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Operationsverstarker

Grundlagen & idealer Operationsverstarker

Der Operationsverstarker (OpAmp) ist der zentrale Baustein der analogen
Schaltungstechnik. Er verstarkt die Spannungsdifferenz zwischen seinen beiden
Eingangen - dem invertierenden (-) und dem nicht-invertierenden (+) Eingang -
um einen sehr hohen Faktor, die Leerlaufverstarkung Ao.

Der ideale OpAmp besitzt vier Eigenschaften, die als Naherung fur die
Handrechnung von Schaltungen dienen:

e unendliche Leerlaufverstarkung (Ao — «)

e unendlicher Eingangswiderstand (kein Eingangsstrom)

e Ausgangswiderstand null (ideale Spannungsquelle am Ausgang)
e unendliche Bandbreite

In einer gegengekoppelten Schaltung (z. B. Verstarker mit
Widerstandsnetzwerk) folgt aus der hohen Leerlaufverstarkung die virtuelle
Masse: Die Spannungsdifferenz zwischen den beiden Eingangen wird durch die
Rickkopplung auf nahezu null geregelt, obwohl kein direkter leitender Kontakt
zwischen ihnen besteht. Dieses Prinzip ist die Grundlage fur die Analyse nahezu
aller OpAmp-Grundschaltungen (Invertierer, Nicht-Invertierer, Integrator,
Differenzverstarker).

Reale OpAmps weichen von diesem Idealbild ab: endliche Verstarkung, endliche
Bandbreite, Eingangsstrome (Bias-Strome durch die Transistor-Eingangsstufe)
und ein Ausgangswiderstand ungleich null. Diese nicht-idealen Effekte werden
in den folgenden Absatzen quantifiziert.

Differenzverstarker & Stromspiegel als Eingangsstufe

Die Eingangsstufe eines OpAmps ist praktisch immer ein Differenzverstarker
(Differential Pair): zwei Transistoren, deren Sources (bei MOS) bzw. Emitter
(bei Bipolar) an einer gemeinsamen Stromquelle liegen. Die Differenz der
beiden Eingangsspannungen steuert, wie sich der gemeinsame Bias-Strom auf
die beiden Zweige aufteilt.

Als aktive Last dient in modernen CMOS-Designs meist ein Stromspiegel
(Current Mirror): Ein Referenztransistor gibt einen Strom vor, der uber das
Verhaltnis der Transistor-Weiten (W/L) auf einen oder mehrere weitere Zweige
gespiegelt wird. In der OpAmp-Eingangsstufe wandelt der Stromspiegel das
differenzielle Stromsignal in ein einzelnes (single-ended) Spannungssignal um -
dieser Schritt bestimmt malSgeblich die erste Verstarkungsstufe.
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Wichtige Kenngrollen dieser Stufe sind die Transkonduktanz g, der
Eingangstransistoren (bestimmt Verstarkung und Rauschverhalten) sowie der
Gleichtaktaussteuerbereich (Common-Mode Input Range) - der Bereich, in dem
beide Eingangsspannungen liegen durfen, ohne dass ein Transistor der
Stromquelle oder des Differenzpaares aus der Sattigung fallt.

Topologien: Miller-OTA, Telescopic-Cascode, Folded-Cascode

Fur integrierte OpAmps (meist als OTA, Operational Transconductance
Amplifier, ohne niederohmigen Ausgangspuffer ausgefiihrt) haben sich mehrere
Standard-Topologien etabliert, die unterschiedliche Kompromisse zwischen
Verstarkung, Bandbreite, Ausgangshub und Flachenbedarf bieten.

Zweistufiger Miller-OTA: Eine Differenzverstarkerstufe (hohe Verstarkung)
gefolgt von einer zweiten Verstarkerstufe (groSer Ausgangshub), verbunden
uber einen Miller-Kompensationskondensator. Diese Topologie erreicht sehr
hohe Verstarkung und grofSen Ausgangs-Spannungshub, ist aber durch die
zweite Stufe schwieriger zu kompensieren.

Telescopic-Cascode: Kaskodierung der Differenzpaar-Transistoren und der
Stromspiegel-Last in einer einzigen Stufe erhoht den Ausgangswiderstand und
damit die Verstarkung erheblich (typisch 60-80 dB), ohne eine zweite Stufe zu
benotigen. Nachteil: Durch die gestapelten Transistoren ist der nutzbare
Ausgangshub stark eingeschrankt - ungeeignet fur Schaltungen mit niedriger
Versorgungsspannung.

Folded-Cascode: Lost das Hub-Problem des Telescopic-Cascode, indem der
Signalpfad nach der Eingangsstufe auf einen komplementaren Kaskodenzweig
"gefaltet" wird. Dies erlaubt einen groReren Ausgangshub bei nur geringfugig
hoherem Stromverbrauch und ist die in der Praxis am haufigsten eingesetzte
einstufige Topologie.
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Folded-Cascode-Operationsverstarker
Vereinfachter Schaltplan (einstufiger OTA)
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Eingangspaar M1/M2 wird Uber die PMOS-Stromquellen S1/S2 in die
Kaskodenzweige (M3-M6) zu den Ausgangsknoten Vout-/Vout+ gefaltet.

Kenngrofien: Gain, GBW, Slew Rate, PSRR/CMRR, Offset

Reale OpAmps werden anhand mehrerer KenngrofSen aus dem Datenblatt bzw.
fur den Schaltungsentwurf charakterisiert:

¢ Open-Loop-Gain (Ao): Verstarkung ohne Gegenkopplung, typisch 60-120 dB.
Bestimmt die Genauigkeit der gegengekoppelten Schaltung (Restfehler =
1/Ao).

¢ Gain-Bandwidth-Product (GBW): Produkt aus Verstarkung und Bandbreite an
einem Arbeitspunkt; bei einpoligem Verhalten naherungsweise konstant uber
den Frequenzbereich. Bestimmt die maximale nutzbare Signalbandbreite bei
gegebener Verstarkung.

 Slew Rate (SR): Maximale Anderungsrate der Ausgangsspannung (V/us),
begrenzt durch den maximal verfugbaren Lade-/Entladestrom des
Kompensationskondensators. Bei grolsen Signalsprungen limitiert die Slew
Rate - nicht die Bandbreite - die tatsachliche Anstiegszeit.

e PSRR (Power Supply Rejection Ratio) und CMRR (Common Mode Rejection
Ratio): MalS dafur, wie gut Storungen auf der Versorgungsspannung bzw.
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Gleichtaktsignale am Eingang unterdruckt werden.

e Offset-Spannung: Durch Bauteil-Mismatch (Threshold-Spannung, W/L-
Verhaltnisse) verursachte systematische Eingangsspannungsdifferenz, die
auch bei idealer Gegenkopplung eine Ausgangsabweichung erzeugt.

Frequenzkompensation

Mehrstufige OpAmps besitzen mehrere Pole im Frequenzgang. Ohne
Gegenmalsnahme fuhrt dies bei Ruckkopplung zu Instabilitat (Oszillation), da die
Phasenverschiebung bei der Frequenz, an der die Schleifenverstarkung auf 0 dB
abfallt, 180° erreichen oder uberschreiten kann.

Die Phasenreserve (Phase Margin) - der Abstand der Phase zu -180° bei der 0-
dB-Durchtrittsfrequenz - ist das zentrale Stabilitatskriterium. Ein Phase Margin
von mindestens 45-60° gilt als praktikabel fur ein gutes Einschwingverhalten
ohne iiberméaRiges Uberschwingen.

Die haufigste Methode ist die Miller-Kompensation: Ein Kondensator zwischen
Ausgang und Zwischenknoten der zweiten Stufe nutzt den Miller-Effekt, um den
dominanten Pol zu niedrigeren Frequenzen zu verschieben (Pol-Splitting) und so
die anderen Pole aullerhalb der relevanten Bandbreite zu halten. Ein in Reihe
geschalteter Nullwiderstand (Nulling Resistor) kompensiert dabei die durch den
Kompensationskondensator eingefiihrte rechtshalbebene Nullstelle, die
andernfalls die Phasenreserve verschlechtert.
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Bode-Diagramm mit Phasenreserve
Verstarkung und Phase eines kompensierten zweistufigen OpAmps
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Phasenreserve = Abstand der Phasenkurve zu -180° bei der 0-dB-Durchtrittsfrequenz.

Praxis: typische Grundschaltungen

OpAmps bilden die Basis zahlreicher analoger Grundschaltungen, die in nahezu
jedem Mixed-Signal-System vorkommen:

e Spannungsfolger (Puffer): Verstarkung 1, extrem hoher Eingangs- und
niedriger Ausgangswiderstand - zur Impedanzwandlung zwischen
Schaltungsstufen.

e Integrator: Widerstand am Eingang, Kondensator in der Ruckkopplung -
erzeugt eine zur Zeit integrierte Ausgangsspannung; zentraler Baustein von
Filtern, Sigma-Delta-Modulatoren und PLL-Loop-Filtern.

¢ Instrumentenverstarker: Kombination mehrerer OpAmps zur prazisen,
rauscharmen Verstarkung kleiner Differenzsignale mit hoher
Gleichtaktunterdriuckung - typisch in der Sensorsignalaufbereitung.

Diese Grundschaltungen verbinden das Kapitel Operationsverstarker mit den
nachfolgenden Kapiteln zu ADC/DAC-Architekturen und PLL, in denen OTAs als
Integratoren, Verstarkerstufen und Ladungspumpen wiederverwendet werden.
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ADC-Architekturen

Grundlagen: Abtastung, Quantisierung, Auflosung

Ein Analog-Digital-Wandler (ADC, Analog-to-Digital Converter) uberfuhrt ein
zeitkontinuierliches, wertkontinuierliches Signal in eine Folge diskreter
Zahlenwerte. Dieser Prozess besteht aus zwei getrennten Schritten: der
Abtastung (Sampling) in der Zeit und der Quantisierung der Amplitude.

Nach dem Nyquist-Shannon-Abtasttheorem muss die Abtastfrequenz mindestens
doppelt so hoch sein wie die hochste im Signal enthaltene Frequenzkomponente,
um das Signal ohne Informationsverlust rekonstruieren zu konnen. Andernfalls
entstehen durch Aliasing nicht mehr unterscheidbare Spiegelfrequenzen - in der
Praxis wird dem ADC daher meist ein analoger Anti-Aliasing-Filter
vorgeschaltet.

Die Quantisierung rundet den abgetasteten Spannungswert auf den
nachstgelegenen von 2" darstellbaren Codes (bei N Bit Auflésung). Die dabei
unvermeidliche Differenz ist der Quantisierungsfehler, der sich als
Quantisierungsrauschen im Ausgangssignal aulSert. Wichtige KenngroSen zur
Bewertung realer Wandler sind SNR (Signal-Rausch-Verhaltnis), SFDR
(Storfreier Dynamikbereich) und ENOB (Effective Number of Bits) - die
tatsachlich nutzbare Auflosung unter Berucksichtigung von Rauschen und
Verzerrung.

SAR-ADC (Successive Approximation Register)

Der SAR-ADC wandelt einen abgetasteten Spannungswert uber eine binare
Suche in einen digitalen Code um. Ein internes Register testet dabei bitweise,
beginnend beim hochstwertigen Bit (MSB), ob der jeweilige Code-Wert uber
oder unter der Eingangsspannung liegt, und verwendet dazu einen internen
DAC zur Erzeugung der Vergleichsspannung sowie einen Komparator zur
Entscheidung.

Fur eine Auflosung von N Bit benotigt die Wandlung genau N Vergleichstakte -
die Wandlungsgeschwindigkeit skaliert damit linear mit der Auflosung. SAR-
ADCs zeichnen sich durch geringen Flachenbedarf, niedrigen
Leistungsverbrauch und moderate bis hohe Auflosung (typisch 8-18 Bit) bei
mittleren Abtastraten (kHz bis wenige 10-MHz-Bereich) aus und sind die heute
am haufigsten eingesetzte ADC-Architektur in Mixed-Signal-ICs.
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Pipeline-ADC

Der Pipeline-ADC teilt die Wandlung auf mehrere hintereinandergeschaltete
Stufen auf. Jede Stufe wandelt einige wenige Bits mit einem einfachen Flash-
Sub-ADC, rekonstruiert daraus uber einen internen DAC ein Referenzsignal,
bildet die Differenz zum Eingangssignal (Residuum) und verstarkt dieses
Residuum fur die nachste Stufe (Multiplying DAC, MDAC).

Da alle Stufen gleichzeitig an unterschiedlichen Abtastwerten arbeiten
(Pipelining), erreicht diese Architektur deutlich hohere Durchsatzraten als ein
SAR-ADC bei vergleichbarer Auflosung - typisch 8-16 Bit bei Abtastraten im 10-
MHz- bis GHz-Bereich. Nachteilig sind die durch die Pipeline-Stufen bedingte
Latenz sowie der hohere Flachen- und Leistungsbedarf gegenuiber dem SAR-
ADC.

Sigma-Delta-ADC

Der Sigma-Delta-ADC (auch Delta-Sigma-ADC) verfolgt einen grundlegend
anderen Ansatz: Anstatt hoher Amplitudenauflosung pro Abtastwert nutzt er
starkes Uberabtasten (Oversampling, typisch 32-256-fache Nyquist-Rate) in
Kombination mit einem rickgekoppelten Sigma-Delta-Modulator. Dieser besteht
im Kern aus einem Integrator, einem groben (oft 1-Bit-)Quantisierer und einer
Rickkopplung uber einen DAC in den Signalpfad.

Durch die Ruckkopplung wird das Quantisierungsrauschen gezielt zu hoheren
Frequenzen verschoben (Noise Shaping) und anschlieSend durch einen digitalen
Tiefpassfilter (Dezimationsfilter) wieder entfernt, der gleichzeitig die hohe
Abtastrate auf die eigentliche Nyquist-Rate reduziert. Sigma-Delta-ADCs
erreichen dadurch sehr hohe effektive Auflosungen (bis uber 24 Bit) bei
niedrigen bis moderaten Bandbreiten und sind Standard in
Prazisionsmesstechnik, Audio und Sensorik.

Flash-ADC

Der Flash-ADC ist die schnellste, aber auch aufwendigste ADC-Architektur: Die
Eingangsspannung wird parallel mit 2" - 1 Referenzspannungen verglichen, die
uber eine Widerstandskette aus der Referenzspannung abgeleitet werden. Ein
nachgeschalteter Prioritatsencoder wandelt das resultierende Thermometer-
Code-Muster der Komparatoren in einen Binarcode um.

Da die Wandlung in einem einzigen Taktzyklus erfolgt, erreicht der Flash-ADC
die hochsten verfugbaren Abtastraten (mehrere GHz). Der exponentiell mit der
Auflosung wachsende Aufwand an Komparatoren begrenzt die praktische
Auflosung jedoch meist auf 6-8 Bit. Flash-ADCs werden daher vor allem in
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Hochgeschwindigkeitsanwendungen eingesetzt, oft auch als schnelle Sub-ADC-
Stufe innerhalb eines Pipeline-ADCs.

Vergleich & Anwendungsbereiche

. Typ. Typ. .
Architektur Aufldsung Abtastrate Typische Anwendung
SAR 8-18Bit 11~ °® ®0 Universell, Sensorik, Mixed-Signal-SoCs
Pipeline 3-16 Bit 10 MHz - Komn}umkatlonstechmk, Video, HF-
GHz Empfanger
Sigma-Delta bis >24 Bit II;I/IZI_I—Zwemge Prazisionsmesstechnik, Audio, Sensorik
Flash 6-8 Bit ~1 GHz Hochgeschwindigkeits-Digitalisierung,

Oszilloskope

Die Wahl der Architektur ist stets ein Kompromiss zwischen Auflosung,
Geschwindigkeit, Flachenbedarf und Leistungsaufnahme. In modernen SoCs
werden je nach Anwendungsfall auch Kombinationen eingesetzt, etwa Pipeline-
Stufen mit Flash-Sub-ADCs oder SAR-Stufen innerhalb von
Zeitverschachtelungs-Architekturen (Time-Interleaved-ADC) fur hochste
Abtastraten bei moderater Auflosung.

DAC-Architekturen

Grundlagen: Auflosung, INL/DNL, Settling Time

Ein Digital-Analog-Wandler (DAC, Digital-to-Analog Converter) erzeugt aus
einem N-Bit-Digitalcode eine analoge Spannung oder einen analogen Strom aus
2" moglichen diskreten Ausgangswerten.

Zur Bewertung der Linearitat dienen zwei KenngrofSen: Die DNL (Differential
Non-Linearity) beschreibt die Abweichung des Abstands zweier benachbarter
Ausgangscodes vom idealen LSB-Schritt - eine DNL =< -1 LSB fuhrt zu nicht-
monotonem Verhalten. Die INL (Integral Non-Linearity) beschreibt die
kumulierte Abweichung der gesamten Ubertragungskennlinie von der idealen
Geraden.

Fiur die dynamische Bewertung ist die Settling Time entscheidend: die Zeit, bis
der Ausgang nach einem Codewechsel innerhalb eines definierten Fehlerbands
(z. B. % LSB) einschwingt. Sie begrenzt die maximale Update-Rate des DACs
und wird von der Bandbreite der Ausgangsstufe (haufig ein OpAmp-Puffer)
mitbestimmt.
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R-2R-DAC

Der R-2R-DAC nutzt ein Widerstandsnetzwerk aus nur zwei Widerstandswerten
(R und 2R), das sich uber beliebig viele Bits kaskadieren lasst, ohne dass -
anders als bei einem binar gewichteten Widerstandsnetzwerk - extrem grole
Widerstandsverhaltnisse zwischen MSB und LSB entstehen. An jedem Knoten
des Netzwerks wird je nach Bitwert entweder gegen Masse oder gegen die
Referenzspannung geschaltet.

Der grof3e Vorteil ist die gute Herstellbarkeit mit nur zwei prazise zueinander
passenden Widerstandswerten, was Flachenbedarf und Matching-
Anforderungen reduziert. Die erreichbare Genauigkeit hangt jedoch stark vom
Matching der Schaltertransistoren und der Widerstande ab; R-2R-DACs werden
haufig fur Auflosungen im Bereich von 8-16 Bit bei moderaten
Geschwindigkeiten eingesetzt.

Current-Steering-DAC

Der Current-Steering-DAC ist die dominante Architektur fur hohe
Geschwindigkeiten. Er besteht aus einem Array binar oder thermometer-kodiert
gewichteter Stromquellen, die je nach Digitalcode auf einen von zwei
Ausgangszweigen (differenziell) geschaltet werden. Ein Ausgangswiderstand
oder eine transimpedante Stufe wandelt den resultierenden Ausgangsstrom in
eine Spannung.

Da keine internen OpAmps mit begrenzter Bandbreite im Signalpfad liegen,
erreichen Current-Steering-DACs sehr hohe Abtastraten (bis in den GHz-
Bereich) bei Auflosungen von typisch 8-16 Bit. Bei den hochstwertigen Bits wird
meist eine thermometer-kodierte Segmentierung eingesetzt, um Monotonie zu
garantieren und Glitches beim Codewechsel zu minimieren, wahrend die
niederwertigen Bits binar gewichtet realisiert werden (segmentierte
Architektur).

Sigma-Delta-DAC

Analog zum Sigma-Delta-ADC nutzt der Sigma-Delta-DAC Uberabtastung und
Noise Shaping, jedoch in umgekehrter Signalrichtung: Ein digitaler
Interpolationsfilter erhoht zunachst die Datenrate des Eingangssignals, ein
digitaler Sigma-Delta-Modulator reduziert anschlieSend die Wortbreite (haufig
auf 1 Bit) und verschiebt dabei das Quantisierungsrauschen zu hohen
Frequenzen. Ein sehr einfacher, hochlinearer 1-Bit-DAC wandelt den
resultierenden Bitstrom, ein analoger Tiefpassfilter glattet das Ergebnis zum
finalen Analogsignal.
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Da der eigentliche DAC-Kern nur 1 Bit auflost, entfallt das Matching-Problem
mehrbittiger Widerstands- oder Stromquellen-Arrays fast vollstandig - auf
Kosten einer hoheren erforderlichen Taktrate und digitalen Filterkomplexitat.
Sigma-Delta-DACs dominieren daher hochauflosende Audioanwendungen
(typisch 16-24 Bit).

Vergleich & Anwendungsbereiche

. Typ. Typ. .
Architektur Auflésung Geschwindigkeit Typische Anwendung
Allgemeine
R-2R 8-16 Bit niedrig - moderat Signalerzeugung,
Steuerungstechnik

HF-Sendetechnik, Direct
Digital Synthesis

niedrig - moderat  Audio-DACs,
(Audio-Bandbreite) Prazisionssignalerzeugung

Current-Steering 8-16 Bit bis GHz-Bereich
Sigma-Delta 16-24 Bit

Wie bei ADCs bestimmt der Anwendungsfall die Architektur: Hohe
Geschwindigkeit bei moderater Auflosung spricht fur Current-Steering, hohe
Auflosung bei moderater Bandbreite fur Sigma-Delta. R-2R-DACs finden sich
heute vor allem dort, wo einfache, robuste Signalerzeugung ohne
Hochgeschwindigkeitsanforderungen gentugt.

Bandgap-Referenzen

Warum eine temperaturstabile Referenzspannung?

Viele analoge und digitale Schaltungen benotigen eine Referenzspannung, die
unabhangig von Versorgungsspannung, Temperatur und Fertigungsstreuung
moglichst konstant bleibt - etwa als Vergleichsspannung fur ADCs und DACs,
als Grundlage fur Spannungsregler oder zur Erzeugung von Referenzstromen.
Eine einzelne Diodenspannung oder eine Zener-Diode ware dafur ungeeignet, da
die Durchlassspannung einer Diode mit steigender Temperatur um etwa
-2 mV/K abnimmt; uber einen typischen Industrietemperaturbereich von -40 bis
125 °C ergabe sich daraus unkompensiert eine Drift von mehr als 300 mV - fur
prazise Anwendungen viel zu grols.

Die Bandgap-Referenz lost dieses Problem, indem sie zwei Spannungen mit
entgegengesetztem Temperaturverhalten so gewichtet addiert, dass sich ihre
Temperaturabhangigkeiten in erster Naherung gegenseitig aufheben. Die
resultierende Ausgangsspannung liegt bei etwa 1,2 V, was der auf den absoluten
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Nullpunkt extrapolierten Bandlucke von Silicium entspricht - daher der Name.
Gute integrierte Bandgap-Referenzen erreichen dabei Temperaturkoeffizienten
von nur noch 10 bis 50 ppm/K, also mehr als zwei GrofSenordnungen weniger
Drift als eine unkompensierte Diode.

PTAT- und CTAT-Spannungen

Die Basis-Emitter-Spannung eines Bipolartransistors nimmt mit steigender
Temperatur ab und wird deshalb als CTAT-GrofSe bezeichnet (Complementary
To Absolute Temperature). Betreibt man dagegen zwei Bipolartransistoren mit
unterschiedlicher Emitterflache oder unterschiedlicher Stromdichte, so wachst
die Differenz ihrer Basis-Emitter-Spannungen AV, proportional zur absoluten
Temperatur (PTAT, Proportional To Absolute Temperature): AVg: = (KT/q) - In(n),
wobei n das Verhaltnis der Stromdichten oder Emitterflachen ist.

PTAT- und CTAT-Spannung ergeben die Bandgap-Referenz
Gegenlaufige Temperaturkoeffizienten heben sich in der Summe auf

2
=
N
<

Curvature (Restfehler)

T
VBEe (CTAT)

—40°C 0°C 125°C

mee CTAT (fallt mit T) PTAT (steigt mit T) Summe (Bandgap-Ausgang)

Verstarkt man die PTAT-Spannung AV;; mit einem geeigneten Faktor und
addiert sie zu einer CTAT-Basis-Emitter-Spannung, heben sich die linearen
Temperaturkoeffizienten beider Anteile in erster Ordnung auf, und die Summe
bleibt uber einen weiten Temperaturbereich nahezu konstant bei der
extrapolierten Silicium-Bandlicke von etwa 1,2 V.

Praktische Schaltungen und Restfehler

Eine verbreitete Umsetzung ist die Brokaw-Bandgap-Zelle, bei der ein
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Operationsverstarker zwei Bipolartransistoren unterschiedlicher Stromdichte
auf gleiches Kollektorpotential regelt und die PTAT-Spannung uber einen
Widerstand in einen PTAT-Strom umsetzt, der wiederum zur CTAT-Spannung
addiert wird. Die Wahl des Verstarkungsfaktors bestimmt dabei, wie genau sich
die linearen Temperaturanteile kompensieren; typische unkorrigierte Bandgap-
Zellen erreichen Temperaturkoeffizienten von etwa 20 bis 50 ppm/K.

Da die Basis-Emitter-Spannung neben dem linearen Term auch einen
schwacheren, nichtlinearen Temperaturanteil besitzt, verbleibt nach der
einfachen Kompensation eine leichte Krimmung der Ausgangsspannung iiber
der Temperatur (Curvature) von einigen Millivolt iber den gesamten
Temperaturbereich. Fortgeschrittene Schaltungen korrigieren diesen Restfehler
durch zusatzliche, gezielt nichtlineare Kompensationsstrome sowie durch Laser-
oder elektrisches Trimmen einzelner Widerstande und erreichen so
Temperaturkoeffizienten von nur noch 1 bis 5 ppm/K, wie sie etwa in Prazisions-
ADC-Referenzen benotigt werden.

Komparatoren

Grundfunktion und Abgrenzung zum Operationsverstarker

Ein Komparator vergleicht zwei Eingangsspannungen und liefert am Ausgang
einen von zwei moglichen Logikpegeln, je nachdem, welcher Eingang der
hohere ist. Anders als ein Operationsverstarker wird ein Komparator
grundsatzlich ohne Ruckkopplung betrieben und daher bewusst nicht auf
Stabilitat in einem linearen Arbeitspunkt ausgelegt; seine Verstarkung darf
beliebig hoch sein - typische Open-Loop-Verstarkungen liegen bei 60 bis 100 dB
-, ohne dass eine Frequenzkompensation notig ware, da der Ausgang stets in die
Sattigung eines der beiden Logikpegel getrieben werden soll.

Wichtige KenngrofSen eines Komparators sind die Ansprechzeit (Propagation
Delay), die je nach Schaltungsklasse von einigen Nanosekunden bei einfachen
Komparatoren bis zu wenigen zehn Pikosekunden bei regenerativen
Hochgeschwindigkeits-Latches reicht, sowie die Auflosung, mit der noch
zuverlassig zwischen zwei nahe beieinanderliegenden Spannungen
unterschieden werden kann und die bei prazisen Komparatoren im Bereich
weniger Millivolt bis unter 1 mV liegt.

Regenerative Komparatoren (Latch-Komparatoren)

Fur hohe Geschwindigkeit bei geringem Stromverbrauch werden in modernen
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ADCs uberwiegend regenerative Komparatoren eingesetzt, deren bekanntester
Vertreter der StrongARM-Latch ist. Er nutzt zwei kreuzgekoppelte Inverter, die
sich nach dem Anlegen des Takts gegenseitig positiv ruckkoppeln und eine
anfangs winzige Eingangsspannungsdifferenz im Bereich weniger Millivolt
exponentiell schnell - typischerweise innerhalb weniger hundert Pikosekunden -
zu einem vollen Logikpegel verstarken.

StrongARM-Latch (regenerativer Komparator)
Kreuzgekoppeltes Inverterpaar verstarkt die Eingangsdifferenz

VDD

ol .
| |

Krquzgekoppeltes Inverterpaar (Regeneratipn)

w — v

GND

Taktsteuerung - Reset (CLK=0) ladt vor, Evaluate (CLK=1) startet die Regeneration

Da der StrongARM-Latch nur wahrend der aktiven Taktflanke Strom aufnimmt
und im Ruhezustand stromlos ist, eignet er sich besonders fur getaktete
Systeme wie SAR-ADCs, die mit Taktraten von mehreren hundert Megahertz bis
in den Gigahertz-Bereich arbeiten und bei denen der Komparator viele Male pro
Wandlung ausgewertet werden muss, ohne dass dabei ein nennenswerter
statischer Verlustleistungsanteil entsteht; der Energieverbrauch pro
Vergleichsvorgang liegt bei modernen Implementierungen oft im Bereich
weniger Femtojoule.

Offset, Hysterese und Kickback

Fertigungsbedingte Mismatch-Effekte zwischen den nominell identischen
Transistorpaaren eines Komparators fihren zu einer Offsetspannung von
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typischerweise wenigen Millivolt bis einigen zehn Millivolt bei unkalibrierten
Schaltungen, um die sich die tatsachliche Schaltschwelle gegenuber dem
idealen Nulldurchgang verschiebt; sie begrenzt letztlich die erreichbare
Auflosung des Komparators, sofern sie nicht durch Kalibrierungsverfahren wie
Offset-Trimmen auf unter 1 mV reduziert wird. Liegt das Eingangssignal in der
Nahe der Schaltschwelle und ist zusatzlich verrauscht, kann der Ausgang
wiederholt zwischen den beiden Pegeln hin- und herspringen.

Ein Schmitt-Trigger begegnet diesem Problem durch eine gezielt eingebaute
Hysterese von oft einigen zehn bis wenigen hundert Millivolt, bei der die
Schaltschwelle fur steigende und fallende Signale unterschiedlich hoch liegt, so
dass ein einmal erfolgter Ubergang erst nach einer groReren Signaldnderung
wieder ruckgangig gemacht wird. Bei regenerativen Latch-Komparatoren tritt
zudem der sogenannte Kickback-Effekt auf: Die schnelle Umladung der internen
Knoten wahrend der Regeneration koppelt kurzzeitig auf die Eingange zuruck
und kann vorgeschaltete, hochohmige Signalquellen um einige Millivolt storen.

PLL - Phase-Locked Loop

Grundprinzip des Regelkreises

Eine Phasenregelschleife (Phase-Locked Loop, PLL) ist ein
Ruckkopplungssystem, das die Phase und Frequenz eines internen Oszillators an
ein Referenzsignal anpasst. Die drei Kernblocke sind ein Phasendetektor, der
die Phasendifferenz zwischen Referenz- und Rickkopplungssignal misst, ein
Schleifenfilter, das dieses Fehlersignal glattet, und ein spannungsgesteuerter
Oszillator (Voltage-Controlled Oscillator, VCO), dessen Ausgangsfrequenz
proportional zur angelegten Steuerspannung ist und der typischerweise uber
einen Abstimmbereich von 20 bis 50 % der Mittenfrequenz verfiigt.
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Blockschaltbild einer Phasenregelschleife (PLL)
Rickkopplungsschleife von Phasendetektor bis Frequenzteiler

PFD Charge Pump Loop Filter

fref FE:(?S:E-Z- Ladungs- Schleifen- Vo .
i t
Detektor pumpe iz *

Rickkopplungspfad - die Schleife stellt sich so ein, dass der Phasenfehler minimal wird

fout = N+ fref

Im eingerasteten Zustand (Lock) folgt die Phase des VCO-Ausgangs der
Referenzphase mit einer konstanten, im Idealfall verschwindenden
Restabweichung. Verandert sich die Referenzfrequenz oder driftet der VCO,
sorgt die Ruckkopplungsschleife dafur, dass die Steuerspannung des VCO
nachgeregelt wird, bis der Phasenfehler wieder minimal ist; die dafur benotigte
Einrastzeit (Lock Time) liegt je nach Schleifenbandbreite typischerweise im
Bereich weniger Mikrosekunden bis einiger hundert Mikrosekunden.

Phasen-Frequenz-Detektor, Ladungspumpe und Frequenzteiler

In digitalen PLLs wird die Phasendifferenz meist mit einem Phasen-Frequenz-
Detektor (PFD) bestimmt, der zusatzlich zur reinen Phasenabweichung auch
erkennt, welches der beiden Signale vorlauft, und daruber eine Ladungspumpe
(Charge Pump) mit typischen Stromen im Bereich weniger zehn Mikroampere
bis einiger Milliampere ansteuert. Die Ladungspumpe ladt oder entladt einen
Kondensator im Schleifenfilter proportional zur erkannten Phasendifferenz und
erzeugt so die Steuerspannung fiir den VCO.

Wird zwischen VCO-Ausgang und Ruckkopplungseingang ein programmierbarer
Frequenzteiler mit Teilerverhaltnis N eingefugt, rastet die Schleife auf eine
Ausgangsfrequenz f,,, = N - f.; ein. Ein typisches Beispiel aus der
Mobilfunktechnik ist die Erzeugung einer Tragerfrequenz von etwa 2,4 GHz aus
einem stabilen 26 MHz-Quarzoszillator mit einem Teilerverhaltnis N von rund
92 - dieses Prinzip der Frequenzsynthese erlaubt es, aus einer einzigen,
hochstabilen Referenzfrequenz eine Vielzahl unterschiedlicher, aber ebenso
stabiler Ausgangsfrequenzen zu erzeugen.
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Schleifenbandbreite, Jitter und Anwendungen

Die Bandbreite des Schleifenfilters bestimmt einen wichtigen Kompromiss: Eine
breite Schleifenbandbreite unterdriuckt das Phasenrauschen des VCO wirksam,
lasst aber das Rauschen der Referenz und des Phasendetektors nahezu
ungefiltert durch; eine schmale Bandbreite filtert umgekehrt das
Referenzrauschen heraus, kann aber das intrinsische VCO-Phasenrauschen bei
hoheren Frequenzabstanden vom Trager nicht mehr unterdricken. In der Praxis
wird die Schleifenbandbreite haufig auf etwa ein Zehntel bis ein Zwanzigstel der
Referenzfrequenz eingestellt, um beide Rauschbeitrage ausgewogen zu
berucksichtigen; typische integrierte PLLs fur Taktanwendungen erreichen
dabei einen Gesamt-Jitter (RMS) im Bereich weniger Pikosekunden bis einiger
zehn Pikosekunden.

PLLs werden unter anderem zur Taktgenerierung und Taktvervielfachung in
digitalen Schaltungen, zur Frequenzsynthese in Funksendern und -empfangern
sowie zur Taktrickgewinnung (Clock and Data Recovery) aus seriellen
Datenstromen mit Datenraten von mehreren Gigabit pro Sekunde eingesetzt, bei
der die PLL den eingebetteten Takt eines empfangenen Signals ohne separate
Taktleitung rekonstruiert.

Spannungsregler: LDO und Schaltregler

Der Low-Dropout-Regler (LDO)

Ein Low-Dropout-Regler (LDO) ist ein linearer Spannungsregler, der die
Ausgangsspannung uber einen Serien-Pass-Transistor regelt, dessen
Steuerspannung ein Fehlerverstarker aus dem Vergleich zwischen einer
Referenzspannung und einem uber einen Widerstandsteiler heruntergeteilten
Anteil der Ausgangsspannung bildet. Die Bezeichnung Low-Dropout bezieht sich
auf die minimal notige Spannungsdifferenz zwischen Eingang und Ausgang, bei
der der Pass-Transistor gerade noch nicht in die Sattigung gerat und die
Regelung zusammenbricht; moderne LDOs erreichen Dropout-Spannungen von
nur noch 100 bis 300 mV bei Laststromen im Bereich einiger hundert
Milliampere.

Da der Pass-Transistor als steuerbarer Widerstand arbeitet, entspricht die im
Regler abfallende Verlustleistung stets dem Produkt aus Spannungsdifferenz
und Laststrom, unabhangig vom Verhaltnis von Ein- zu Ausgangsspannung. Der
Wirkungsgrad eines LDO entspricht damit naherungsweise dem Verhaltnis
V,/Vi, - bei einer Wandlung von 3,3 V auf 1,8 V ergibt sich so ein theoretischer
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Wirkungsgrad von nur rund 55 %. Dieser rein lineare Betrieb macht LDOs
besonders rauscharm und schnell in der Regelung, jedoch bei grofSeren
Spannungsdifferenzen ineffizient.

Schaltregler am Beispiel des Abwartswandlers

Ein Schaltregler erzeugt die Ausgangsspannung dagegen nicht durch
kontinuierliches Verlustbehaften eines Serientransistors, sondern durch
periodisches Ein- und Ausschalten eines Leistungsschalters mit
Schaltfrequenzen von typischerweise 300 kHz bis mehreren Megahertz, dessen
Tastverhaltnis (Duty Cycle) uber eine Ruckkopplungsschleife geregelt wird.
Beim haufig eingesetzten Abwartswandler (Buck-Konverter) ladt der Schalter
wahrend der Einschaltzeit eine Speicherdrossel aus der Eingangsspannung auf;
wahrend der Ausschaltzeit ubernimmt eine Freilaufdiode oder ein
Synchrongleichrichter den Stromfluss durch die Drossel weiter, so dass am
Ausgangskondensator im zeitlichen Mittel eine geglattete, gegenuber der
Eingangsspannung reduzierte Ausgangsspannung entsteht.

Schaltbild eines Abwartswandlers (Buck-Konverter)
Schaltregler-Grundtopologie mit Schalter, Speicherdrossel und Diode

GND

Vout = D - Vin (D = Tastverhaltnis, 0<D<1)

PWM-Ansteuerung des Schalters - steuert das Tastverhaltnis D

Da der Schalttransistor idealerweise nur zwei Zustande - vollstandig leitend
oder vollstandig sperrend - durchlauft, tritt kaum Verlustleistung am
Schaltelement selbst auf, wodurch Schaltregler Wirkungsgrade von 85 bis uber
95 % erreichen, deutlich mehr als lineare Regler, besonders bei grofSen
Spannungsdifferenzen zwischen Ein- und Ausgang.
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Vergleich und typische Kombination beider Prinzipien

Der hohe Wirkungsgrad von Schaltreglern erkauft sich mit einem periodischen
Schaltrauschen (Ripple) an der Ausgangsspannung von typischerweise einigen
zehn Millivolt sowie mit elektromagnetischer Abstrahlung durch die schnellen
Schaltflanken, wahrend LDOs eine sehr saubere, nahezu rauschfreie
Ausgangsspannung mit Restwelligkeiten im Mikrovolt- bis niedrigen
Millivoltbereich liefern, aber die Verlustleistung linear mit der
Spannungsdifferenz wachst. Schaltregler benotigen zudem externe
Bauelemente wie Speicherdrossel und Ausgangskondensator, wahrend ein LDO
oft vollstandig auf dem Chip integriert werden kann.

In der Praxis werden beide Prinzipien haufig kombiniert: Ein Schaltregler
wandelt die Eingangsspannung effizient auf eine Zwischenspannung nur wenig,
oft nur 200 bis 500 mV, uber der benotigten Ausgangsspannung herunter, ein
nachgeschalteter LDO glattet anschlieSend das verbleibende Schaltrauschen
heraus und liefert die rauscharme Versorgung fir empfindliche analoge
Schaltungsteile wie PLLs oder Datenwandler.

Rauschen in Halbleiterbauelementen

Thermisches Rauschen

Thermisches Rauschen, auch Johnson-Nyquist-Rauschen genannt, entsteht
durch die zufallige thermische Bewegung der Ladungstrager in jedem
Widerstand und ist unabhangig vom flieBenden Strom bereits im thermischen
Gleichgewicht vorhanden. Die spektrale Rauschspannungsdichte eines
Widerstands R bei der absoluten Temperatur T betragt v,’/Af = 4kTR, wobei k
die Boltzmann-Konstante ist; fur einen 1 kQ-Widerstand bei Raumtemperatur
(300 K) ergibt sich daraus eine Rauschspannungsdichte von etwa 4 nV/VHz. Das
Rauschen ist uber einen weiten Frequenzbereich konstant (weilses Rauschen)
und lasst sich nur durch eine niedrigere Temperatur oder einen kleineren
Widerstandswert verringern.

In MOS-Transistoren tritt thermisches Rauschen vor allem im leitenden Kanal
auf und wird haufig durch einen aquivalenten Rauschstrom am Drain-Anschluss
modelliert, dessen GrofSe von der Transkonduktanz des Transistors abhangt und
bei typischen analogen Verstarkerstufen einen wesentlichen Anteil der
Eingangsrauschspannung eines Operationsverstarkers von einigen nV/vVHz
bestimmt.
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Schrotrauschen (Shot Noise)

Schrotrauschen entsteht, weil ein elektrischer Strom nicht kontinuierlich,
sondern als Folge diskreter, statistisch unabhangig ankommender
Ladungstrager flieRt, etwa beim Uberqueren einer Potentialbarriere wie dem
pn-Ubergang einer Diode. Die spektrale Rauschstromdichte ist ebenfalls
frequenzunabhangig (weil) und betragt i,’/Af = 2ql, wobei q die
Elementarladung und I der mittlere Gleichstrom durch die Barriere ist; fur einen
Diodenstrom von 1 mA ergibt sich daraus eine Rauschstromdichte von rund
18 pA/VHz.

Anders als thermisches Rauschen, das auch ohne flielSenden Strom existiert,
tritt Schrotrauschen nur bei tatsachlichem Stromfluss uber eine
Potentialbarriere auf und ist deshalb in Bipolartransistoren und Dioden von
besonderer Bedeutung, wahrend es im Kanal eines MOSFET ohne echte
Potentialbarriere eine untergeordnete Rolle spielt.

1/f-Rauschen (Funkelrauschen)

1/f-Rauschen, auch Funkelrauschen oder Flicker-Rauschen genannt, hat eine
spektrale Leistungsdichte, die umgekehrt proportional zur Frequenz ansteigt
und daher bei niedrigen Frequenzen dominiert. In MOS-Transistoren gilt es als
Folge von Ladungstragern, die zeitweise in Traps an der Grenzflache zwischen
Silicium und Gate-Oxid eingefangen und wieder freigesetzt werden und dadurch
die Kanalladung und damit den Drainstrom fluktuieren lassen; PMOS-
Transistoren zeigen dabei aufgrund der weiter vom Gate-Oxid entfernten
Locherleitung im vergrabenen Kanal oft ein deutlich, teils um eine
Grollenordnung, geringeres 1/f-Rauschen als vergleichbare NMOS-Transistoren.
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Rauschspektrum: 1/f- und weiBes Rauschen
Doppelt-logarithmische Darstellung mit Eckfrequenz

S (log)

T T T T T 1 f (log)
1 10 100 1k 10k 100k M

Frequenz in Hz

1/f-Rauschen - Steigung -1 im log-log-Diagramm

WeiBes Rauschen - frequenzunabhéngig, ab der Eckfrequenz f_c dominant

Die Frequenz, bei der die spektrale Leistungsdichte des 1/f-Rauschens gleich
der des weilsen thermischen Rauschens ist, wird als Eckfrequenz bezeichnet und
liegt bei typischen CMOS-Prozessen im Bereich einiger Kilohertz bis weniger
Megahertz. Da 1/f-Rauschen besonders die Prazision niederfrequenter und
Gleichspannungs-naher Messungen begrenzt, setzen rauscharme Verstarker
Techniken wie Chopper-Stabilisierung ein, bei der das Nutzsignal vor der
Verstarkung typischerweise in den Bereich einiger zehn Kilohertz bis wenige
Megahertz moduliert und erst danach wieder zuruckgemischt wird, um es
aullerhalb des dominanten 1/f-Rauschbereichs zu verarbeiten.
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