Serieller D/A-Umsetzer

Bit O:
Bitfolge || Zét | S | S | S Q1, Q2, Uout

Reset || TaktO | 0 | 1 | 1 |Uou=0, Q1=Q,=0

bo=0: || Takt1 | 0 | 0 | 1 | Q1 =Q=0, Ugg =0

Takt2 | 0| 1|0 Q1=Q=0

bo=1: || Takt1 | 1 | 0 | O | Q1 =C;-Upef, Q2=0

Takt2 | 0| 1 | 0| Qu=Qy=Syr
_ Uget
= Uou = -

Falls das erste Bit gesetzt ist (bo = 1), bleibt auf der Kapazitét C, die Ladung 5% gespeichert. Dieser Fall

soll jetzt angenommen werden, um die Gewichtung gegentiber dem zweiten Bit deutlich zu machen. Fir das
zweite Bit ergibt sich entsprechend:

Bit 1:
Bitfolge || Zéit | S | S | S5 Q1, Q2, Uout
by=0: || Tekt1 | 0 | 0 | 1 Q1=0, Qp=0rl Uy, = 2L
TaktZ 0 1 0 QZZQl:%‘(O'f‘%)‘Cl‘URef

= Uout = %‘URef

by=1 [ Tekt1| 1 | 0 | 0 | Qu=C1-Uper, Qo= L5 Upy = 2L
Takt2 0 1 0 QZZQl:%'(l‘i'%)‘C]_‘URef
= Uout = 5 - URef
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Bei jedem Schritt (bestehend aus zwei Takten) halbiert sich zunéchst der bisherige Wert der Ausgangsspannung;

je nachdem, ob das néchste Bit 1 oder O ist, wird ULZ"” addiert oder nicht. Die Gewichtung der Bits erfolgt
hier also durch die Zahl der folgenden Divisionen. Fir N Bits werden N Durchlaufe mit jeweils zwei Takten
benttigt.

Bild 8.13 zeigt ein Blockschaltbild des Umsetzers. Dabei stellt der z~1-Block ein Sample-and-Hold-Glied dar.

out

Abbildung 8.13: Rekursiver Umsetzer

Als Vier-Bit-Umsetzer (4 Schritte) wirde diese Schaltung fir einen Bindrwert 1101 die Ausgangsspannung

1 1 1 1 13
(((Upef - 5 +0)- > + URet) - > + URet) - 5= 16 -URef (8.47)

liefern.

8.3.1 Pipdine

Bild 8.14 stellt eine Schaltung fiir obigen Algorithmus dar. Dabei stellen die z~1-Blécke Sample-and-Hold-

Glieder dar.
71 e ° U out

N-1

Ref ©

Abbildung 8.14: Pipelining

Diese Schaltungist grofRer alsdie Version in Bild 8.13, hat aber den Vorteil, dal3 Pipelining angewendet werden
kann:

Wenn das LSB des ersten Wortes verarbeitet ist, wird der erste Teil der Schaltung nicht mehr benétigt und
das LSB des néchsten Wortes kann schon verarbeitet werden. Auf diese Art erreicht man im Idealfall einen
Durchsatz von 1"%& (man unterscheidet zwischen der Latenzzeit, die angibt, wie lange es dauert, bis das
erste Wort verarbeitet ist, und dem Durchsatz, der die Zeit zwischen zwei Ergebnissen bei voller Auslastung
beschreibt).
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8.4 A/D-Wandler

8.4.1 Parallder A/ID-Umsetzer

Uge ] >
1 L o
R |
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8 —— 0
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] ——+
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L] X
s T~ 1, 8
e I b 3- Bit-
R ) .
%—~ . S Wort
I U S S—
R a
3 [ ~
8 — 1
M ——+
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8 1 L+ 11

Abbildung 8.15: Paralleler A/D-Umsetzer

Bild 8.15 zeigt eine Variante eines A/D-Umsetzers fur 3 Bit. Die gleichen Widersténde bilden einen Span-
nungsteiler; in den Komparatoren wird die Eingangsspannung Ui, mit der Spannung am jeweiligen Wider-
stand verglichen. Der Komparator liefert eine”1”, wenn die Eingangsspannung grof3er ist, ansonsten eine " 0"
(auf den Aufbau eines Komparators wird noch eingegangen). In Bild 8.15 wird eine Eingangsspannung mit
% “Uget < Uip < % -Uret angenommen. Entsprechend liefern die unteren 4 Komparatoren eine”1”, die oberen
eine”(”. Daswird von der Dekodierlogik in das Ergebnis”1 0 0" umgesetzt.

Das Ergebnis des obersten Komparatorswird von der Dekodierlogik nicht berticksichtigt, da mit einem 3-Bit-
Wort nur die Zahlen O - 7 dargestellt werden kénnen. Dieser Komparator stellt quasi einen Overflow dar; eine
"1" an seinem Ausgang bedeutet, dal3 das Eingangssignal Uin > Uges ist.
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Der Spannungsteiler auf der linken Seite stellt auch einen D/A-Wandler wie in Bild 8.3 dar. Durch Abgreifen
der Spannung am entsprechenden Widerstand kann das gewtiinschte analoge Signal erzeugt werden. Dasiist in
Schaltungen von Bedeutung, in denen sowohl ein A/D- a's auch ein D/A-Wandler benttigt werden (siehe z.B.
Abschnitt 8.4.2).

Diese Schaltung ist sehr schnell, dain jedem Takt ein Wert kodiert werden kann. Allerdingsist auch der Auf-
wand hoch: Fiir ein N-Bit-Wort werden 2N Widersténde und Komparatoren benétigt. Hinzu kommt, daf? mit
steigendem N die Genauigkeit und damit der Aufwand der Komparatoren anwachsen muf3, weil die Spannungs-
differenzen kleiner werden.

8.4.2 2-stufiger Parallelumsetzer

U -1 2 N
in © z a 2N
< )
N x
DAC
£ ‘ N O‘ N
+ 2 a
N, ‘ <

Abbildung 8.16: 2-stufiger Parallelumsetzer

In Bild 8.16 ist der Umsetzvorgang in zwei Teile aufgespalten. Zunéchst werden die N héherwertigen Bitsim
ersten A/D-Wandler (Analog Digital Converter, ADC) ermittelt. Das Ausgangssignal wird tUber den DACinen
analoges Signal zurtickgewandelt, das von der Eingangsspannung abgezogen wird. Auf diese Weise erhdt man
am Knoten N; den” Fehler” der ersten Umsetzung. Dieses Differenzsignal wird mit 2N verstérkt, so dafd wieder
ein Signal von der Groéf3enordnung des Eingangssignals vorliegt. Daher gentigt es, wenn der zweite ADC die
gleiche Genauigkeit aufweist wie der erste. Er ermittelt die niederwertigen N Bits, die im Register REG an
die htherwertigen Bits angehangt werden. Auf diese Weise erhélt man eine Umsetzung der Genauigkeit 22N,
obwohl beide ADC nur mit einer Genauigkeit von 2N arbeiten.

Wenn der ADC wiein Bild 8.15 aufgebaut ist, kann der Spannungsteiler als DAC verwendet werden, denn das
gesuchte Signal liegt an dem entsprechenden Widerstand vor.

Die Schaltung kann auch rekursiv betrieben werden, in dem der gleiche ADC zweimal verwendet wird. Eine
Umsetzung bendtigt dann zwei Takte. Andererseits kann auch mit Pipelining gearbeitet werden.

Um mit dieser Schaltung einen N-Bit-A/D-Wandler zu realisieren, werden zwei %-Bit—A/D—Wandler und ein
DAC bendétigt. Der DAC stellt keinen zusétzlichen Aufwand an Widersténden und Komparatoren dar, es ist
lediglich eine Schaltermatrix nétig. Es werden daher

2-(2%) =23+ (8.48)

Widersténde und Komparatoren gebraucht, was eine erhebliche Reduzierung des Aufwands gegeniiber Bild
8.15 bedeutet.
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8.4.3 Zahlverfahren

TCIk >

Zahler

steuert

DAC

oU

out

In Bild 8.17 wird binér solange hochgezéhlt, bis die Ausgangsspannung hoher als die Eingangsspannung ist.
Bei diesem Verfahren wird nur ein Komparator benétigt, allerdings ist die Zeit, die bis zur Ermittlung des
Ergebnisses verstreicht, abhangig von der Eingangsspannung; maximal werden 2N Taktzyklen benétigt. Auch
in diesem Fall wird ein D/A-Wandler benétigt.

Wenn die Eingangsspannung nicht konstant ist, wird ein Tracking-Umsetzer benétigt. Er ist ebenso aufgebaut
wieinBild 8.17, allerdings kann der Z&hler auf- und abwartszéhlen. Es ergeben sich dann Verlaufewie in Bild

8.18.

Abbildung 8.18: Ergebnis eines Tracking-Umsetzers

Abbildung 8.17: A/D-Wandler mit Zahlverfahren
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8.4.4 Sukzessive Approximation

T o 0 0
UOUt
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Abbildung 8.19: A/D-Wandler mit binédrer Suche

Bel der sukzessiven Approximation (siehe Bild 8.19) wird das Verfahren der bindren Suche angewendet. Alle
Bits werden anfangs auf "0" gesetzt. Dann wird der Wert des MSB bestimmt. Dazu wird es auf "1 gesetzt
und der entsprechende Anaogwert mit der Eingangsspannung verglichen. Ist die Eingangsspannung gréfer,
bleibt das MSB auf "1”, ansonsten wird es zurlick auf "0” gesetzt. Dann wird das néchstniedrigere Bit auf
die gleiche Art bestimmt usw. Die Ergebnisse werden von einem Register (SAR, Sukzessive Approximation
Register) gespeichert.

Die Ermittlung eines N-Bit-Worts bendtigt bei diesem Verfahren N Takte. Die Auflésung wird durch die Ge-
nauigkeit des D/A-Wandlers bestimmt.

8.4.5 Zyklischer Umsetzer

Bild 8.20 stellt einen zyklischen Umsetzer dar. Im ersten Schritt wird S; auf U;,, gelegt und die entsprechende
Spannung abgetastet. An U liegt dann die doppelte Eingangsspannung. Ist sie gréfier alsU get, sowird S, auf
Uret gelegt, ansonsten auf Masse. Entsprechend ergibt sich Ug als 2- Uj, oder 2- Ui, — Uges. Der Schalter S
wird jetzt umgelegt und bleibt in dieser Stellung, bis der Bindrwert berechnet ist.

Das Verfahren entspricht einer Division von Uj, durch Uges: Ist der um eine Stelle verschobene” Rest” (gleich
Upa) grofer als Uges, Wird Uges abgezogen, am Ausgang erscheint eine ”1”; ist er kleiner als U ger, bleibt er
bestehen, am Ausgang erscheint eine ”0”. Die Multiplikation des Rests mit 2 entspricht dem néchstniedrigeren
Bit. Das Ergebnis wird seriell durch die Schalterstellung von S, angegeben.
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Abbildung 8.20: Zyklischer Umsetzer

8.4.6 Single Slope Umsetzer

Beim Single Slope Umsetzer (Bild 8.21) wird die Kapazitét C zunéchst von Uj, aufgeladen und im néchsten
Schritt mit dem bekannten Strom 1o entladen. Solange die Spannung an C grof3er als Uget ist, liefert der
Komparator eine 1; diese Zeit hangt von der Gréfe der Eingangsspannung ab:

mit:  AQ=Qo—Qref , Qref =Upef-CL (8.50)
At = @ — Uin CL _ URef 'CL (851)
lo lo lo
konstant
Convert
U in O O J) D_@
URet
Convert
p— C L
I 0

Abbildung 8.21: Single Slope

Man erhédlt a'so ein PWM-Signal. Wéhrend bisher das Ergebnisimmer in Relation zu U get vorlag, erhdlt man
hier Absolutwerte. Allerdingsist das Ergebnis abhéngig von C und l¢ und damit auch von den vorhandenen
Fehlern. Das wird beim Dual Slope Umsetzer vermieden.
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8.4.7 Dual Slope Umsetzer

Beim Dual Slope Umsetzer (Bild 8.22) wird dagegen das Verhaltnis zweier Zeiten ausgewertet. Zunéchst wird
wéhrend der festen Zeit Ty, die Spannung Uj,, aufintegriert. Im zweiten Schritt wird die Kapazité dann mit der

bekannten Spannung Uges entladen. Die dazu nétige Zeit T wird in Takten gezahlt, das Ergebnisist ein Mal3
fur die Spannung Ujp:

-
Uin = T URef (8.52)
int
U, o—o
7 — |1
1 e [ U;
Uggo—o0
Steuerung +
Zahler o

LTI ™

Abbildung 8.22: Dual Slope

Das Ergebniswird hier nicht mehr durch Ungenauigkeiten von C beeinflufd. Der Komparator muf allerdings
die der Genavuigkeit der Binardarstellung entsprechende Giite haben.
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8.5 Aufbau einesKomparators

Bei den vorgestellten A/D-Wandlern ist immer ein Komparator nétig. Bild 8.23 stellt eine Realisierung dar.

(o]
o)
)
U, o o
[° U
1 : out
T =
UComp o ° ‘C
GND [P
— Yoo
—
——
L
P
== Uin — Uout
—
: —-—
H
C,
1
1 USS

Abbildung 8.23: Komparator

In der ersten Phase @ wird die Kapazitét C entladen (bei Vergleich mit GND) bzw. auf die Vergleichsspannung
Ucomp aufgeladen (Auto-Zero). In der zweiten Phase @ wird der obere Schalter geschlossen. Ist U in > Ucomp, SO
fliefdt positive Ladung auf die Kapazitét, ansonsten in der umgekehrten Richtung. In beiden Féllen erzeugt die
auf der rechten Seite der Kapazitét verbliebene Ladung am Verstérker eine Spannung, die auf die entsprechende
Ausgangsspannung Uy verstérkt wird.

Um auch kleine Differenzen detektieren zu kdnnen, sollte der Verstérker eine moglichst steile Kennlinie im

Arbeitspunkt haben. In Bild 8.23 untenist ein Inverter dargestellt. In Bild 3.3 wurde bereits die Kennlinie eines
Invertersdargestellt. Beim Auto-Zero gilt Uy = Uin; dieser Punkt sollte also im steilsten Bereich der Kennlinie
vorliegen. Dann fuhrt eine kleine positive Ladung am Eingang zu einer kleinen Erhdhung der Eingangsspan-

nung, aber zu einer starken Absenkung der Ausgangsspannung.

Bild 8.24 stellt eine andere Version dar. Es soll C, = o - C; gelten. In der Phase @ wird der Ausgang genullt
und die Kapazitét C; entladen, C, wird durch U, geladen. In der Phase @ 6ffnet sich der Schalter Sg; dain den
Verstérker (idealerweise) keine Ladung flieRen kann, bleibt die Summe der Ladung am Knoten N 1 konstant.
Auf der rechten Seite von Cs liegt die Ladung Q2 = —ot- C; - Ua, diejetzt abflieffen kann, weil sich der Schalter
Zu U, gedffnet hat. Auf der rechten Seite von C1 liegt die Ladung Q1 = —C; - U4, die vom Knoten Ny geliefert
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Abbildung 8.24: Komparator

werden muf3, so dal? Qges lbrigbleibt. Insgesamt ergibt sich:

Q = —oC- U
Q = —-C-U
Qges = QZ—Ql
= C-U—a-C-U;
Qges
T G
_ Cl-Ul—OC-Cl-Uz
o Ci+o-C+Cp
N U1—OL~U2
1+0L+g—2
U = A-Uy
A
= ——— (Ui—a-Uy)
l+a+¢g

Bei U1 > U, sollte am Ausgang Uoy: = Upp gelten, d.h. die Verstdrkung A muf3 entsprechend grof3 sein:

Uout
A
= (Ui—a-Uy)
1+a+g
= A

>

>

Ubp

Ubp

Upp
U1—OL~U2

(

C
1 P
—+—oc+Cl

)

(8.53)
(8.54)
(8.55)
(8.56)

(8.57)
(8.58)

(8.59)

(8.60)
(8.61)

(8.62)
(8.63)

(8.64)

Der Term U1 — a.- U2 bestimmt das Vorzeichen des Ausgangs. Er gibt die Auflésung an, die mit einer Verstar-

kung A noch erreicht werden kann.

Mit einem Inverter kann eine Verstdrkung von etwa 100 erzielt werden. Da dieser Wert fur diese Anwendung
zu gering ist, werden Inverter wiein Bild 8.25 kaskadiert. Die Kondensatoren filhren zu einer Entkopplung, so
dald der Arbeitspunkt fir jeden Inverter einzeln optimiert werden kann.
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Abbildung 8.25: Kaskadierte Inverter
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Kapitel 9

Zusammenfassung

In der vorliegenden Vorlesung werden prinzipielle Eigenschaften der Analogtechnik fir die MOS-Technik
vorgestellt.

In Kapitel 2 werden M églichkeiten aufgezeigt, Bauelemente monolithisch zu integrieren. Der MOS-Transistor
als zentrales Element wird dann in Kapitel 3 genauer untersucht, und zwar getrennt fir das Grof3- und das
Kleinsignalverhalten. Fir seinen Einsatz a's Verstérkerelement sind die beiden KleinsignalgréRen r ps und gm
entscheidend.

Im weiteren Verlauf werden Verstérkerstufen vorgestellt, zunéchst unter Vernachl dssigung der parasitéren Ka-
pazitdten. Die Differenzstufe wird im Common-Mode und im Differenzmode betrachtet. Sie benétigt eine
Stromquelle; als Realisierungen wird die Kaskode und als verbesserte Form die Widlar- und die Wilson-
Stromquelle vorgestellt.

In Kapitel 4 werden die beim Transistor vorhandenen parasitéren K apazitdten und ihr EinfluR auf die Ubertra-
gungsfunktion besprochen.

Mit einer Differenzstufe als Eingangsstufe und einem Inverter als Ausgangsstufe 183t sich ein Verstarker auf-
bauen. Beim einstufigen Verstérker wird in Kapitel 5 die Méglichkeit aufgezeigt, als Dioden geschaltete Tran-
sistoren als Lastelemente zu verwenden. Durch eine Kaskode al's Ausgangsstufe kann die Verstérkung erhoht
werden.

Beim zweistufigen Verstérker spielt der Frequenzgang eine grofiere Rolle, da zwei Polstellen zu berticksich-
tigen sind. Bel Ruckkopplungen kénnen Stabilitétsprobleme auftreten. Daher werden mehrere Konzepte zur
Frequenzkompensation vorgestellt. Schliefdlich werden typische OPAMP-Parameter und ihre Bedeutung fir
den Schaltungsentwickler vorgestellt.

Die Schalter-Kondensator-Technik stellt eine Variante dar, den Einfluf3 der technol ogisch bedingten Ungenau-
igkeiten gering zu halten, indem Widerstande als integrierte Bauelemente vermieden werden. In Kapitel 7
werden einige Anwendungen dieser Technik besprochen.

Fir das Zusammenwirken von digitaler und analoger Technik sind A/D- und D/A-Wandler nétig. Kapitel 8
beschéftigt sich mit verschiedenen Realisierungen und den jeweiligen Vorteilen.

177



Literaturverzeichnis

[1] P.E. Allenand D. R. Holberg. CMOS Analog Circuit Design. Holt, Rinehart and Winston, 1987.
[2] P.R.Gray andR. G. Meyer. Analysisand Design of Analog Integrated Circuits. John Wiley & Sons, 1984.
[3] K.R.LakerandW. M. C. Sansen. Design of Analog Integrated Circuits and Systems. McGraw Hill, 1994.

[4] R. L. Geiger, P E. Allen, and N. R. Strader. VLS Design Techniques for Analog and Digital Circuits.
McGraw Hill, 1990.

[5] A. B. Grebene. Bipolar and MOS Anal og I ntegrated Circuit Design. John Wiley & Sons, 1984.
[6] P. Antognetti and G. Massobrio. Semiconductor Device Modelling with SPICE. McGraw Hill, 1988.
[7] U. Tietzeund C. Schenk. Halbleiter-Schaltungstechnik. Springer, 1990.

178



