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1. Einleitung

Nukleare Experimente benutzen Strahlungsmeßverfahren, um die
auftretenden Elementarteilchen und Quanten zu detektieren
und ihre-Eigenschaften zu messen. Die meisten Detektoren
wandeln d'ie beim Durchgang der Teilc-hen und Quanten ent-'
stehende Information in elektrische Signale um, die, entspre-
chend behandelt, in Datenverarbeitungsanlagen registriert
und auf ihren Inhalt untersucht werden.

Die nukleare Elektronik bildet daher einen großen Teil der
Instrumentierung von Strahlungsmeß-Experimenten. Die Experi-
mentatoren sollten Über ihren Aufbau und ihre Wirkungsweise
informiert sein, um die Experimente logisch sinnvoll zu kon-
zipieren und durchzuführen.

Nach einer Besprechung der vorv;iegend auftretenden aktiven
Bauelemente sowie ihrer Grundschaltungen und logischen Ver-
knüpfungen werden die Strahlungsdetektoren und die sich daran
anschließenden digitalen und analogen Schaltungen zur Messung
der Zeit- und Energiebeziehungen der Strahlung ausführlich
besprochen. • B
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2. Halbleiter in der nuklearen Elektronik

2.1 Halbleitende Verbindungen

Halbleiter sind aktive Bauelemente, die eine Vielzahl von
elektronischen Kontrollen ausüben können. Sie beeinflussen
ähnlich wie die Röhren die Bewegung der elektrischen Ladun-
gen und arbeiten als Gleichrichter, Verstärker, Oszillatoren
oder elektronische Schalter. - •

Halbleiter-Bauelemente haben gegenüber den Röhren viele Vor-
teile. Sie sind klein, leicht, mechanisch stabil gebaut; sie
haben keine Heiafäden, benötigen daher keine Heizleistung
und Aufwärmzeit und verbrauchen selbst nur wenig Leistung.

Halbleiter-Bauelemente arbeiten mit dem Stromfluß in Fest-
körpern. Allgemein kann man alle Materialien in drei Katego-
rien einteilen, in Leiter, Halbleiter und.Isolatoren.
Diese Klassen unterscheiden sich durch ihre Fähigkeit, elek-
trischen Strom fließen zu lassen.

Die meist benutzten Materialien für halbleitende. Verbindun-
. gen sind Germanium (Ge) und Silizium (Si). Von beiden hat

Ge geringeren spezifischen Widerstand als'Si, d.h. eine
höhere Leitfähigkeit.

Die Struktur von reinen Ge- oder Si-Kristallen ist sehr
regelmäßig. In ihrer Anordnung entsprechen sie dem Diamant- '
gitter, diese Einkristall-Struktur ist ein'perfekter Isola-•

. tor. Wenn alle Valenzen abgesättigt sind, gibt es keine Elek-
tronen oder Löcher als frei bewegliche Ladungsträger.

\n einem Isolator ist das höchste Energieband, das .Elektro-

nen enthält, gefüllt (Valenzband)a es ist von dem leeren
Leitfähigkeitsband durch einen verbotenen Bereich von -eini-
gen Elektronenvolt getrennt. Es wird also eine -beträchtliche
Energie benötigt, um ein .Elektron aus dem Valenzband in.das

. Leitfähigkeitsband zu bringen. Ist'das Elektron dort- ange- •*



langt, so ist es frei bei seiner Bewegung durch das Kri-
stallgitter. Definieren wir, wie üblich, als Fermigrenze
diejenige Energie, bei der die V/ahrscheinlichkeit, daß ein
verfügbarer Platz von einem Elektron besetzt ist, gerade
50 % beträgt, so ist, da im Isolator die Wahrscheinlichkeit
für ein Elektron im Leitfühigkeitsband Mull ist und.die im
Valenzband 100 %9 die Fermigrenze in der Mitte des verbote-
nen Bereiches. Dies ist im Dild 2.1 dargestellt.

Leitfähigkeitsband

einige eV " Fermigrenze

Valenzband

Bitd 2.1
Energiebänder in Isolatoren

In einem reinen Halbleiter sind die Verhältnisse sehr ähn-
lich. Der bedeutsamste Unterschied ist Jedoch die Breite
des verbotenen Bereiches, sie ist wesentlich geringer, etwa
ein Elektronenvolt (vgl. Bild 2.2). Schon bei Raumtemperatur

7

\V

i .

Leitfähigkeitsbdnd

- Fermigrenze

Valenzband

Bild 2.2
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gelingt es daher einzelnen Elektronen, den verbotenen Be-
reich zu überspringen und einen Platz im Leitfähigkeitsband
zu besetzen. Es entsteht dabei ein Elektron-Lochpaar, beide
Teile können einen Trägerstrom darstellen.

Solche reinen Kristalle sind aber praktisch nicht vorhanden,
es sind immer gewisse Verunreinigungen in den Materialien .
enthalten. Pur Transistoren und Dioden benötigt man halblei-
tende Substanzen, die Leitfähigkeit kann durch W£rme, Strah-
lung oder Hinzufügen von Verunreinigungen erzeugt werden.
Der letztgenannte Prozeß wird Industriell angev/andt. Die Ver-
unreinigungen, auch Dotierung genannt, bestehen aus bestimm-
ten Atomen, die einige Ge- oder Si-Atome ersetzen. Dabei
können zwei verschiedene Materialien zur Dotierung verwendet
werden,- n-Typ-Material mit negativem-Elektronen-Überschuß
und p-Typ-Haterial mit positivem Löcherüberschuß. Da Ce und
Si vierwertig sind, kommen als n-Typ fünfwert ige Stoffe, wie
Phosphor (P), Arsen (As), Antimon (Sb), als p-Typ dreiwerti-
ge Materialien, wie Bor (B), Aluminium (AI), Gallium (Ga)
oder Indium (In) in Betracht.

Die Festkörperleitfähigkeit kommt durch'die Bewegung der
freien Elektronen oder Löcher im dotierten Ge oder Si zustan-
de. Während des Herstellungsprozesses wird die Leitfähigkeit
des Halbleiters durch die Menge des dotierten Stoffes kon-
trolliert. Die typische Dotierungsmenge beträgt etwa l Fremd-
atom auf 10 bis'10 Ge- oder Si-Atome.

Gute Leiter, wie Silber (Ag), Kupfer. (Cu) und Aluminium (AI),
haben eine große Zahl freier Elektronen. Ihr spezifischer
Widerstand liegt in der Größenordnung von einigen 10" n • cm.
Isolatoren, wie Glas, Gummi und Glimmer, die nur sehr wenige
locker gebundene Elektronen enthalten, haben spezifische
Widerstände von etlichen 10 fi • cm. Die halb leitenden Ma-
terialien liegen dazwischen, rein'es' Ge hat 60 n • cm, .reines
Si etwa 60.000 n • cm. Mit den üblicherweise benutzten Ver-
unreinigungen fallen diese V/er t e auf etwa 2 n • cm bei Räum-
temperatur. • '•'
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2.2 Dioden

Werden Ge- oder Si-Elnkristalle mit Je einer p- und n-Zone
zusammengebracht, entsteht eine Fl£chendiode. Da diese bei-
den Gebietein engem Kontakt sind, ergibt sich eine Diffusion
von Ladungsträgern mit der Tendenz, ihre Konzentration, die
im p- und n-Bereich zunächst verschieden ist, zu egalisieren

(Bild 2.3).

Pp
nn

/ ^praktischer
Übergang

v
Pn

p-Material t n-Material

Übergang
Bild 2.3
Ladungsträger-Konzentrationen im p-ünd n-Material

Es.wandern als Löcher von der p-Zone zur n-Zone, die Elek-
tronen in umgekehrter Richtung. Durch die Wanderung bleiben
Raumladungen zurück, es entsteht eine Raumladungszone mit
entsprechendem elektrischen Feld (Bild 2 ; * t ) . Die .Potential-

Löcher sind abge-
wandert . negative
Ionen bleiben zu-
rück

p-Materia l

Elektronen sind abge-
wandert »positive lonen
bleiben zurück

n-Material

BiUJ 2.4

Aufbau des Raumladungsfeldes am pn-Übergang
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änderung geschieht in einer schmalen Doppelschicht, der
Sperrschicht. In dieser Schicht liegt die Potentialschwelle
Ut, die in Oe % 0,35 V, im Si £ 0,7 V bei Zimmertemperatur
betrögt. Diese Schwelle muP- abgebaut werden, damit weiterer

Strom fließen kann.

Der Potential-Gradient, der durch die Diffusion in der Raum-
ladunpszone entsteht, ist in Bild 2.5 als imaginäre Batterie

pn~ Übergang

i
P

!

N

imaginäre Batterie

Bild 25

Potential - Gradient als imaginäre Batterie

einrezeichneti.VM.rd eine externe Batterie an die pn-rZone an-
geschlossen, bestimmt die Polarität der andienten Spannung
und ihr Einfluß auf die Raumladunprszone den Stromfluß. In
Bild 2.6 ist die positive Klemme der externen Batterie an das

*• Sperrstrom
pn-Übergang

P N

imaginäre
""?*; Batterie

_ , • ilihL „ . _

externe Batterie

Bild 2.6
Externe Batterie in Sperrichtung am pn-Übergang
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n-Material, die negative Klemme an das p-Material gelegt.

Die freien n-Elektronen werden zum positiven Pol der ex-

ternen Batterie gezogen, die p-Löcher zum negativen Pol,

beide also weg von Sperrschicht, Die Raumladungszone wird

breiter, der Potential-Gradient steigt, bis er das Potential

der externen Batterie erreicht. Damit endet praktisch der

Stromfluß, da keine Potential-Differenz mehr vorhanden ist;

die pn-Schicht ist gesperrt.

In Bild 2.7 ist die positive Klemme der externen Batterie
Leitstrorn *-

pn-Übergang

P

•i

N

imaginäre
1% Batterie

nlilili

externe Batterie

Bild Z7
Externe Batterie in Leitrichtung am pn-Übergang

an das p-Material, die negative an das n-!laterlal geschlossen

Jetzt wandern die p-Elektronen zur Batterie, dabei hinter-

lassen sie neue Lücher. Gleichzeitig kommen Elektronen aus

der Batterie in das n-Material und diffundieren zur Sperr-

schicht. Dadurch wird die Raumladungszone schmaler und die

Energieschwelle nimmt ab. Elektronen aus dem.n-Haterial kön-

nen dann durch die Sperrschicht hindurch zum p-Haterial wan-

dern. Dieser Stronfluß bleibt solange erhalten, wie die

äußere Spannung anliegt, die pn-Schicht ist in Leitrichtung

vorgespannt.
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Für die Ströme durch einen pn-Übergang gelten daher folgende
Bedingungen:

1. die Anode ist immer aus p-Material
2. die Katode ist immer aus n-Material
3. Leitungsstrom fließt mit positiver Spannung

an der Anode und negativer an der Katode
(Vorwärtsstrom) . .

4. Sperrzustand herrscht mit negativer Spannung
an der Anode und positiver an der Katode
(Sperrström)

In Bild 2.8 ist die Kennlinie eines pn-übergangs gezeigt:

Bild 2.8
Kennlinienfeld von Ge-und Si-Dioden inLeit-und Sperrichtung

Diese Kurve kann durch die Formel

' eK/KT
J » Js ' e -l
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beschrieben werden. Hierin ist

J

J,

e
U

T
v

Strom durch die Diode (Ampere)

Sllttigungsstrom in Sperrichtung (Ampere)

Elenentarladung (Coulomb)

Totentialdifferenz (Volt)

absolute Temperatur (° Kelvin)

Bolzmann-Konstante

Diese Gleichung gilt für beide Polaritäten der Spannung.

Für negative Spannung nr.hert sich die Kennlinie asymptotisch

dem Strom - J . Hit zunehmender Spannung erfolgt dann ders
Durchbruch, d.h. der Strom steigt plötzlich stark an.

Für positive Spannung steigt der Diffusionsstrom oberhalb

der erwähnten Potentialschwellen U, = 0,35 V (Ce) bzw.

0,7 V (Si) in Durchlaufrichtung schnell an.

VJird an einen mit einer Gleichspannung polarisierten pn-
übcrgang eine Wechselspannur.g gelebt, ist der Leitwert in
Durchlaßrichtung proportional zum. Durchlaßstrom und unab-
hängig von der Art des Halbleiters. Die -Sperrschicht bedingt
auch eine Diffusionskapazit^t, die ebenfalls proportional
zum DurchlaPstrom ist und das Frequenzverhalten der Diode
entscheidend beeinflußt. Das Ersatzschaltbild der Diode ist
also Bild 2.9. Bei hohen Frecuenzen sind Widerstand und

Bild 2.9
Ersatzschaltbild einer Diode

Kapazität abhängig von der Frequenz.'
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2.3 Zenerdioden

Der Sperrstrom von pn-übergSngen bleibt für alle Sperr-
spannungen praktisch konstant (besonders in Si) bis zu
einem Wert, den man die Durchbruchspannung nennt. In
diesem Spannungsbereich vergrößert sich der Strom sehr
schnell, die Diode wird oft durch zu starke Erwärmung
zerstört. Es gibt zwei Gründe für den Spannungsdurchbruch
in Halbleiter-Dioden, der eine ist der Lawinendurchbruch,
der zweite der Zenerdurchbruch.

Der Lawinendurchbruch ist ein elektrischer VervlelfachungS'
prozeß, wie er schematisch in Eild 2.10 gezeigt ist.

N

großer
Lawinenstrom

* *+
4- +

R<

Bild 2.10

Lawinendurchbruch in pn-Schichten

Im Lawinenprozeß nimmt ein freies Elektron soviel Energie
aus dem Feld an, daß es selbst stoßionisieren kann. Die
dabei entstehenden neuen Elektronen machen ebenfalls Stoß-
prozesse, so daß sich eine ganze Lawine.aufbauen kann.
Der Prozeß beginnt bei Feldstärken von etwa 10̂  bis 106 V/cm

Beim Zenerdurchbruch werden durch ein sehr starkes Feld in
der Sperrschicht direkt Ladungsträger aus den Valenzbändern
herausgerissen und in die Leitungsbänder transportiert.
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Zenerdurchbruch findet meist bei sehr schmalen Sperrschichten
statt, Lawinendurchbruch bei breiteren Übergängen. Der Zener-
durchbruch ist reversibel, er kann auch bei kleineren Span-
nungen (einige Volt) stattfinden. Dieser Effekt wird zur
Konstruktion von Zenerdioden ausgenutzt, das sind Dioden,
die eine konstante Spannungskennlinie haben (vgl. Bild 2.11)>

D

Durchlaß bereich

Zenerdurchbruch

Sperrbereich

•+UD

Bild 2.11

! Kennlinie einer Si-Z.enerdiode
Der Zenerknick ist besonders bei Si sehr 'scharf, daher wird
er dort praktisch benutzt. Die Zenerdiode wird zur Spannungs-
stabilisierung eingesetzt. Hierzu muß sie eine gut definierte
Zenerspannung besitzen, einen möglichst geringen dynamischen
Zenerwiderstand und eine geringe Spannungs£nderung mit der
Temperatur. Für eine Zenerspannung von 5 V erreicht nan z.B.
einen dynamischen Zenerdiodenwiderstand von l -. 2 ß und einen

_li o
Temperatur-Koeffizient von etwa 10 / C. Diesen geringen Tem-
peraturgang kann man kompensieren, indem man der Zenerdiode
in Reihe eine Flfichendiode zuschaltet,' die den gleichen, je-
doch negativen Temperatur-Koeffizienten hat.

Schaltzoiten von Signal-Dioden

Wird eine normale Signal-Diode, die von einer Stromquelle
gespeist wird, vom Leiten zum Sperren geschaltet, kann man
diesen Übergang in zwei Phasen trennen, die konstante Strom-
phase und die Erholungsphase.
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Unmittelbar nach Beendigung des Eingangssignals bietet
die Diode noch eine niedrige Impedanz, etwa gleich der,
die sie Im Leiten hatte. Während dieser Zeit ist der
Strom durch die äußeren Schaltmittel bestimmt. Die Periode
ist meist so kurz, daß sie nicht meßbar ist. Die konstante
Stromphase dauert an, bis alle Ladungsträger aus dem un-
mittelbaren Bereich der Sperrschicht beseitigt sind, dann
steigt die Impedanz exponentiell auf einen hohen Wert, die
Erholungsphase beginnt. Während der Strom abnimmt, steigt
die Spannung etwa bis zur Sperrspannung UR. Die Kurven für
Strom und Spannung sind in Bild 2.12 dargestellt.

«F

0

•t-
l

[Strom-l Erholungs-
konst, | phase
(Phase |

U

Bild 2.12
Dioden-Ausschaltcharakteristik

Bei sehr schnellen Schaltdioden, z.B. einer Oe-Type JD 3-050 T
von der International Diode Corporation.ist die Summe von
t j + t« % 0,1 nsec bei einer Sperrspannung UR = 3 V, für
eine gute Si-Diode, wie z.B. die HD 5001 von Hughes, betragt



die Gesamtschaltzeit 0,5 nsec bei einer Sperrspannung von
10 V.

Die Ladungsverteilung der Träger in der Nahe der Sperrschicht
ist Im"nächsten Bild 2.13 gezeigt. Nach dem Abschalten wird .

X= Entfernung von der
Diode eingeschaltet Sperrschicht

' L= mittlere freie Weglänge
für Recombination

Diode während
des Ausschal =
tens

Bild 2.13

Ladungsträger in der pn-Schicht nach dem Ausschalten

die Zahl der Ladungsträger abgebaut, die in der Sperrschicht
n£he sich befinden.

2.5 Snap-off Dioden

Die Erholungszeit einer normalen Schaltdiode ist relativ
lang durch den exponentiellen Abfall des Stromes. Dieser
rührt, wie in Abschnitt 2.4 besprochen, von der ausgebreite-
ten LadungstrÖgerkonzentration in der Umgebung der Sperr-
schicht her. Die von der Diode während des Leitens gespei-
cherte Ladung, die von der Lebensdauer der Trfiger- und von
der Größe des Vorwörtsstromes abhängig ist, muß nach dem
plötzlichen Sperren der Diode abgebaut werden, ehe der •
dann fließende konstante Sperrstrom während der folgenden
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Erholungsphase auf Null zurückgeht. Bei der Snap-off Diode
ist die Ladungsträgerkonzentration nur in unmittelbarer
Nachbarschaft der Sperrschicht sehr hoch, dann ftfllt sie
steil ab (Bild 2.1*Q. Somit geschielt auch der Abbau der

normale Diode(eingeschaltet

Snap-off-Diode, eingeschaltet

(vgl.Bild2.13)

Bild 2.14

Ladungsverteilung an der pn-Schicht bei normalen
und Snap-off-Dioden

gespeicherten Ladung viel schneller als bei der gewöhnlichen
Diode, v/o die Ladungsträgerkonzentration nlt zunehmendem
Abstand von der Sperrschicht relativ langsam abnimr.t.

Die Snap-off-time, d.h. die beschriebene kurze Erholungszeit
liegt bei 100 psec und weniger (Eild £..15) • Im folgenden
Bild 2.16 (beide folgende Seiten) v/erden die prinzipiellen
Schaltungsarten beschrieben. Liegt die Snap-off Diode par^-
allel zur Last, so verbleibt über dieser nur die geringe
VorwortsSpannung der Diode. Nach dem Sperren Ändert sich. \d der Speicherzeit (Abwandern der Ladungsträger)

-11nichts. Anschließend wird innerhalb von 10 sec die

Elgnalsperrspannung an die Last geschaltet.
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Ur.O

Snap-Diode

normale Diode

Bild 2.15
Erholzeit von Dioden in Sperrichtung
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Snap
Diode

RL+Re

UF

UGO-

UR

— t

Parallel

Bild 2.16

t o-v
u o.

Serie

Serien- und Parallelschaltung von Snap-off Dioden
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Liegt die Snap-off Diode in Serie mit der Last, so bleibt

an dieser während des Leitens der Diode die durch die

Widerstände geteilte Spannung. Bein Sperren liegt während

der Speicherzeit die Sperrspannung an der Last, nach Ab-

lauf der Zeit T jedoch keine Spannung,s . . .

Die Snap-off Diode kann durch die Erzeugung sehr scharfer
Pulsflanken ausgezeichnet für Puls- und Zeitmarkengenera-
toren für Koinzidenz-Zwecke eingesetzt werden.

2.6 Tunneldioden und Backwarddioden

Die Tunneldiode ist ein spannungsgesteuerter negativer

Widerstand, der geeignet ist, bei sehr hohen Frequenzen

zu oszillieren oder bei Schaltvorgängen sehr kurze Schalt-

zeiten zu erreichen.

Die Wirkungsweise der Diode beruht auf dem im folgenden

beschriebenen Tunneleffekt in Halbleitern.

Dotiertes Halbleitermaterlal ist, wie früher schon berich-

tet, entweder vom n-Typ oder vom p-Typ. Bringt man diese

Materialien zusammen, entsteht an der-Verbindungsfläche

eine normale Diode. Wird diese Diode in Sperrichtung1 vorge-

spannt, fließt nur ein sehr geringer Sperrstrom, der sich

Jedoch bei Erreichen einer Durchbruchspannung lawinenartig

vervielfältigt. Diese Durchbruchspannung wird mit steigender

Fremdatomkonzentration geringer, sie liegt bei Silizium und
, 1 0 •

etwa C x 10 J Fremdatomen pro Kubikzentimeter bei etwa Mull

Volt. Diese Dotierungen werden aber bei Tunneldioden•ange-
wandt, dort fließt also in Sperrichtung sofort Durchbruch-
strom (Zenerstrom).

Für die Diskussion der Kennlinie in Durchlaßrichtung ist

ln Bild 2.17 (s. folgende Seite).die Übergangszone für

eine hochdotierte pn-Junction gezeigt. Im thermischen Gleich-

gewicht und ohne angelegte Spannung sind die Fermigrenzen

in beiden Materialien gleich, im n-Typ ist sie im Leitfähig-
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p-Typ

Fermi-
Energie

teere Plötze

n-Typ

'Elektronen l , ....... . . . . ..*_ > Leitfahigkeitsband
ZZZZZJ

Valenzband

BiidZ17

Übergangszone für eine hochdotierte pn-Junction,
Breite etwa 50-100Ä

keitsband, im p-Typ im Valenzband. Ein Elektron, das sich,
vom n-Typ kommend, der verbotenen Zone nähert, hat nach
der Ouantenmechanik eine endliche Wahrscheinlichkeit, ohne
Enerpieverlust durch die Zone durchzulaufen und In den
p-Typ einzudringen, wenn dort ein Platz^zum Besetzen frei
ist. Diese Wahrscheinlichkeit wird um so größer, Je dünner
die Sperrschicht ist. Bei Üblichen Tunneldioden beträgt
diese Übergangszone weniger als 100 Rngstrüm. Oberhalb
dieses Wertes ist die Tunnelwahrscheinlichkeit, nicht mehr
von praktischem Interesse.

Bei Anlegen einer äußeren Spannung (in Durchlaßrichtung
gezeichnet) verschieben sich die Fermi-Energien, wie es
in pild 2.18 dargestellt ist. Mit zunehmender Spannung

Übergangszone mit angelegter Spannung
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steigt zunächst der Tunnelstrom an, erreicht ein Maximum
(in Bild 2.18 gezeigt) und nimmt dann wieder ab, da Jetzt,
wie aus Bild 2.19 zu ersehen, nur wenige Elektronen noch

Bild 2.19
Abnahme des Tunnelstroms

tunneln können. Bei weiterer Zunahme der Spannung geht dann
der Tunnelstrom wieder auf Null zurück (Bild 2 . 2 0 ) » da jetzt

Fermi-Energie l

Fermi-Energie

'729

Bild 220
Ende des Tunnelstroms
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keine Möglichkeit zum Tunneln mehr gegeben ist. Dieser
Tunneleffekt spielt sich bei Spannungen zwischen etwa
50 und 500 mV Je nach Halbleitermaterial ab, oberhalb
dieser Werte beginnt dann der normale Diodenleltungsstrom
zu fließen.

Jetzt können wir die Tunneldioden-Kennlinie konstruieren.
In Bild 2.21 erkennt man die verschiedenen Anteile in- der

Tunnelstrom

normaler
Diffusionsstrom

"D

resultierende
Kennlinie

v Durchbruchsstrom
X(Zenereffekt)

Bild 2.21
Zusammensetzung der Tunneldioden-Kennlinie

Tunneldioden-Charakteristik. Von der Spannung Null Volt
aus in Leitrichtung ist der Tunneleffekt gezeichnet. Er

v

erzeugt einen Kennlinientell, der vom Strom Null ansteigt,
bis er einen Maximalwert (den Peak) erreicht, dann f£llt
der Strom wieder auf Null ab, das Tunneln ist beendet.
Bei weiterer Erhöhung der angelegten Spannung fließt
normaler Diffusionsstrom.
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In Sperrichtung fließt bereits bei etwa Null Volt der
Zenerstrom, dies hängt, wie oben beschrieben, mit der
hohen Dotierung zusammen. Es werden vorwiegend Ge-, aber
auch GaAs-Dioden eingesetzt. Da hier eine andere Dotierung,
aber auch eine andere Potential-Schwellenspannung erforder-
lich ist, unterscheidet sich die Kennlinie von der der Ge-
Diode. In Bild 2.22 sind die beiden zugehörigen Kurven ge-
zeigt.

<X2 0.4 0.6 0.8 1.0 U

Bild 2.22
Kennlinien von Germanium-und Galliumarsenid-
Tunneldioden

Das Maximum des Tunnelstroms wird als Peakstrom J bezeich-
P

net, das sich anschließende Minimum Tal- oder Valleystrom

J , entsprechendes eilt für die zugehörigen Spannungen. Die-

jenige Spannung, bei der auf dem Diffusionsast der Kenn-

linie der Peakstrom erreicht wird, wird bei der Tunneldiode

als Forward-Voltage Jp bezeichnet. Sie ist ein Maß für den

Spannungssprung einer Tunneldiode beim Schalten.

Das für Stromsprung bestimmende Stromverh£ltnis J_/JV ist

bei Ge-Dioden etwa 5 - 8 , bei GaAs etwa 8. - 15.
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Auf Grund des negativen Widerstandes bei der Abnahme des

Tunnelstroms . ist die Tunneldiode zum Oszillieren und Schal-

ten geeignet. Wegen des sehr schmalen pn-übergangs von

weniger als 100 8 und. der geringen Kapazität C von einigen

pF ist die Schaltgeschwindigkeit außerordentlich hoch. Sie

ist proportional zum Verhältnis J»/G und erreicht Werte
-11 -Q P •

zwischen 10 und einigen 10 y sec. Da der Schaltvorgang

beginnt, wenn der Peakstrom Überschritten wird, ist die

Stabilität dieses Punktes entscheidend für den Triggerein-

satz. Im Bild 2.23 ist die prozentuale Schwankung des

Peakstrom als Funktion der Temperatur aufgezeichnet. Der

30-

20

in
-S
O»

-20

-30

lo/C

-40 -20 20 40 60 80 100 120 140

Temperatur °C

Bild 2.23

Änderung des Peakstroms mit der Temperatur für verschiedene
Werte der Trägerkonzentration bzw. Schaltzeit

Parameter ist die Trfigerkonzentration bzw. die entsprechen-

de Schaltgeschwindigkeit. Man erkennt, daß Tunneldioden

mit einen J /C-Wert von etwa t - 5 den stabilsten Peakstrom
P

haben» d.h. J -Werte um 20 mi. Tunneldioden mit PeakstrOmen
* P

von etwa l - 2 mA haben im üblichen Arbeitstemperaturbe-

reich von etwa 20 - 50° C eine fast 10 /Slge. Abnahme des

Peakstroms. '' "
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Um einer Tunneldiode einenGleichspannungs-Arbeitspunkt zu
geben, muß man sich entscheiden» ob man sie unterhalb des
Peaks oder aber auf der Diffusionskennlinie statisch an-
schließen will. Man braucht dazu Spannungen von einigen
bzw. einigen hundert Millivolt. Wie in Bild 2.24 gezeigt,

Konstante
l Gleichstrom- 1
LgueUe ___ |

o-

Bild 2.2A
Tunneldioden-Schalter mit konst.Stom

wählt man eine möglichst konstante Gleichstromquelle, um
die Tunneldiode vorzuspannen, die zugehörigen Spannungs-
quellen (C bis 12 Volt) bringen der Tunneldiode durch einen
relativ großen Widerstand (einige K)hm) den gewünschten Strom.
Da die Tunneldiode ein Zweipol ist, liegt die Last, also der
Ausgangswiderstand, dem Eingangswiderstand parallel.

Man kann Tunneldioden allein oder auch mit Transistoren kom-
biniert in einer elektronischen Logik verwenden. Im letzteren
Fall addieren sich die Tunneldioden-Kennlinie und die. Tran-
sistor-Eingangscharakteristik zu einer Summenlinie, wie es
im Pud 2.25 gezeigt ist. Die Tunneldiode liegt der. Emitter-
Basis-Diode des Transistors parallel; sie wird benutzt, .um
den Eingang des Transistors durch'eine hohe und gleichmüßige.
Schaltgeschwindigkeit unabhängig von der Schaltzeit der
Signalquelle zu machen. Es sind Kombinationen von Ce-Tunnel-'
dioden mit Ge-Transistoren bzw. GaAs-Tunneldioden mit Ge-



U

-o-

Ge

Resultierende Transistor

a.

Tunnel
Diode

Bild 2.25

a Prinzip der Tunneldioden-und Transistor-Kombination
tx Resultierende Kennlinie

oder Si-Transistoren möglich, bei Zusammenschaltung von
Ge-Tunneldioden mit Si-Transistoren muß dieser am Emitter
vorgespannt sein, denn der Ge-Tunneldioden-Spannungssprung
ist zu klein, um den Si-Transistor zu schalten.

Die" Backwardc£ode ist ein weiterer Diodentyp mit Tunnel-
charakter, ihr Peakstrom ist jedoch im pA-Bereich. Bild
2,26 (s. folgende Seite) zeigt die Kennlinie mit zwei
verschiedenen Stromskalen. Der Peakstrom dieses Typs
(BD 3 von General Electric) beträgt 80 uA. Die vorteil-
hafte Schaltungsmöglichkeit erkennt man aus der unteren
Kurve. Mit einem sehr geringen Spannungsabfall, etwa 90 mV,
kann man sie im Leiten halten. Es sei bemerkt, daß dieser
Kennlinienast durch den Zenerstrom in Sperrichtung erzeugt
wird.. In der anderen Richtung hat sie dann einen etwa
500 mV breiten Bereich, in dem fast kein.Strom fließt
(nur einige yA), erst dann beginnt das normale Leiten im
Diffusionsteil der Kennlinie. Die Backwarddiode hat sehr
gutes Schalt verhalten; die Geschwindigkeit beträgt wenige
hundert Pikosekunden, der Spannungsäbfall ist sehr gering.



Horizontal 100 mV/cm
Vertikal 20* A/cm

Horizontal 100 mV/cm
Vertikal 2mA/cm

Bild 226
Kennlinie einer Backward Diode mit verschiedenen Stromachsen
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Dies sind Eigenschaften, wie sie gewöhnliche Schaltdioden
nicht besitzen. Auf Grund der fast symmetrischen Kennlinien
sind Backwarddioden auch als schnelle bipolare Limiter gut
zu verwenden.

2.7 Transistoren . ' . ,

2.7.1 Grundlagen

Durch Hinzufügen des einen und Sperren des zweiten Übergangs
(Bild 2.27) kann man eine Strom bzw. auch Leistungsverstärkung
erzielen, man erhält 'einen Transistor. Je nach Materialtyp
kann man pnp- oder npn-übergilnge erzeugen.

Emitter h
rVn

N

rVi

' 1 Kollektor

T
Basis

Emitter-\"
n1"!

p

•-tr-~

Bild 2.27

Kollektor

i
Basis

Prinzip des Transistors mit 2pn-Übergängen

Transistoren arbeiten mit der Injektion, Diffusion und Samm-
lung von Ladungsträgern. Danach sind die Elektroden als
Emitter, Basis und Kollektor bezeichnet. Ist die Emitter-
Basis-Strecke leitend vorgespannt, (also nlederohmig) inji-
ziert der Emitter Ladungsträger in die Basis,'dort breiten
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sie sich durch Diffusion aus. Wird eine Sperrspannung an
die Kollektor-Basis-Strecke gelegt (sie Ist dann hochohmig),
diffundieren die Ladungsträger weiter in die Kollektor-Zone
und werden an der Elektrode gesammelt.

Praktisch Ist es so, daß 95 bis 99,5 % des Elektronen-Stroms
die n- oder p-Reglon, die die Kollektorschicht darstellt,
erreicht. Dieser hohe Prozentsatz ist die Grundlage für die
Verstärkungseigenschaft des Transistors.

Wegen des Diffusionsverlustes in der Basiszone ist der Kollek-
torstrom J-, kleiner als der injizierte Emitterstrom J_, der

U L,

Fehlbetrag fließt als Basisstrom JR ab. Das Verhältnis Jr/J ,
JD \/ £j

das zwischen 0,95 und 0,995 beträgt, nennt man die Stromver-
stärkung a.

Setzt man den Emitterstrom IE = l und IG = a, dann beträgt
der Basisstrom Iß = l - a. Das Verhältnis des Kollektorstroms
zum Basisstrom, also

1̂  = Î ä

wird Stromverstärkung ß genannt.

Typische Werte für ß liegen zwischen 10-und 600-fach.

Die Stromverstärkung ist nicht für alle Kollektorströme kon-
stant (vgl. Bild 2.28). Bei kleinen Strömen treten Rekombi-
nations- und Einfangverluste auf, bei großen Strömen eine
Begrenzung durch den Spannungsabfall im Halbleitermaterial.
Die Stromverstärkungen o und ß sind frequenzabhänglg. Wenn
die Frequenz steigt, nimmt die Stromverstärkung ab (Bild 2
die Phasenverschiebung zu. Die Ursache hierfür liegt in der
endlichen Laufzeit der Träger für die Durchwanderung der
drei Zonen. Die heute meist beschriebene'Grenzfrequenz f.
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Stromverstärkung

60

50-

40

30-

20

10

Bild 2.28

s konst, Parameter Tj=Sperrschichttemperatur

Tj

10 100

Stromverstärkung als Funktion des Kollektorstromes in
Abhängigkeit von der Sperrschichttemperatur

30-

20

10

ft=500MHz

ft =400 M Hz

f t=300MHz

ft =200 MHz

10 20 30 50

Bild 2.29
Transitfrequenz als Funktion von Kollektorspannung
und «ström



(Transitfrequenz), bei der die Stromverstärkung auf den
Wert l abgesunken Ist, ist durch

f s -1

definiert, wobei T^ n r die Laufzeiten im Emitter-, Basis-
t,D,U

und Kollektorraum sind.

Gute HF-Transistoren erreichen Werte wie

TE = 25 psec
T„ = 125 psec
TC = 10 psec

daraus folgt ein f.-Wert von etwa 1000 MHz.

Zu diesen Werten gehört eine Eingangskapazität von etwa l pF,
eine Ausgangskapazität von etwa 0,$ pF.

2.7*2 Transistorschaltungen

Da der Transistor drei Elektroden hat, kann er in drei Konfi-
gurationen betrieben werden, denn Jeweils eine Elektrode wird
als Bezugspotential für das Signal gewählt, d.h. frequenz-
mäßig geerdet. Die zweite Elektrode erhält dann das Eingangs-
signal, die dritte gibt das Ausgangssignal ab.

Die drei Schaltungen und ihre wichtigsten Eigenschaften sind
in der folgenden Tabelle zusammengestellt (Bild 2.30» s.
nächste Seite). •

*

Die erste ist die Basisschaltung, in der die Basis für das
Signal geerdet ist. Der Emitteranschluß wird an die Signal-
quelle angeschlossen, das Ausgangssignal wird dem Kollektor-;
anschluß entnommen.



Basisschaltung Emitterschaltung Kollektorschaltung

N N

Transistorprinzip
statisch.

— •»

1»
+

1 1

Emitter {Basis JKollek-
! 1 tor

IB=1-*J

u .

i(̂

T
1

•

;=AIE

'B

Transistorprinzip
dynamisch

Spannung s Verstärkung
Stromverstärkung
Leistungsverstärkung
Eingangsimpedanz
Ausgangsimpedanz
Invertiert

f> U«>

«1

~UCB 1

•

Ja
Nein (<1)

Ja
Niedrig(ca.50jfi)
Hoch (ca.1Ma)

Nein

Kollektor

Basis

Emitter

N

N

'C="E-'B

••̂

Ja
Ja
Ja

Mittel (ca.lkn)
Mittel (ca20-50ka)

Ja

Nein(<1)
'Ja

Ja
Hoch(ca.100ka-lOMa)

Niedrig(ca.1r100o)
Nein

Bild 230
Schaltungsmöglichkeiten mit Transistoren

o
i
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Die zweite ist die Emitterschaltung, in der Emitter wechsel-
spannungsmäßig geerdet ist. Das Signal steuert den Basisstrom
am Kollektor erscheint das Ausgangssignal. Diese Schaltung
ist wegen der guten Strom- und Spannungsverstärkereigenschaf-
ten die meist benutzte. In der dritten Schaltung ist der
Kollektor signalmäßig geerdet. Das Eingangssignal steuert
den Basisstrom, das stromverstärkte Ausgangssignal wird dem
Emitteranschluß entnommen. Diese Schaltung wird z.B, dort
eingesetzt, wo eine Impedanztransformation erforderlich ist.

Die drei Schaltungsarten sind ähnlich den in der Röhrentech-
nik gebräuchlichen Anordnungen.
Für die am häufigsten eingesetzte Emitterschaltung gelten
dann die folgenden einfachen Strom-Spannungsbeziehungen
(Bild 2.31):

Leiten

Sperren

C B-Diode

EB-Diode

Leiten

t i
-+ x^

U T

Sl
Signalausgong

Sperren

-o-

Signaleingang

•o -

N PN-Transistor

Leiteni
-o -

Sperren

•o -t-

o -

Leiten

'CB-Diode |

:B-Diode • Signaleingang'
Sperren

Signalausgang

•—•—• n o +

PNP-Transistor
Bild 2.31
Arbeitspunkteinstellung in Emitterschaltung



2.7-3 Kennlinien

Die Leitfähigkeitseigenschaften der drei Transistorzonen,
Emitter, Basis und Kollektor, zeigen sich in ihrem Ar-
beitsdiagramm, dem Kennlinienfeld. In Bild 2.32 ist ein

Ge
rmAl lc CmA]

5 10

a) Große Kollektorspannung

Bild 232

0,2 OA OJ5
b) Kleine Kollektorspannung

Ausgangskennlinienfeld eines Transistors in Emitterschaltung

solches Diagramm dargestellt, und zwar das Ausgangskenn-
linienfeld jfür einen Transistor in Emitterschaltung. Auf-

= f (UC£) mit Iß alsgezeichnet sind die Funktionen"
Parameter. Bei kleineren Werten von UCE knicken die Kurven
ab. Diesen Spannungswert nennt man die Rest Spannung, sie
spielt in der Pulstechnik eine wichtige Rolle. Nach oben
sind die Kollektorspannungen durch, den Spannungsdurch-
bruch begrenzt. Dieser Bereich ist besonders wichtig bei
Lawinentransistoren, die im Abschnitt 2.10 beschrieben
sind.

Aus dem Kennlinienfeld kann man wichtige Parameter, wie
die Stromverstärkung

AI.
ß =

sowie den Ausgangswiderstand

r -(^
rO - ÄT.

» 0

_ n
- 0

ablesen.
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Das zweite Kennlinienfeld (Bild 2.33) stellt die Eingangs-

kennlinie In
D

lBCmA]

mit Unr, als' Parameter dar. Dieses sind

Oe

0.1 Q2 03
'EB CV3

Bild 2.33
Eingangskennlinienfeld eines Transistors in Emitterschaltung

die Kurven der Emitter-Basis-Diode für Ge. Man kann hieraus
den Eingangswiderstand für kleine Signale entnehmen, er ist

_ _ / A U E B \ 'AÜCE = °

2,7.^ Ersatzschaltbild für Transistoren

Das Verhalten der Transistoren 'bei kleinen Signalen kann durch
Einführen von drei Widerständen beschrieben werden, die den
Elektroden des Halbleiters zugeordnet sind. Die Widerstände
haben die Bezeichnungen r , r. und r .
Der Emitterwiderstand folgt aus

wobei J.., sich nach Abschnitt 2.2'zu JT,
Ci L,

bestimmt. Es ergibt sich
J„(eeU/KT-l)
S

(Ohm)



bei Zimmertemperatur. Der Widerstand ist umgekehrt proportio-
nal zum Emitterstrom, aber direkt proportional zur Tempera-
tur.
Der Widerstand rfe setzt sich aus dem Basisbahnwiderstand und
ßr zusammen, er ist unabhängig von der Spannung. Bei Klein-

t?

leistungstransistoren beträgt er zwischen 20 und 150 Ohm. '
per Widerstand der gesperrten Kollektordiode ist

«U,
rc =

CD

C30

wo JPRQ den Sperrstrom dieser Strecke darstellt. Er beträgt
meist einige 100 kOhm in Ge und einige MOhm in Si.

Hit diesen drei Widerständen können wir ein Ersatzschaltbild
des Transistors für kleine Signale und niedrige Frequenzen
angeben. Es sind eigentlich drei Ersatzschaltbilder, da die
Transistoren in drei Schaltungstypen angeschlossen werden
können. Bild 2.3** zeigt den Transistor in Basisschaltung.

UCB

Bild 2.34
Transistor in Basisschaltung

Den Stromgenerator aJE kann man durch das Nortonsche Theorem
In einen Spannungsgenerator der Größe aJ£rc umwandeln. Die
Strom- und Spannungsrichtungen sind für npn-Translstoren ge-
zeichnet.
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Bild 2.35 gibt das entsprechende Ersatzbild für die Emitter-
Schaltung, Bild 2.36 das für die Kollektorschaltung an.

"B
_/OO\l r- U— i y i v»'*. 'J3

rb ^-^-^ rb ifcCl-Ä . s~\
p Q i i i i . ~r R* i i i • /— -\r

UBE
1

u
-*•

1

Ji ' ' • • •• w- — - L • y • i i - 1 • •*» r~-^-w —^^ j j v _ JA T v • y
8 4 H 'c UCE 'B » JL t

Ic 1 F* Ic 1 M1*
E ' V 1 1%E.„ E I U JUCE

Bild 235
Transistor in Emitterschaltung

Bild 2.36 •
Transistor in Kollektorschaltung

Für die beiden letztgenannten"Schaltungen ändert sich der
r -Widerstand, in Basisschaltung hat der Stromgenerator den
V/ert aJr, in den beiden anderen Schaltungen 3Jn. Da ß = •——

tli D l "-Ct

ist, gilt

TT ar«JnU _ ., _ c B
R PUB rJU-oTT

C

so daß der .neue Kollektorv/iderstand sich zu r.(l-a) ergibt.c



Dieses einfache Transistor-T-Modell berücksichtigt Jedoch
nicht die Generator- und .Lastwiderstande. Bild 2.37 zeigt
diese Zusätze für die drei Schaltungen.

BJU237
Ersatzschattbilder des Transistors in a.)Basis-,t>0Emitter•
und Kollektorschaltung für tiefe Frequenzen.
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Mit den Voraussetzungen

re; R <Vrb>

sind In der folgenden Tabelle (Dild 2.38) die Näherungs-
formeln für die drei Schaltungen bei niedrigen Frequenzen
und kleinen Signalen aufgetragen:

Spannungs-
verstärkung

Strom-
verstärkung

Eingangs-
widerstand

Ausgangs-
widerstand

Basisschaltung

ARL
re+rbd-d

dL

re+rb(1-d>

fc[ffc+>bO-4>*re]
RG+rb+re

Em i tt erscha ttung

ßRL

rty*re(l+p)

ß

rb+re(U(?)

irfre^^-)
RG+rb+rfr

Kollektorschaltung

p
RL(ß*D

r t RG"b
' P+'

Bild 2.36
Transistorparameter bei niedrigen Frequenzen

Für höhere Frequenzen müssen auch die Kapazitäten des Tran-
sistors In Betracht gezogen werden. Das Modell, das hierfür
benutzt wird, ist die Hybrid-*-" oder auch Giacoletto-Schal-
tung genannt. Am Beispiel der Emitterschaltung sollen die
Parameter erläutert werden (Bild 2.39).

Bild 2.39
Ersatzschaltbild des Transistors in Emitterschaltung
für Hochfrequenzen
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Der Widerstand r.., ist der Basisbahnwiderstand, der von der
Basisbreite und ihrer Leitfähigkeit abhängt. Er steigt mit
der Temperatur, variiert Jedoch mit zunehmender Kollektor-
spannung und zunehmendem Kollektorstrom nur wenig. Bei guten
Hochfrequenz-Transistoren erreicht er .Werte von nur einigen
Ohm.

Der Basis-Emitterwiderstand r., ist umgekehrt proportional
zum Emitterstrom J-, er ist fast unabhängig von der Kollektor-ti •
Spannung, steigt Jedoch annähernd linear' mit der Temperatur»
Sein Wert bei l mA Emitterstrom liegt zwischen einigen Hundert
und einigen Tausend Ohm, Die zum Kollektorkreis gehörenden
Widerstände r und r., sind, wie früher schon erwähnt, sehrCG o c
groß, Ihre Werte betragen von einigen Hundert Kiloohm bis
zu einigen Megohm. Beide fallen etwa linear mit zunehmendem
Kollektorstrom, besonders r. ,_ ist stark temperaturab'hängig.

u C

Die Kapazität Cw, , die innere Basis-Emitter-Kapazität,, be-
schreibt den Diffusionsvorgang der Ladungsträger in der Basis.
Sie steigt iliit zunehmendem Emitterstrom, Durch diese Kapazi-
tät wird die Gfrenzfrequenz f. des Transistors bestimmt, es
gilt etwa: C. . % -5̂ -, wo S die Steilheit / Jc \e 2*f » . -"n"

Au = o
ist. Ihr Wert liegt zwischen einigen und einigen Hundert
Pikofarad.

Die innere Basis-Kollektor-Kapazität C. , steigt schwach
mit zunehmendem Kollektorstrom und fällt mit steigender .
Kollektorspannung. Ihr Wert beträgt bei guten Hochfrequenz-
typen nur wenige Pikofarad.

\e oben definierte Steilheit S ist proportional zum Kollek-

torstrom Jß; sie wird mit 35 bis 40 mA/V und pro mA' Kollektor-
strom angegeben. Sie ist unabhängig, vom' Transistortyp. Sind
sowohl JA und Jn als auch J„ und Untr linear miteinander ver-

C D l/ D£.

knüpft, was bei kleiner Ansteuerung angenommen werden kann/
folgt Jc = SUßE, und da J« = ßJß ist, kann man den Strom- -
generator SU,f etwa durch ßjß ersetzen.
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2.8 Herstellung von Halbleitern

Transistoren werden nach verschiedenen Verfahren hergestellt.
Die wichtigsten sind das Legierungs-, das Drift-, das Epitaxial-
und das Planarverfahren.

2.8.1 Legierungstransistoren

Um einen pnp-Ge-Transistor zu erhalten, legiert man bei
diesem Verfahren in eine n-leltende Ge-Scheibe auf beiden
Selten je eine In-Pille. Beim Abkühlen rekristallisiert
das In wieder aus dem Ge, hinterläßt aber in dünnen Rand-
zonen Stürstellen mit p-Leitfähigkeit . Diese stellen
Emitter und Kollektor dar, das n-leitende Ge die Basis-
schicht (Bild 2.*IO) . Die Kollektor-Zone Ist meist größer

Kollektor

p-ln
n-Ge
p-ln

•*- Basis

'Emitter

Bild 2.AO

Legierungs transi stör

als die Emitterzone, um günstige Stromverstärkung zu
erhalten. Da die Frequenzeigenschaften des Transistors
durch die Laufzeiten in den drei Schichten bestimmt sind,
ist die Dicke der Basisschicht von größter Wichtigkeit
für gute KP-Eigenschaften. Hier verweilen die Ladungs-
träger die größte Zeit während der Diffusion. Mit moder-
ner Technologie erreicht man et\*a 10 y/das bedeutet Grenz*
frequenzen um 20 MKz.

2.8.2 Drifttransistoren

Der Drifttransistor ist eine modifizierte Form des Le-
gierungstransistors. Der Unterschied liegt in der ungleich-
mäßigen Verteilung der Störstellen in der Basiszone. Durch
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das Driftfeld, das sich durch hohe Störstellenkonzentra-
tion im Emitterbereich und niedrige im Kollektorbereich
einstellt, werden die Ladungsträger so beschleunigt, daß
die Laufzeit verkürzt und die Grenzfrequenz auf etwa
100 bis'-200 MHz erhöht wird (Bild 2.4l).

Kollektor

p-In mit Störstellen-
Konzentrationsgefälle

Emitter
Bild 2.41
Drifttransistor

2.8.3 Epltaxialtransistoren

Bei epitaktisch (obenauf angeordnet) hergestellten Tran-
sistoren läßt man auf einem Si-Kristall, der den Kollek-
tor darstellt, eine einkristalline Schicht aufwachsen,
die die gleiche krlstallografische Orientierung wie der
Mutterkristall hat. Diese Schicht stellt die Basiszone
dar, in die anschließend der Emitter eindiffundiert wird
(Dild 2.42). Durch die dünne Basiszone von l v und weniger
v/erden Grenzfrequenzen von l GHz und mehr erreicht.

Emitter

Kollektor

Bild 242

Epi tojtial transistor



2.8,4 Planartransistoren

Die Herstellung des Planartransistors ist ähnlich der
des Epitaxialtransistors. Auch hier wächst auf einem
n-leitenden Si-Kollektor-Krlstall eine p-leitende Epi-
taxlalsehicht mit eindiffundierter- p-Basis- und n-
Emitter-Zone. Wesentlich neu ist, daß alle pn-übergänge
durch SiOp-Schichten, die während der Diffusionsvor-
gänge entstehen, abgedeckt werden (Bild 2.̂ 3). Das be-
deutet vor allem eine lange Lebensdauer für die Halb-
leiter, da SiOp sehr stabil Ist.

p-Epitoxial-Si

n-Si

Emitter
n-Sf Si02

V^T^*» » '̂»frg '""'""•DG5I5

-•-Kollektor

Bild 2.43
Planartransistor

2.9 Transistoren als Schalter

Der Transistor kann grundsätzlich in zwei Schaltungsarten
betrieben werden:

1. als lineares Verstärkerelement,
2. als Schalter mit den Stellungen Ein/Aus.

Der 'Übergang von einer Stellung in die andere
wird durch ein Steuersignal am Eingang bestimmt.

Diese zwei Möglichkeiten der Signalverarbeitung teilen den
Operationsbereich des Transistors in analoge (lineare) und
digitale (nichtlineare) Verstärkung. In der kernphysika-
lischen Elektronik kommen im wesentlichen nur pulsförmige
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Signale vor, deswegen soll deren Verarbeitung hier be-
sprochen werden. Bei Energiemessungen in der Niederener-
giephysik, in der einige Detektoren Signale erzeugen, deren
Amplitude proportional zur Energie der einfallenden Strah-
lung ist, müssen die relativ kleinen Signale (10 pV bis l V)
durch Verstärker mit hohen Linearltätsforderungen soweit
nachverstärkt werden, daß sie von amplitudenbewertenden Ge-
räten untersucht werden können. Die linearen Verstärkereigen-
schaften des Transistors werden in..Abschnitt 17 untersucht.

Wir betrachten nun den Transistor als digitalen Schalter.
Die Größe des Pulssprungs am Lastwiderstand (Bild 2 ..4*0 ist

Transistor als
Schatter

Bild 2.4A
Transistor als digitaler Schalter

• ' r -1

-tstr nicht allein vom Eingangssignal abhängig, sie erreicht
einen durch die Schaltung begrenzten Wert (Uß - Us, U„ =
SattigungsSpannung des Transistors) bei einer bestimmten
Mindestgröße des Eingangssignals und steigt bei dessen
Erhöhung nicht mehr an. Die Verstärkung des Transistors
ist bei digitalen Schaltungen nicht von entscheidender Be-
-deutung, Jedoch ihr Minimalwert. Die Innenwiderstände des
Schalters in den Stellungen Ein und Aus liegen meist
zwischen n und Mn, sie sind Jedoch frequenzabhängig.

Zu den beiden statischen Arbeitspunkten des digitalen
Schalttransistors gehört auch das Gebiet des Übergangs
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vom Zustand Aus in den Zustand Ein. In Bild 2 ,*J5 ist das

'Ci M

Bild 2.45
Die aktiven Betriebsberetche eines Schaltertransistors
I Sperrbereich , TE aktiver Betriebsbereich,
I Sättigungsbereich

Kennlinienfeld eines Transistors in drei Bereiche aufge-
teilt. Im Bereich I ist der Transistor gesperrt, d.h. der
Schalter ist offen. Dieser Bereich wird nach oben durch die
Linie Ig = 0 "begrenzt. Der sich anschließende Bereich II
wird meist als aktiver Bereich bezeichnet, der Transistor
wird hier als linearer Verstärker betrieben. Beim Einschal-
ten des Transistors wandert sein Arbeitspunkt von A in
Bereich I nach B im Bereich III auf der eingezeichneten
Widerstandsgeraden. . .

Die Widerstandsgerade im Kennlinienfeld (Bild 2.46) ist'
durch folgende Bedingungen definiert:

1. Beim Kollektorstrom Ic = 0 ist die Spannung
am Transistor U«- = UB

2. bei der Kollektorspannung UnT, = 0 (Sättigung)

ist der Strom durch den Widerstand I, 'B



Widerstandsgerade mit der
Steigung —

Bild 2.46

Konstruktion der Widerstandsgeraden

Diese zwei Punkte liefern die Konstruktion der Geraden.
Beim Wandern von A nach B steigt der Kollektorstrom I«, die
Kollektorspannung UCE sinkt, bis der Transistorarbeitspunkt
in den Bereich III gelangt, dieser wird als Sättigungs- oder
Übersteuerungsbereich bezeichnet. Die' Grenze zwischen den Be-
reichen II und III, durch UCB = 0 bestimmt, ist auch die Grenze
der normalen Aussteuerung. Während der Innenwiderstand des
Transistors in den Bereichen I -und II mittel bis groß war, Ist
er im Bereich III wesentlich kleiner.

Betrachten wir zunächst den Sperrbereich I. Durch den ge-
sperrten Transistor fließt ein sehr geringer Ström, der als
Reststrom bezeichnet wird. Erhöht man die Kollektorspannung,
steigt auch der Reststrom leicht an. Bei einer bestimmten Span-
nung, der Durchbruchspannung, erfolgt durch das sehr starke
Feld in der Kollektorsperrschicht eine lawinenartige Verviel.-
fachung der Ladungsträger. Der Reststrom steigt nun stark an»
der Innenwiderstand des Transistors- geht gegen Null oder wird
auch negativ. Dieser Effekt wird in Abschnitt 2.10 ausführ-
licher beschrieben.



Mach dem Einschalten des Transistors wandert der Arbeitspunkt
auf der Widerstandsgeraden von A nach B durch den aktiven
Bereich II, beim Ausschalten umgekehrt. Während dieser Wan-
derung kann es vorkommen, daß die zulässige Verlustleistung //v
des Transistors, die wegen (UCE • Ic)max = «onst. als Hyperbel
Ins Kennlinienfeld eingetragen wird, kurzzeitig weit über-
schritten wird. Dies Ist gefährlich,•wenn der Transistor dabei
thermisch überlastet wird. Für die Wahl eines zum Schalten einer
bestimmten Last geeigneten Transistors sind hauptsächlich der
auftretende Spitzenstrom, die wirkliche Betriebsspannung, die
maximal Im Betrieb auftretende Sperrspannung und die Verlust-
leistung maßgebend.

Hat der Transistor eine rein ohmsche Last zu schalten, wandert
der Arbeitspunkt wie eben beschrieben. Sein Weg ist in
Bild 2.47 dargestellt.

60V

Bild 2.47
Weg des Arbeitspunktes beim Schotten von ohmscher Lost



Häufig kommt es Jedoch vor, daß eine kapazitiv-rohmsche Last
geschaltet werden muß. Dann läuft der Arbeitspunkt einen
anderen Weg, wie es in Bild 2.48 gezeigt ist. Beim Einschalten

P—« T

Bild 2.4B

Weg des Arbeitspunktes beim Schalten
von kapazitiver Last

bietet der ungeladene Kondensator praktisch einen Kurzschluß
dar, dadurch wird der Strom sehr hoch. Es wird nur durch den
Basiswiderstand und die Stromverstärkung des Transistors
begrenzt. Mit zunehmender Ladung steigt die Spannung am Kon-
densator exponentiell an, bis sie sich schließlich auf den
Wert einstellt, der durch den Widerstand RL gegeben ist. Es
tritt aber weder beim Ein- noch beim Ausschalten eine Spannungs*
Überhöhung ein.



Wird der Arbeitspunkt des Transistors über den aktiven Bereich
hinaus weiter gesteuert, gelangt er in den Übersteuerungs-
bereich III. An der Grenze der Bereiche Ist die Kollektor-
Basisspannung gleich Null, die Kollektor-Emitterspannung des
Transistors hat die gleiche Größe wie die Basissteuerspannung.
Übersteuert man den Transistor, d.h. wird |U0_| < lU»«!•CE ' BE'*
stellt sich eine Kollektor-Emitterspannung ein, die wesent-
lich abhängig vom Emitterstrom ist und Restspannung genannt
wird. Diese Spannung verbleibt am Transistor, da der Innenwider-
stand nicht ganz auf Null Ohm zurückgeht. In Bild 2.̂ 9 sind
einige Kennlinien im Übersteuerungsbereich eingezeichnet. In

'c

u

1 100

2 -66
3 /»*50
* ^ ̂  f ̂ \t

0,4

0,26
0.2
0.15

0 Q2 0,4 0,6 0,8 1,0 V

Bild 2.49 UCEsot
Ausgangskennlinien eines Transistors bei
kleiner Kollektorspannung

Arbeitspunkt l kann der Basisstrom gerade noch den durch den
Lastwiderstand PL festgelegten Kollektorstrom erzeugen. In den
Punkten 2 bis 4 wird der zugehörige Kollektorstrom nicht mehr
erreicht. Die Stromverstärkung nimmt ab, ebenfalls aber die
Restspannung. Diese Übersteuerung beeinflußt, wie im Abschnitt
2.12 gezeigt wird, auc-h die Schaltzeiten des Transistors. Es
ist gebräuchlich, die Angaben der Restspannung bei der Strom-
verstärkung ß = 10 festzusetzen. . .



2.10 Lawinentransistoren

Der Lawinentransistor nutzt den sehr schnellen Stromanstieg
beim Durchbruch der Kollektorspannung aus. Wegen der Schnellig-
keit der Stromvervielfachung ist der Transistor besonders
für den Nanosekundenberelch geeignet. Die Erzeugung von Hoch-
strom-Pulsen von Nanosekunden-Dauer ist von großer Wichtig-
keit für die Entwicklung schneller Schaltungen, besonders
wenn der zeitliche Einsatzpunkt gut definiert werden kann.
Unter den vielen Anwendungsmöglichkeiten zur Erzeugung kurzer
Pulse ist der Einsatz in der Sampling-Technik von besonderer
Bedeutung, weil dort die zeitliche Auflösung oder auch Anstiegs-
zeit praktisch nur durch die Pulsbreite bestimmt wird.

'In der Avalanche-Transistortechnlk werden Kollektorspannungen
an den Transistor gelegt, die weit 'höher als normal sind, so
daß das Feld in der Kollektorsperrschicht sehr hoch ist.
Dadurch können Ladungsträger, die vom Önitter in die Basis
diffundieren, in Richtung zum Kollektor stark beschleunigt
werden und dabei soviel Energie aus dem Feld aufnehmen, daß
sie weitere Elektron-Lochpaare durch Stoß im Kristall er-
zeugen können.j Die,Löcher oder Elektronen (für pnp- oder npn-
Transistoren) wandern schnell zum-Kollektor» die anderen
Ladungsträger zur Basiszone. Ist das Kollektor-Sperrschicht-
feld sehr hoch, können dort die Ladungsträger weiterionisieren,
so daß für Jede Ladung, die aus der Basis kommt, viele Ladun-
gen den Kollektor erreichen.

Der Vervielfachungseffekt ist in Bild 2.50 (s, folgende
Seite) dargestellt. Bei kleineren Kollektorspannungen UCE
ist das Feld für eine Multiplikation nicht ausreichend, hier
gilt die normale Transistor-Charakteristik. Bei höheren Span-
nungen beginnt der Kollektorstrom zu steigen, obgleich der
Emlt.terstrom konstant bleibt, bis ein Punkt erreicht wird,

. bei dem vollständiger Durchbruch erfolgt; es ergeben sich
dabei sehr hohe Werte des Kollektorstroms... Dieser-Strom kann
auch fließen, wenn der Emitterstrom Null ist, in diesem Fall



besteht der Strom aus thermisch erzeugten Minoritätsträgern,
normalerweise Jr genannt.

l Sättigungsbereich

/ aktiver Bereich Lawinen Bereich

Kollektorspannung,Uc£
aus aus aus

Bild 2.50
Arbeitsbereich für das Schalten von Transistoren

Die früher definierte Stromverstärkung a = •*— gilt für den
JE

Normalbereich; mit JE = const., im Avalanche-Bereich gilt ein
anderer Stromverstärkungsfaktor, nämlich Aa. Empirisch wurde
für Ge gefunden:

A =

l -
1

Dabei ist U. die Spannung, bei der der Durchbruch erfolgt,
sie ist hauptsächlich durch die Dotierung des Basis-Materials-
bestimmt. Bei jeder gegebenen Kollektorspannung muß die Kollek-
torsperrschicht gerade genügend Ladungsträger enthalten, die
ein elektrisches Feld erzeugen, das gerade das äußerlich
angelegte Feld neutralisiert. Besitzt die Basiszone eine'
hohe Leitfähigkeit, so kann die Übergangszone sehr dünn sein,
um diese Bedingung zu erfüllen; es genügt eine relativ kleine
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"D

Spannung für den Durchbruch. Ist die Leitfähigkeit klein,
muß die Zone dicker sein und daher die Durchbruchs-Spannung
auch größer sein. Wenn jedoch die Leitfähigkeit zu klein wird
oder die Basiszone zu dünn, so kann sich die Kollektorsperr-
schicht Über die ganze Basiszone erstrecken. Dies ist als
"Punch-through"-Effekt bekannt, die zugehörige Spannung ist U

Lawinentransistoren werden so hergestellt, daß UA kleiner als
Up ist, jedoch nur sehr wenig. Das hat zur Folge, daß die
effektive Basiszone nur sehr dünn ist, wodurch die Laufzeit
der Ladungsträger stark verkürzt wird und damit der Strom-
anstieg in sehr kurzer Zeit (10 bis 10"9 sec) erfolgt.

In der Kennlinie eines Si-Avalanche-Transistors (Bild 2.51)

3. Durchbruch

2.Durchbruchv dynamische
Widerstandsgerade

uDmiin

rl Durchbruch

statische
Widerstands-
gerade

ÜB
150-300V

Bild 2.51

Kennlinien des Lawinentransistors
sind die Durchbruchslinien aufgezeigt. Nach dem ersten Durch-
bruch, der bei der Kollektorspannung U; erfolgt, springt die
Durchbruchspannung mit zunehmendem Kollektorstrom auf einen
niedrigeren Wert. Dieser ist, je nach Art "der Vorspannungs-
erzeugung der zweite oder dritte Durchbruch, letzterer ist
der, mit dem ein Lawinentransistor typischerweise arbeitet.



Durch Un und IH sind die Minimalxverte bestimmt, die zum
dritten Durchbruch führen.

Bild 2.52 zeigt eine normale Schaltung. Uß und RI bestimmen

+ 300 V

o—*

JTUi" 10

fU
300kl c,

II

)
' ' O

Uout U

D "iII K

50

Bild £52

Schaltbeispiet eines Lawinentransistors

die statische Kennlinie, U0„fc und R2 die dynamische. Die
statische V/iderstandsgerade darf nicht den dritten Durch-
bruch kreuzen, sonst kommt es zur thermischen Zerstörung
des Transistors. Die dynamische Viderstandsgerade bleibt
so lange erhalten, bis die in C- aufgespeicherte Energie
verbraucht ist.

Die Triggerung erfolgt in Leitrichtung der Emitter-Basis-
Diode, dadurch verschiebt sich der statische Arbeitspunkt
I. nach links. Wenn kein Schnittpunkt mit der statischen
Geraden möglich ist, springt der Arbeitspunkt auf die Durch-
bruchkennlinie.
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2.11 Feld-Bffekt-Transistoren

Der FET ist ein von den bisherigen Bauelementen wesent-
lich verschiedener Halbleiter. Sein Prinzip ist In
Bild 2.53 gezeigt.

• a-) .

Quelle
o—

(Source)l N Senke—o
(Drain)

Quelle Senke

Gate2

Sperrschichten^
Senke Quelle

Bild £53
Prinzip eines Feldeffekt-Transistors

Der PET ist ein stromrichtungsunabhanglger Kalbleiter-
verstärker, der durch ein elektrisches Feld gesteuert
wird (Bild 2.53a). Durch Erweitern auf einen npn-Kristall
aus Si ergeben sich drei Anschlüsse, eine Quelle'S (source),
eine Senke D (drain) und ein Gate G. Die Strecke zwischen
Quelle und Senke wirkt als Halbleiterwiderstand, in dem
bei Anlegen einer äußeren Spannung ein Elektronenstrom
fließt. Ein Umpolen ändert lediglich die Richtung, nicht
aber die Stärke des Stromes. Die p-Zone, an der die Gate-
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Elektrode angeschlossen Ist, durchsetzt nicht den ganzen
Kristall, sie läßt noch einen n-Kanal frei (Bild 2.53b).
Wird aber zwischen Quelle S und Gate G eine Spannung in
Sperrichtung (Bild 2.53c) angelegt, wandern die p-Ladungs-
trSger an die negative Gate-Elektrode, die Elektronen an
die positive Quelle. Die entstehende Sperrschicht beginnt
sich mit zunehmender Sperrspannung weiter auszudehnen., bis
sie den ganzen Kanal ausfüllt und jeglichen Stromfluß unter-
bindet. Durch Änderung der Gate-Spannung kann man so den
Elektronenstrom zwischen der Quelle und der Senke steuern.
Wird die Gate-Spannung,bezogen auf die Quelle, gleich oder
nahe Null Volt (Bild 2.53d), steigt der Elektronenstrom zu-
nächst linear mit wachsender Spannung zwischen Quelle und
Senke. Er erzeugt Jedoch im,Halbleiterkristall einen Spannungs
abfall, der zwischen Gate G und Senke D eine Sperrschicht
hervorruft, die sich soweit ausdehnen kann, daß mit zunehmen-
der Spannung kein zusätzlicher Stromfluß möglich ist. Bild
2.5*Ja zeigt die FET-Kennlinien, man erkennt die Stromsä'tti-
gung bei der Spannung U . Durch vreltere Spannungserhöhung
wird die Durchbruchspannung U. erreicht. Wird an die Gate-
Elektrode eine Sperrspannung gelegt (Bild 2.54b). tritt die

ID

UA UDS

Bild 2.5A
Senken strocn-Kennlinien



Stromsättigung bereits bei kleineren Quellenströmen ein.
Ist der Kanal gesperrt (Stromsättigung), wird der Eingangs-

o 10
widerstand sehr hochohmig, etwa 10 bis 10 n. Typisch
ist, daß wie-bei Elektronenströmen, kein Steuerstrom fließt
Da es sehr schwierig ist, Verunreinigungen von zwei Seiten
in einen ilalbleiterkristall zu diffundieren, wird praktisch
die Geometrie gewählt, die Bild 2.55 zeigt. Auf ein p-Si-

Quelte Senke Gate

Kanal

P-Substrat

Bild 2.55
Geometrie eines Feldeffekt-Transistors

* • . • ' - • .
Substrat ist ein n-Si-Kristall epitaktisch aufgewachsen, in
ihn wird niederohmiges p-Si als Gate-Elektrode eiridiffun-
diert. Durch diese Herstellung entstehen die drei Gebiete,
Quelle, Gate und Senke mit den zugehörigen Kanälen.

2.12 MOSFET's

Eine besondere Version des FET!.s ist1 unter den Namen MÖSFET
(Metall-Oxyd-Si-PET) oder auch IGFET (Insulated Gate'FET)
bekannt. Das Ausgangssubstrat ist hier hochohmiges, p-Materlal
(Bild 2.56a). in das zwei getrennte niederohmige n-Regionen,
Quelle und Senke, eindiffundiert werden (Bild 2.56j>). Nun
wird die Oberfläche mit einer isolierenden Oxydschicht .
(Si02) abgedeckt (Bild 2.56c). Anschließend werden Löcher in
das Oxyd geätzt, durch die metallische Kontakte zur Quelle
und zur Senke gebracht werden. Die Gate-Elektrode, die den
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ganzen Kanal überdeckt, wird auf das Oxyd gedampft, ohne
metallisch mit dem Kanal verbunden zu sein (Bild 2.56d) .

Quelle Senke

P-Substrat
M

P-Substrat

o) b.)

Oxyd

P-Substrat

Quelle Gate Senke
?

DU IN]
P-Substrat

d.)

Bild 2.56 i .

Aufbau eines n-Kanal MOS-Fetdeffekt-Transistors(Anrwchenjngstyp)

Ein nennenswerter Strom kann zwischen Quelle und Senke nicht
ohne angelegte Gatespannung fließen, da die beiden Übergänge
zwei gesperrte Dioden darstellen. Die Metallfläche des Gates
bildet mit der Si02-Schicht und dem darunter liegenden Halb-
leiterkanal einen Kondensator. Um den Stromfluß zu verstehen,
betrachten wir Bild 2.57.« Nehmen wir an, das Gatepotential

Quelle
Bild 2.57

Erzeugung eines

angereicherten Kanals

I . Gate(+) Senke

i02J

1
1

H-l 1 M MI M H i

+ + + ++++++

induzierter
Kanal

P-Substrat

1

N*



Ist positiv, dann wird durch Influenz im Halbleiterkristall
eine negative Ladung erzeugt. Die Halbleiterregion unterhalb
der Gate-Elektrode wird ein n-Kanal, die in der tieferen
Oberflächenschicht befindlichen beweglichen Elektronen wer-
den zur'Oberfläche gesteuert (Anreicherung von Ladungsträgern).
Durch ein elektrisches Feld parallel zur Oberfläche k'önnen
die Ladungen verschoben werden. Es fließt ein Strom, dessen
Stärke durch die Gatespannung gesteuert wird.

Der Eingangswiderstand eines MOSFET's ist sehr hoch. Er ver-
hält sich wie ein Kondensator mit geringem Leckstrom, d.h.

l U'er erreicht 10 n. Der Ausgangswiderstand ist wesentlich ge-
ringer, er liegt meist zwischen 0,5 und 50 kfl.

Der beschriebene MOSFET-Typ ist der Anreicherungstyp. Ein
Verarmungstypist in Bild 2.58 .gezeigt. Hier wird ein Kanal

Quelle Gate Senke

L I !
1

• N +

1 1

N
t

i
+

Kanal

P-Substrat

Bild 2.58

Aufbau eines MOS-Felaeffekt-Transistors (Verarmungstyp)

mit mittlerem Widerstand aus n-Material zwischen die Quelle
und Senke eindiffundiert, so daß Jetzt Strom fließen kann,
wenn die Gatespannung Null Volt beträgt. Für positive Gate-
spannung arbeitet der MOSFET wie bish-er. Bei negativer
Spannung am Gatekanal kehrt sich der Prozeß,um. Die bisher
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induzierten Ladungsträger werden aus der Oberfläche ver-
trieben (Bild 2.59).

Quellei Gote(-) Senke? i
1
N+

1 --I

sJ^+v^/

P-Substrat

1

N4

Bild 259

Erzeugung eines verarmten Kanals

Es gibt also zwei Arten, FET's zu betreiben, durch An-
reicherung und durch Verarmung der Ladungsträger in Kanal
zwischen Quelle und Senke. Eine dritte, Möglichkeit ist durch •
einen besonders gebildeten n-Kanal gegeben, der beide Arten
zuläßt. In Bild 2.60 werden die drei prinzipiellen Möglich-
keiten für Stromflüsse mit negativer, negativer und positiver
sowie nur pqsitiver Gate-Elektrode.gezeigt. (s. nächste Seite)

FET's und KOSTFET's sind durch die Kochohmigkeit und die
Eingangskapazität von 3 bis 5 pP als Schalter zur Zeit nur
bis zu einigen TIHz Taktfrequenz geeignet. Sie sind aber in
der Herstellung relativ 'billig, da nur wenige Diffusions-
schritte benötigt werden.

2.13 Schaltzeiten von Transistoren

Zum Übergang von gesperrten in den leitenden Zustand und
umgekehrt braucht der Strom im Transistor eine endliche Zeit.
Diese ist sowohl durch die Wanderungsgeschwindigkeit der La-
dungsträger als auch die Ladung und Entladung der Transistor-
Kapazitäten bestimmt. Die Schaltzelten, die beim Ein-'und
Ausschalten von Transistoren auftreten können, werden durch
vier Parameter beschrieben. - . •• . .



Verarmung ' Anreicherung

Verarmungstyp nicht definiert

ID
Verarmung -*

Verarmungs- und
Anreicherungstyi

nrefcherung

Verarmung

Anreicherungstyp

UGS
Bitd 2.60

Kennlinien der drei FET-Arten
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Die Verzögerungszeit TD (Delay-time)
Sie Ist definiert als die Zeit, die vergeht, bis der Tran-
sistor vom Anschalten des Steuerstroms an der Basis seinen
Kollektorstrom auf 10 % des Endwertes gebracht hat.

Die Anstiegszeit TR (Rise-time)

In dieser Zeit steigt der Kollektorstrom von 10 % auf 90 %

seines Endwertes. Die Summe beider Zeiten wird als Einschalt-

zeit T bezeichnet; T = TD + TR.

Die Speicherzeit T„ (Storage-tlme)
Während des Übersteuerungsvorgangs ist die Kollektordiode
verkehrt gepolt (UCB < 0). Sie leitet, d.h. es werden Ladungs-
träger vom Kollektor in die Basiszone Injiziert. Nach dem
Abschalten des Eingangssignals müssen diese Ladungsträger
erst wieder aus der Basis abgesaugt werden, um die Diode zu
sperren und damit aus dem Übersteuerungsbereich wieder heraus-
zukommen. Die Zeit, die vergeht, bis der Kollektorstrom nach
dem Abschalten des Steuersignals wieder auf 90 % seines Ein-
schaltwertes abgesunken ist, wird als Speicherzeit Tc be-

o
zeichnet.

Die Abfallzeit T„ (Pall-time)
r

Sie ist diejenige Zeit, in der der Kollektorstrom von 90 %
seines Wertes auf 10 % absinkt. Die beiden Zeiten T0 und T«

O X*

werden zur Ausschaltzeit T ... zusammengefaßt; T f.- = TS + T-.

Diese vier Zeiten sind in ihrer Abhängigkeit vom Steuersignal
im nächsten Bild 2.6l erläutert, es zeigt den Basis- und den
Kollektorstrom des gesteuerten Transistors. Um den Grad der
Übersteuerung auszudrücken, wird ein Übersteuerungsfaktor ü
definiert, er Ist das Verhältnis zwischen dem wirklich einge-
speisten Basisstrom Ißl und dem Strom IfB1» der erforderlich
wäre, um den Transistor für einen bestimmten Kollektorstrom
gerade bis zur Restspannung zu steuern Cälso bis zu UCB = 0).

I?B1
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Bild 2.61
Definition der Schaltzeiten eines Transistors
td=Verzögeaingszeit, tr=Anstiegszeit

ts= Speicherzeit, tf=Abfatlzeit

Aus dem übersteuerungsbereich kommt der Arbeitspunkt des
Transistors wieder heraus, wenn durch den Ausschalt-Basis-
ström die Basiszone von den aus der Kollektorschicht stammen-
den Ladungsträgern wieder freigemacht wird. Der Ausräumfaktor
a gibt an, mit welchem Ausräumstrpm die'Kapazität der Basis-
Emitter-Diode entladen wird, also wie schnell die Ladungs-
träger aus dem Basisraum verschwinden.

a = •B2

B2

Hierbei hat die gleiche Bedeutung für das Ausschalten
wie der Steuerstrom I!ßl für das Einschalten. Man bezeichnet
das Betreiben des Transistors im übe.rsteuerungszustand als
gesättigtes, das im linearen Bereich als ungesättigtes Ver-
halten. Man kann absichtlich verhindern, daß der Transistor
übersteuert wird, denn dadurch entstehen die zusätzlichen
Schalteeiten Tß und TS, die die Schaltgeschwindigkeit stark
begrenzen. Man möchte also für besonders schnelle Schalter .
verhindern, daß der Transistor sowohl ganz gesperrt als. auch



.übersteuert wird. Hierfür gibt es mehrere Schaltungsmethoden,
z.B. kann man, wie in Bild.2.62 beschrieben, das Kollektor-

-uB

-UD

•O*

IB= Honst.

Bild 2.62
Schutzschaltung gegen Übersteuerung mit Hilfsspannung

potentlal über eine durch die Diode D zugeführte Spannung
UD festhalten. Der Arbeitspunkt wandert dann nicht In den
Sättigungsbereich, sondern wird vorher von der Diode abge-
fangen. Der Kollektorstrom steigt solange stark an, bis
er durch den Basisstrom begrenzt wird, dieser Stromanteil
fließt durch die Diode ab. Die Schaltzeit der Diode muß na-
türlich mindestens der des Transistors entsprechen, damit
die Abfallzeit nicht durch ein..zu langsames Absinken des
Diodenstroms vergrößert wird. Wenn man die Übersteuerung
vermeidet und dabei nicht bis an die Grenze UnE1 = 0 steuert,

U D

kann manchmal die Einschaltzeit relativ lang werden, da die
zur Verfügung stehenden Basis-Steuerströme recht klein sind.
Eine wesentlich häufiger benutzte Methode ist in den Ab-
schnitten 4.3 und 4.5 erläutert.
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Eine Verbesserung der Ein- und Ausschaltzeiten -erhält man,
wenn man, wie im nächsten Bild 2.63 einen Kondensator Cß
parallel zum Basiswiderstand schaltet. Dann fließt im ersten

Bild 2.63
Übersteuerung nur beim Einschalten

Einschaltaugenblick ein relativ hoher Strom, da der Konden-
satorwiderstand sehr klein ist, dieser hohe Strom bringt den
Transistor schnell ins Leiten. Mit. zunehmender Ladung geht
der Strom auf den Wert zurück,der durch die Aussteuerung und
den Basiswiderstand Rß gegeben ist. Diesen Widerstand wird
man so einregeln, daß gerade der .Basisstrom fließen kann, der
den Transistor bis zur Restspannung durchsteuert. Da der bei
der Entladung des Kondensators auftretende hohe Stromfluß
die Basis schnell wieder ausräumt, wird auch die Ausschalt-
zeit günstig beeinflußt.

Die Berechnung der Schaltzeiten geschieht auf folgende Weise:
Die Verzögerungszeit TD entsteht, wenn der Transistor vom
gesperrten in den leitenden Zustand gebracht werden soll,
wobei sowohl die Emitter-Basis» als auch die Kollektor-Basis-
Diode gesperrt ist. Wenn-der Einschaltstron zu fließen beginnt,
müssen deren Kapazitäten und die SchaltkapazitSt erst umge-
laden werden, bis die Dioden in Leitrichtung vorgespannt sind. (
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Die Verzögerungszeit ist also einfach

D

- QOB

wobei QOB die gespeicherte Ladung in den Kapazitäten während
des Sperrvorgangs ist (off-blas-charge) und Ißl den Steuer-
strom in die Basis darstellt.

Die Anstiegszeit ist abhängig von einer Transistorkonstanten T,
die durch Granzfrequenz und Stromverstärkung bestimmt ist:

wo wß die Grenzfrequenz in Emitterschaltung ist, d.h. die
Frequenz, bei der die Stromverstärkung auf 1//5" = 0.707 abge- »
sunken ist; sie ist kleiner als die Transitfrequenz iofc = 2nffc.
Außerdem ist die Anstiegszelt vom Lastwiderstand RL > dem Grad
der Übersteuerung ü sowie von der Kollektor-Sperrschlcht-
kapazität CCB abhängig. Insgesamt ergibt sich:

TR = T (l + B.BRLCCB) in (-=-

Die Faktoren 0,1 und 0,9 stammen aus der Definition der
Anstiegszeit.

Die Formel für die Abfallzeit Tp unterscheidet sich von der
T^-Formel nur in dem Faktor, der durch die Ansteuerung bedingt
K
ist. Anstelle der Übersteuerung ü trlt.t der Ausräumfaktor a.
Je größer der Strom ist, mit dem die Basis ausgeräumt wird,
um so kürzer wird die Abfallzeit:

T = T1p - T



Die Ausdrücke In "-̂ -079 und ln
Kurve dargestellt (Bild 2*6*0.

1
ü-0.9

sind in der folgenden

u,a

Bild Z64
Zur Ermittlung der Anstiegs-und Abfallzeit

Für ü = l wird In £ü - 0,1
ü - 0,9

\r a
=.1 wird in f-i-gjf * 0,5

Im ungesättigten Zustand, d.h. ü £ l, a <_ l sind die Anstiegs-
und Abfallzeit länger als im gesättigten Zustand. Für die
Gesamtschaltzeit fehlen Jedoch die beiden Zeiten TD und Tg.

Die Speicherzeit ist einerseits abhängig von der Übersteuerung
ü und dem Ausr&umfaktor a, andererseits"von einer Speicher-
zeitkonstanten T , die durch den inversen Betrieb der Kollek- :s •
tordiode bestimmt ist. Der Transistor hat ja während der Über-
steuerung zwei Emitter. Die Zeit T^ ist bei Schalttransistorens
meist in den Datenblättern enthalten. Es gilt ^
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Im Bild 2.65 ist dieser Logarithmus als Faktor von ü mit a

In q+ u

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 1 0

u

Bild 2.65
Zur Ermittlung der Speicherzeit

als Parameter gezeichnet. Die gezeichnete Funktion hat
für a = ü = l den Wert Null, d.h. die Speicherzeit ist im
ungesättigten Fall Null. Das gleiche gilt übrigens für die
Verzögerungszeit, da Q0ß = 0 ist, weil der Transistor vor
dem Schalten gar nicht gesperrt war. .

Als Beispiel für einen modernen Schalttransistor sind in
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Bild 2.66 die Ein- und Ausschaltzeiten gezeigt. Der Tran-
sistor hat eine Transitfrequenz f. = 1800 MHz, Man erkennt,
daß für Kollektorströme größer als 30 mA alle Schaltzeiten
unter l n a sind. . . • • . . .

30 i

Abf allzeit
Anstiegszeit
Einschalt-Verzögerung
Ausschalt-Verzögerung

Uin-Uouf2V

lc, Kollektor -Strom [m A]

Bild 2.66

Typische Schaltzeiten
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3. Digitale Logik

3-1 Zahlensystem

Verschiedene Kombinationen von Ziffern werden eingesetzt,
um Zahlen zu beschreiben. Will man eine willkürliche Zahl
im Dezimalsystem wiedergeben, braucht -man 10 Ziffern:
0, l, 2 .... 8, 9- Für Zahlen größer als 9 fügen wir
eine weitere Positionsziffer hinzu, z.B. bedeutet .

1967 - l x 103 + 9 x 102 + 6 x 101 + 7 x 10°

Jede Positionsziffer ist ein Vielfaches von 10, die Zehner-
l 2Position ist 10 , die Hunderterposition 10 usw. Selbstver-

ständlich sind auch negative Potenzen zulässig. Man muß
Jedoch nicht unbedingt Potenzen der Basis 10 verwenden,
ebensogut könnte es die Basis 8 (Oktalsystem) oder 2
(Dual- oder Binärsystem) sein. Je nach der gewählten Basis
B erhält man verschiedene Darstellungen derselben Zahl.
Der Wert der Zahl ist dabei völlig unabhängig von der
Darstellung im Jeweiligen System.

Ist eine Zahl K in einem Zahlensystem mit der Basis B
gegeben, so:kann sie folgendermaßen 'dargestellt werden:

N _ _ T ^ n , _ «n^JL i . _ — m •
= anB * an-l B + ;•• * Sm B . ' '

Die Koeffizienten a, sind Ziffern aus der Menge der B
unterscheidbaren Ziffern 0, l, 2 ,.., (B - 1). Die Zahlen
eines Systems jnit der Basis B können somit durch Division
mit der neuen Basis B' in die Zahl dieses Systems umge-
wandelt werden. In der folgenden Tabelle (Bild 3*1> s.
folgende Seite) sind einige Zahlen in verschiedenen Systemen
aufgezeichnet.
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Dezimoteystem
Zehner

•

1
1

1
1
1
2

Bild 3.1

Einer
0
1
2
3
4
5
6
7
8
9
0
1
2
3
4
5
6
7
8
9
0

Oktalsystem
Achter Einer

0

1
1
1
1
1
1
1
41
2
2
2
2
2

1
2
3
4
5
6
7
10

21
£*
&*h
£ K
tf*"
J7 fr
jd i
vo
,2 *
3 a

4 ^
/5 L

Binärsystem

Sechzehner Achter

, . •. . . .

1
1
1
1
1

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

Vierer Zweier

1

1
1
1
1
0 •
0
0
0
1
1
1
1
0
0
0
0
1

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

Einer
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0

Zifferndarstellung in verschiedenen Systemen
i

Die Dezimalzahl kann also folgendermaßen dargestellt werden:

18 = l x 101 + 8 x 10° = 10 Dezimal
= 2 x

= l x

8 + 2 x

+ 0 x

8° = 22 Oktal
25 + 0 x 22+ l x 21 0 x2° = 10010 Binär

3.2 Binärsystem

Das Binärsystem kennt nur die zwei Ziffern 0 und 1. Damit
ergeben sich einige Vorteile gegenüber den anderen Systemen,
nämlich einfache Rechenreg'eln und die Verwendung in techn-
.nischen Systemen, die die Betriebszustände Ein und Aus be-
sitzen. Dieser letztgenannte Grund gestattet es, binäre
Zahlen durch 'eine Pulsfolge von Einsen und Müllen darzu-
stellen, wobei "l" die Anwesenheit eines-Pulses,'"0"
die Abwesenheit bedeutet. Durch diese Definition.und die
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Aufstellung einer zweiwertigen Algebra begründet sich
der Einsatz elektrischer Datenverarbeitungsmaschinen.

Mit Binärzahlen kann man ebenso wie mit Dezimalzahlen
operieren, d.h. man kann addieren, subtrahieren, multi-
plizieren "und dividieren. Es gelten dabei die folgenden
einfachen Regeln.

Addition:

Subtraktion:

Multiplikation

Division:

0

0

1
1

0

0

1
1

0

0

1
1

0

0

1
1

•f 0
•f 1
+ 0

+ 1

- 0

- 1
- 0

- 1

x 0

X 1

x 0

X 1

: 0

: 1
: 0

: 1

= 0

= 1

= 1

= 10

= 0
r

= 1

= 0

= 0

= 0

= 0

= 1

= ?
= 0

= ?
= 1

= 0 + 1 Übertrag

Borgen

unbestimmt

unbestimmt

Wie im Dezimalsystem werden die Brüche im Binärsystem durch
Anordnung der Ziffern hinter dem Komma geschrieben. Die erste

-l l•Stelle hinter dem Komma gibt an, wie oft mit 2 = ̂ , die
zweite, wie oft mit 2~2 = i multipliziert werden muß. Die
Verschiebung des Kommas nach links bedeutet, daß durch 2
dividiert wird, die Verschiebung nach rechts, daß mit 2
multipliziert wird.



3.3 Binär codierte Dezimalzahlen

Da die Ein-,und Ausgänge von Datenverarbeitungsanlagen im
allgemeinen mit Dezimalzahlen operieren, müssen sie für
die Verarbeitung durch einen geeigneten Code in Binärzah-
len umgewandelt werden. Diese speziellen Zahlensystem nennt
man Binärcodierte Dezimalzahlen oder einfach BCD. Die ein-
fachste Codierung wäre der 8*l21-Code, denn in ihm haben
die Positionen das gleiche Gewicht wie im Binärsystem.
In der folgenden Tabelle sind diese Zahlen aufgeführt:
(Bild 3.2)

Dezimal B - 4- 2- VCode
0
1
2
3
4
5
6
7
8
9

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

0 0
0 1
1 0
1 1
0 0
0 1
1 0
1 1
o o
0 1

Bild 3.2

J Darstellung des 8-4-2-1-Code

Der 8421-Code benötigt 4 Ziffern zur Darstellung der
Dezimalzahlen. Eine binare Ziffer, also entweder 0 oder
l, wird ein Bit genannt, eine Gruppe von zusammengehören-
den Bits ein Wort. Der 8'421-Code ist also ein 4 Blt^-Code.
Obgleich die Zahlen nur aus 0 und l bestehen, sind es doch
keine echten Binärzahlen, denn die Zahl 256 würde binär
durch l 00 000 00 ausgedrückt, im obigen Code aber durch
12 Bits, nämlich 0010 0101 0110. Die Datenverarbeitungs-
anlagen können diese Umwandlung vornehmen. -
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3.4 Codes

Im vorigen Abschnitt war schon der 8421-Code erwähnt, der
mit den Dualziffern 0 und l als Binärcode arbeitet. Häufig
müssen Jedoch außer Zahlen auch andere Zeichen dargestellt
werden, so z.B. Buchstaben des Alphabets. Man kann diese
ebenfalls durch die zwei Ziffern 0 und l ausdrücken, jedoch
nach einem anderen Schlüssel, der den Verarbeitungsmaschinen
wie Lochstreifengeräte, Magnetbandeinheiten oder Lochkarten-
systemen besser angepaßt Ist. Es muß also eine Verschlüsselung,
eine Code, gefunden werden, der diesen Zeichen eine eindeu-
tige Zuordnung Im 0 - i - System gibt. Das 0 - l - Ziffern-
system ist typisch für das digitale Datenverarbeitungssystem,
da die zwei Zustände durch aktive Bauelemente, wie Transisto-
ren oder Dioden, leicht zu realisieren sind. Die Art der
Codierung hängt nun wesentlich davon ab, was mit den Daten
geschehen soll, d.h. ob mit ihnen Rechenoperationen oder nur
eine Übertragung über Kabelsysteme ausgeführt werden soll.

1 Tetradisches Codes

4-Bit-Codes,i wie den bereits erwähnten 8421-Code, nennt
man tetradlsche Codes. Mit 4 binären Ziffern kann man
16 Ziffernfolgen, allgemein mit n binären Ziffern 2n Folgen
bilden, also auch 2n Zeichen verschlüsseln. Da das deka-
dische System nur 10 Ziffern enthält, sind 6 Ziffern Über-
flüssig, d.h. sie sind redundant.

Redundanzen sind ein wichtiges Mittel, Fehler bei der
Übertragung von Codeworten zu finden. Man prüft, ob das
übertragene Wort zu den redundanten Kombinationen gehört;
wenn ja, muß ein Übertragungsfehler vorliegen.

Andere häufig benutzte tetradlsche Codes sind der 2421-
Code und der Excess 3 - Code. In. der Tabelle auf der
folgenden Seite (Bild 3.3) sind die Verschlüsselungsvor-
schriften angegeben:
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zimal

0
1
2
3
A
5
6
7
8
9

2 -

0
0
0
0
0
1
1
1
1
1

-4 -
0
0
0
0
1
0
1
1
1
1

-2 -
0
0
1
1
0
1
0
0
1
1

li
0
1
ö
1
0
1
.0
1 -

.0
1

3 Excess

0
0
0
0
0
1
1
1
1
1

0
1
1
1
1
0
0
0
0
1

1
ö
0
1
1
0
0
1
1
0

1
0
1
0
1
0
1
0
1
0

Bild 33

Vergleich verschiedener Codes

Der Excess.3 - Code enthält die Dualzahlen 3 bis 12
in wachsender'Reihenfolge, die Bewertung der Ziffern
ist dabei 84(-2)(-l). Diesen Code verwenden manche
Rechenmaschinen, da mit ihm arithmetische Operationen
oft sehr einfach sind.

Der 2^21-Code wird häufig in Zöhlsystemen eingesetzt.

Codes .mit mehr als vier Bits

Codes, die mehr als vier Bits enthalten, sind oft gut •
geeignet für Fehlererkennung', auch ist das Decodieren t

meist einfacher als bei tetradischen Codes.

Benutzt werden, besonders bei Zähleinrichtungen, der
biquinäre und der Ringza'hlercode. Ihre Verschlüsselung
soll in der Tabelle auf der folgenden Seite (Bild 3.**)
angegeben werden.

3-5 Schaltalgebra, Wahrheitstabellen- \e logische Algebra, die Mitte des 19. Jahrhunderts von

dem englischen Mathematiker Doole eingeführt wurde, be-
schäftigte sich mit den zwei Zustandsaussagen "wahr" und
"falsch", aber nicht .mit Teilaussagen. Diese diskreten



Biquinär RingzählerDezimal

Ö
1
2
3
4
5
6
7
8
9

Bild 1.4

Wahrheitstabelle des Biquinär-und Ringzählers

Zustande einer Funktion entsprechen den binären Werten "l"
und "O1" oder, elektrisch ausgedrückt, eingeschaltet und aus
geschaltet.

5 0

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

4 3 2 1 0

0 0 0 0 1
0 0 0 1 0
0 0 1 0 0
0 1 0 0 0
1 0 0 0 0
0 0 0 0 l
0 0 0 1 0
0 0 1 0 0
01 000
1 0 0 0 0

9 8 7 6 5 4 3 2 1 0

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

So ist das elektrische Schaltbild für einen offenen und
einen geschlossenen Schalter das .folgende (Bild ?_.5),

offen geschlossen

Zustand „0"

Bild 3.5

Zustand „1"

Schaltlogik der digitalen M0"undM1"

Beim öffnen oder Schließen des Schalters sind keine Zwischen-

zustande zugelassen.

In Digitalrechnern haben die logischen Bausteine ebenso

nur die zwei Zustande "l" und "0", daher kann die Boolesche

auf die digitale Logik angewandt werden.

Alle Verknüpfungen der Wahrheitswerte, kann man auf drei.

Grundoperationen zurückführen, auf die Disjunktion, die

Konjunktion und die Negation. . . '.
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Diese drei Operationen sollen hier durch einfache Darstel-

lung von Schalterkonbinationen erläutert werden. Die Wahr-

heitstabelle beschreibt dabei die Zustandsglelchungen, die

für die einzelnen Schaltvorg&nge gelten.

3.6 ODER-Logik (Disjunktion) '

Es werden,; wie in Bild J>.C gezeigt, zwei Schalter A und B
parallel geschaltet. Die Schalter bilden ein Tor, durch das
nur Daten fließen können, wenn mindcste'ns einer der Schalter
geschlossen ist, und zwar entweder A oder B.

B

Zustande Wahrheitstabelle

>C

A + B = C
0 + 0 = -0
0 + 1 = 1
1 + 0 = 1

A
0
0
1
1

B
0
1
0
1

C
0
1
1
1

Bild 3.6

ODER-Logik mit Wahrheitstabelle

Die zugehörigen Zustanäsgleichungen sind aufgeführt und in •
der Tabelle dargestellt. Sind mehr als- zwei Schalter parallel
eingesetzt, gilt folgende Kombination: (Bild 3.7)

(A+B)+C ~

Bild 3.7

Erweiterte ODER-Logik

(B+C)
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Hieraus ergibt sich, daß für die ODER-Funktion das asso-

ziative Gesetz und die Vertauschungsregel gelten:

• A + B = B + A

(A + B) + G = A + (B + C) = A + B + C

3.7 UND-Logik (Konjunktion)

In dieser Logik v/erden zwei Schalter in Serie geschaltet

(Bild. 3.8).

>c

Zustände

A - B = C
0 - 0= 0
0 - 1 = 0
1 • 0= 0
1 - 1 = 1

Wahrt
A
0
0
1
1

teitst
B
0
1
0
1

abe
C
0
0
0
1

B

Bild 3.8

UND-Logik mit Wahrheitstabelle

Jetzt kann eine Information nur über die Schalter gelangen^

wenn beide gleichzeitig geschlo-ssen sind'. Für diese UND- '

Verknüpfung wird folgendes Gleichungssystem gesetzt:

B ss B

A(BC)

Bild 19

(AB)C

Erweiterte UND-Logik

ABC undAB = BA
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Die gleichen Gesetzmäßigkeiten wie bei der ODER-Logik gelten
auch hier, wie das Bild 3.9 zeigt,

3.8 NICHT-Logik (Negation)

Die NICHT-Logik gibt die Verneinung eines Signals an. Definiert
man die logische "l" als Anwesenheit eines Signals, so charak-
terisiert "0" seine Abwesenheit. Beide Zustände können • auch
durch eine Inversion beschrieben werden. Die invertierten
Variablen werden durch einen Querstrich Über dem Symbol ge-
kennzeichnet. So 'gilt also als ."Zustandsgieichung 1 = 0 oder
1-a 0, d.h. Eins = NICHT Null oder Null = NICHT Eins. Die
zugehörige Wahrheitstabelle lautet (Bild 3*10) .

Wahrheitstabelle

0
1

1
0

NICHT-Funktion mit Wahrheitstabeite
• - t . • , •

3.9 Rechenregeln der Booleschen Algebra -
*

In diesem Abschnitt sollen kurz die Rechenregeln zusammenge-
faßt werden, die in der zweiwertigen Schaltalgebra gelten.
Dabei sei nochmals betont, daß die logische "l11 die Anwesen-
heit eines Signals bzw. einen geschlossenen Schalter'darstellt,
öle logische "0" die Abwesenheit eines Signals bzw. einen . -.
geöffeneten Schälter angibt. Wird der gleiche Buchstabe für . .
mehrere Variable benutzt, bedeutet dies, daß mehrere Signale .
gleichzeitig arbeiten. . v

Regeln: . ' ; .

A + A = A ~vgl. Bild 3.6 A • l = A vgl. Bild '3.11b
A • A = A vgl. Bild 3.8 A -i- 0. = A vgl. Bild .3.11c
A - 0 = *0 vgl. Bild 3.11a A + l = l . vgl. Bild 3.11d

(Bild 3.11. s. folgende Seite) '. . - ' • ' • • . ' . ' ,
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i
0

I
1

A

\ \

I I
0-A=0 1 -A=A

a) h)

Bild an

, l,
l

T , t
f

A+OrA

c.)

Allgemeine Schaufunktionen

d.)

Vertauschungsgesetz :

A + D = B
A • B = B

V£l. Bild 3.7

- Bild 3.9

vr;l. Bild 3.7

vgl. Bild 3.9

As soziat ionsge setz :

(A + B);+ C = A + (B + C)

(AB)C = A(BC)

Distributives Gesetz: •

A (B + C) = AB + AC

Dieses Gesetz kann leicht im folgenden Bild 3.12 demonstriert
werden.

B

Bild 3.12

Dos „Distributive Gesetz
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Komplementbildung (Inversion)'

Wenn A(B + C) = D gilt, so folgt ebenso

A(B + C) = Ü

Dies ergibt die Identitäten:

A + A = l, A • A = 0, A = A

3.10 Positive und negative. Logik

Die Zuordnungen der elektrischen Spannungen zu den logischen
Ziffern "0" und "l" kann auf zweierlei Art erfolgen. Entweder
stellt die "l" die positivere Spannung, die "0" die negativere
dar oder die "0" ist mit der positiveren Spannung verknüpft,
die l!l" mit der negativeren. Im ersten Fall nennt man die Logik
positiv, im zweiten Fall negativ. Mit dieser Zuordnung kann
ein und dasselbe Verknüpfungselied eine ODER- oder eine UND-
Funktion ausüben. Wenn wir mit P bzw. N die positive bzw.
negative "l" bezeichnen, so gilt für die Wahrheitstabellen In
positiver bzw. negativer Logik (Bild 3.13).

Wahrheitstabellen

A

N
P
N
P

B

N
N
P
P

C
N
P
P
P

Ä 1
0
1
0
1

B
0
0
1
1

C
0
1
1
1

ODER-Funktion
in positiver Logik

A

1
0
\

B
1
1
0
0

C
1
0
0
0

UND-Funktion
in negativer Logik

Bild 3.13

Positive und negative Logik mit Wahrheitstabette
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3.11 De Morgansches Gesetz

Positive und negative Logik können durch Inversion inein-

ander umgewandelt v/erden. Die Kombination einer UHD-Logik

mit einem Inverter bezeichnet man als ÜAHD-Logik, die mit

einer ODER-Schaltung als NOR-Logik.

Dann gilt das de Morgansche Gesetz für die Negation ganzer
Funktionen. Es lautet:

!T (KOR)

A * B • C • .... - N = A + B + C + ... + N (NAND)

Eine NOR-Loglk, die man erhält, wenn man die ausgeführte

ODER-Funktion invertiert, ist identisch mit einer UND-

Funktion mit invertierten Eingangsgrößen. Entsprechendes

gilt für die HAND-Funktion.

3.12 Puls- und Level-Logik

Die logischen Größen IT1" und "0" können auf verschiedene

V/else präsent sein. Entweder ist ein solcher Zustand durch

die An- oder Abwesenheit eines zeitlich definierten Fuls-

signales oder von Spannungspeg'eln gekennzeichnet. . •

Das Pulslogiksystem wird als dynamische Logik bezeichnet,

es arbeitet in vielen Rechenmaschinen und Datenverarbeitungs-

anlagen.

Die meisten Systeme haben synchrone Takte, d.h. alle Zeichen

haben konstanten Zeitabstand. Die Frequenz wird von einem

Kristalloszillator gesteuert, sie bestimmt die Rate, mit der

die Daten ein- und ausgegeben werden. Der Oszillator wird

als Ilasterclock bezeichnet. In synchronen Systemen wird eine

Zahl durch eine Reihe von Pulsen beschrieben, die "l" ist

ein Signal, dac gleichseitig mit einem Taktimpuls erscheint,

die "0" ein Signal, das während der Taktzeit nicht vorhanden



- 82 -

ist. Bild 3.1fr macht dies in einem Beispiel deutlich.

' JUULJLJUI:
2^ 2 ^ 2 ^ 2^ 2

a.)

Binar Dezimal

•11010111 «215

juiniuinjuL
uo

b.)

Bild

Pulszug einer binären Zahl

Dargestellt wird inr Einpulsverfahren der Pulszug llOlOlil = 215
im Dezimalsystem. Die Anordnung der Signale erfolgt so, daß
die Potenzen von 2 mit zunehmender Zeit (also nach rechts)
wachsen. Das Signal ist seriell dargestellt, d.h. ein Puls
folgt zeitlich dem anderen. Die Übertragung kann also Über
eine Signalleitung (d.h. Koaxial oder über 2 Drähte) erfolgen.
Sollen.alle Pulse gleichzeitig ihre Information weitergeben,. .
d.h. im einfachsten Fall Jeder Puls auf einem Draht, so wird,
die Pulsfolge parallel genannt. '

Die Serienübertragung dauert länger, nämlich das Zeitinter-
vall T multipliziert mit der Zahl der Bits, die Parallel-
übertragung nur ein Zeitintervall. Dafür ist letztere teurer
•wegen der vielen parallelen Signalwege.

Im Gleichstrom- oder Pegellogiksystem ist der Zustand "l"
oder "0" durch einen von zwei Spannungspegein bestimmt. Es
sei hier betont, daß der absolute Spannungswert keinen Ein-
fluß auf die Definition der "l" oder "0" hat, lediglich die
relative Beziehung, die entscheidet, ob positive .öder nega-
tive Logik vorliegt. •
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Frlnzipschaltungen der digitalen Logik *

In diesem Abschnitt sollen die digitalen Transistorschal-
tungen beschrieben werden, die in der Logik Verwendung
finden. Aus ihnen werden die verschiedenen Torschaltungen
zusammengestellt, die im Abschnitt 5 erläutert werden."

Digitaler Inverter im gesättigten Betrieb

Transistoren v/erden in der digitalen Logik meist als Schalter
eingesetzt. Sie arbeiten in Reihe mit der Last und der Strom-
versorgung. Der Transistor wird durch ein äußeres Signal
zwischen den Stellungen Ein (gesättigt) und Aus (gesperrt)

hin- und hergeschaltet. In Bild fr.la ist ein einfacher

U

U0ut

Bild 4.1. b.)

Gesättigter Inverter mit Pulsformen
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Transistorschalter gezeichnet. Ohne äußeres Signal ist

der Transistor in der Stromsättigung, denn die Basis ist

über den Widerstand R direkt an die Versorgungsspannung UR

geschaltet. Er wird durch ein negatives Signal geeigneter

Amplitude, in den Sperr2ustand. geschaltet . In Bild *J.lb .

sind die zugehörigen Pulsformen dargestellt. Die Eingangs-

spannung sei eine Folge von negativ gehenden Pulsen der

Zeitdauer T. und der Periodendauer Tp. Die Signalspannung

U^, die an der Basis auftritt, hat durch die Übertragung

durch den Kondensator eine etwas geänderte Form. Ist die

Zeitkonstante C (R // R. ) » l" ist das Absinken derin i
Amplitude am Ende des Pulses nur gering, ist sie <_ T, , sinkt

die Amplitude wesentlich starker ab. Hierbei stellt R.

den jeweiligen Eingangswiderstand des Transistors dar.

Praktisch gilt, daß die prozentuale Änderung einer Signal-

amplitude am Ende des Pulssignals der Dauer T nach Durch-

laufen der Zeitkonstante RC (C = Koppelkondensator, R =

Widerstand parallel zum Signal) etwa durch -«- = «̂  beschrie-

ben wird. Dies gilt, wenn die Pulslänge T < RC ist (vgl.

Abschnitt 10.3). Das bedeutet z.B., daß das Signal um l %

absinkt, wenn die Zeitkonstante 100 mal so lang ist wie

der zu übertragende Puls.

Die entstehende positive Pulsspitze wird durch den relativ
großen Basisstrom begrenzt. Die Kollektorspannung, die durch
die Kurve IT . gekennzeichnet ist, ändert sich sprunghaftout
zwischen der Batteriespannung Uß und der Sättigungsspannung

U . Auch hier tritt eine negative Pulsspitze auf, die vons
der Basis übertragen wird. Das Dach des Pulses am Kollektor

ist flach; dies gilt nur, wenn der. Puls an der Basis durch

die Koppel-Zeltkonstante nicht so stark absinkt, daß der

Transistor vor dem Ende des Pulses schon wieder ins Leiten

kommt .



Aus dem Pulsdiagramm Ist.zu erkennen, daß der Transistor
In dieser Schaltung das Eingangssignal invertiert. Wird
der npn-Translstor durch das Signal an der Basis positiver,
fließt mehr Kollektorstrom, dadurch steigt der Spannungs-
abfall am Kollektorwiderstand R«,,d*h.. das Kollektorpoten-

tial wird negativer.

Man kann die statische Vorspannung an .der Basis auch durch
einen Spannungsteller zwischen einer positiven- und einer
negativen Betriebsspannung erzeugen. Außerdem wird oft ein
Vorwiderstand Hßin In die Basiszuleitung eingefügt (vgl.
Bild *U2), der, zusammen mit der Signalspannung, den dyna-
misch fließenden Basisstrom und damit auch den Kollektor-
Strom definiert.

Bild A.2

Gesättigter Inwrter mit Basiswiderstand

Zunächst werden die Spannungspegel für die logischen Zustände,
also0 und l,festgelegt. Zum Schalten von einem Zustand in den
anderen wird eine Ladung Q = /Jdt = C(U(1)-U(0)) benötigt.
Hierdurch wird die Sehaltgeschwindigkeit wesentlich beeinflußt.
Kurze Schaltzeiten erfordern höhere Ströme oder kleinere Si-
gnalpegel. Wird die Differenz, zwischen U(l) und U(0) sehr ge-
ring, kann die Störanfälligkeit der Schaltung sehr hoch wer-
den. Typische Werte für gesättigte Inverter sind 2 V _< U(l)
l 12 V und 0,2 V <_ U(0) •<_ 0,8 V. Durch Wahl eines Wertepaares
und Festlegung der Toleranzen ergibt sich der minimale und
maximale Spannungshub. • . -t
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Dann werden die Ströme bestimmt, die während der beiden
Pegel in den Lastwiderstand fließen. Ist der Transistor
in der Sättigung, betragt seine Kollektorspannung etwa
0,2 bis 0,5 Volt, ist er gesperrt, ist sie gleich der
Batteriespannung Uß, sofern nicht eine Clampdlode (vgl.
Bild 2.62) den Kollektor auf einem anderen Potential hält
Während der Transistor gesperrt ist, kann der größere
Strom in die Last fließen, dieser ist J(l) = UB/R/.
Ist der Transistor gesättigt, beträgt sein Kollektorstrom

Hierin ist J(0) der Strom, der nun in die Last fließt.

Alle Werte müssen mit Toleranzen versehen werden, um den

Streuungen der Bauelemente Rechnung zu tragen.

Durch diese Bedingungen kann man UD und RL festlegen. Die
Bestimmung des minimalen Basisstromes J-, der den vorge-
sehenen Kollektorstrom J„ bei der gegebenen Sättigungs-o
Spannung U«« - noch erzeugt, schließt sich an. Aus den

Kenndaten des Transistors kann diejenige Stromverstärkung
< •

ß gefunden Iwerden, die die angeführten Sättigungsbedingun-s
gen erfüllt, es folgt dann Jß = Jc/ßs- Mit der bekannten
Spannung URF . ergibt sich dann der Basiswiderstand

- UB " UBE sät
J7 - - - - .

B

Wird die Signalspannung durch einen Widerstand Rß, in Serie
mit der Basis, in einen Eingangsstrom J. umgewandelt, muß
dieser größer sein als der fließende Basisstrom Jß, um den
Transistor aus der Sättigung heraus in den anderen Zustand
zu schalten, d.h.

Uin " UBE sät ^ T- -- - >JB.

Die Schaltgeschwindigkeit ist durch die. .oben angeführte



Ladung bestimmt, die Zeitkonstante der Spannungsänderung
an der Last ist

r
^

- U(0) dUCE '
- J(0)

it.2 Kopplungen zwischen digitalen Invertern , •

Häufig werden mehrstufige Inverterschaltungen benötigt. Die
Kopplung zwischen zwei Stufen kann wechselspannungsmäßig
(kapazitiv) oder -gleichspannungsmäßig (z.B. durch Widerstände)
geschehen.

Dle-.kapazitive Kopplung ist in Bild 4.3 dargestellt. Bei

Uout

Bild 4.3
Inverterstufen mit Kondensatorkopplung

mehrstufigen Digitalinvertern müssen die Gleichspannungsbe-
dingungen unterschiedlich gewählt werden. Die Transistoren
werden abwechselnd leitend und gesperrt betrieben. In- unserem'
Bild ist der Transistor T1 statisch gesperrt, sein Basis-

. v
widerstand geht an das Erdpotentialj so daß zwischen Basis
und Emitter die Spannung UßE = 0 V besteht. Anders be'im
Transistor T«, der Widerstand R liegt zwischen der Basis
und der positiven Batteriespannung-. Dadurch hat.die Bas.is
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ein .Potential von 0,3 V (für Ge) oder 0,7 V (für Si)

gegen den Emitter. T2 zieht also Süttigungsstrom. Durch

die kapazitive Kopplung beeinflussen sich die statischen

Arbeitspunkte von Tl und T2 nicht.

Der Transistor Tl wird durch ein positives Steuersignal

in den Strom gefahren, sein Kollektorpotential wird nega-

tiver bis zur Sättigungsspannung. Diesen Spannungssprung

überträgt der Kondensator auf die Basis von T2, wodurch

dieser gesperrt wird. Erst wenn die Eingangsspannung am

Transistor Tl wieder auf ihren ursprünglichen Wert geht,

wird dieser gesperrt, sein Kollektorpotential wird posi-

tiver bis zur Batteriespannung. Durch den nachfolgenden

positiven Spannungssprung an der Basis von T2 geht dieser

wieder ins Leiten.

Die kapazitive Kopplung ist für sehr lange Signale schlecht

oder gar nicht anwendbar, da die großen Zeitkonstanten nur

durch sehr große und meistens schlechte Kondensatoren

(Elektrolyten mit hohem Eeststrom) hergestellt werden können

Dann v/endet man Gleichstromkopplung an, entweder mit Wider- •

ständen oder:mit Zenerdiodcn.

*m Dilä ^«J{ ist eine Widerstandskopplung gezeigt, und zwar •

für die zwei FL'lle, daß je einer der Transistoren leitet,

der andere gesperrt ist. Die Widerstünde HK und Rß müssen

unter Berücksichtigung der Kollektorspannung von Transistor

Tl und der Bacisspannung von Transistor T2 so dimensioniert

worden, daß das Sporren bzw. Leiten von T2 auch bei der

Gleichstromkopplung garantiert wird. Bei der Berechnung

müssen also vier positive bzw. negative .Toleranzen beachtet

werden, die Widerstandstoleranz von R„ und R^ sowie die

Toleranz der Silttigungsspannung von Tl und die der Vorwärts--

Spannung der - Emitter-Basis-Diode von T2. Man erhalt dann

einige Ungleichungen, innerhalb deren die Werte -dann frei

,,41*
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T2 leitend

T2 gesperrt

T1
tei tend

Bild A.4

Transistorstufen mit Widerstandskopplung

wählbar sind. Für die Basisströne von T2 ergeben sich die
Gleichungen: •

Uß(min) - UBE sat(max) U(max) * U£E sa t(max)

RB(min)Rv(max) + RT (max)
J\

UBE off (min) + UCE sat(max) , U(min) ~ UBE

RB(max)RK(min)

Aus.diesen Gleichungen können R« und Rß berechnet werhen.

= JB(min)

= %rest (max)
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Die ZenerdiodenkQpplying ist im Bild. . Man

• BUdA.5

Transistorstufen mit Zenerdiodenkopplung

erkennt leicht, daß allgemein gilt:

Ü B R(J + JB L C K JD - JZ>

Ist T2 gesperrt, Tl leitend: Ußo = \
ist Tl gesperrt, T2 leitend: Ußl = RL(JK + JB .- Jz)

+ Jv "

Gleichzeitig muß J„ > Jp sein, damit die Zenerdiode immer
leitet. Typischerweise werden zwei bis fünf mA Zenerstrom
benötigt. Zwischen dem Kollektorstrom von Tl und der Dasis
von T2 liegt dann immer die Zenerspannung. Für das Signal
bietet die Zenerdiode praktisch Kurzschluß, da sie eine
Kapazität von einigen Hundert pF hat.

Digitaler Inverter im ungesättigten Betrieb

Im ungesättigten Betrieb, auch current mode genannt., wird
verhindert, daß der Transistor Übersteuert v/ird. Dadurch
kann eine höhere Schaltgeschwindigkeit erzielt werden, die
Speicherzeit und die Verzügerungszeit treten nicht auf (vgl
Abschnitt 2.13). Während wir früher in einem Beispiel (vgl.
Bild 2.62) zeigten, wie mit Kilfe einer Diode die Kollektor-
Spannung festgehalten wird, soll jetzt eine andere Methode



\n werden,

praktisch konstant bleiben.
- " '

maßen*"«ft6:

des Behalt ens die Ströme
\inE sieht folgender-
'

Bild A.6

Digitaler lnverter,ungesättigt

Die Spannungsquelle U£ erzeugt einen Strom, der über den
Widerstand R- in die Diode D fließt., Der Spannungsabfall an
der Diode, also einige Zehntel Volt,- erscheint zwischen
Emitter und dem Erdpotential. Ein positives Eingangssignal
sperrt den Transistor, ein negatives steuert ihn In den
Strom und sperrt.dabei die Diode. Der Transistor Ist hier
vom pnp-Typ. Ist U-, sehr groß gegen die Signalspannung, ist

n
der durch R« fließende Strom T _ E

E JE "

Er Ist praktisch konstant, unabhängig davon, ob der Tran-.
sistor ein- oder ausgeschaltet ist, denn wenn der^ransistor
leitet, fließt der Strom in seinen Emi.tter, ist er gesperrt,
in die Diode. Wählt man nun Uß/RL > UB/RE, so kann das
Kollektorpotential nicht in den S£ttigungsbereich gesteuert
Werden. . '
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In nächsten Dild *J.7 sind die -beiden digitalen-Inverter-

Schaltungen1 zur Übersicht nochmal zusammengefaßt.

a) gesättigt

Bild 47
Inverterstufen

+UE
tx) ungesättigt

Im gesättigten Fall wird die Schaltung .so ausgelegt, daß

die Spannung am Transistor ein Minimum, der Strom ein Maxlmum

v/ird. Die Festspannung ist eine Funktion des Kollektor- unü

des Basisstroms. Der durch das Signal verursachte Basisstrom.

ist JB
4in

RD

Diese Schaltungsart wird meist eingesetzt, wenn Information

innerhalb fester Spannungswerte Übertragen werden soll.

Im ungesättigten Fall wird der Strom zwischen dem Transistor

und der Diode hin- und hergeschaltet. Die Gleichung für den

Basisstrom gilt genau so wie im gesättigten Fall. Bei der Kal-

kulation der Signalspannungen und Basiswiderst£ncie muß die

Toleranz für die Spannung Ußt» also für den Spannungsabfall

an der Emitter-Basis-Diode, berücksichtigt werden.



Emitterfolger

Ein Emitterfolger ist eine Kollektorschaltung mit dem Last-
widerstand im Emitterzweig. Der Kollektor ist für die Signal-
frequenzen geerdet, der Emitter ist.gleichstrommäßig über
eine hohe Impedanz an eine Spannungsqüelle angeschlossen. Der
Signalstrom fließt in die Basis hinein, der Emitter folgt dem
Signal innerhalb der Aussteuerungsgrenzen linear, wobei der
Basisstrom um den Faktor ß (Stromverstärkung) kleiner als der
Emitterstrom ist. Da die Signalspannungen an der Basis und
am Emitterwiderstand fast gleich groß sind, (die Spannungs-
verstärkung des Emitterfolgers ist stets < l, meist 0,90 b-is
0,99) stehen die Eingangs- und Ausgangsimpedanzen an Basis

und Emitter im Verhältnis ß zueinander. Aus Bild .̂8 folgen

OUt
=±+zs.
s ß

Bild 43
Eingangs-und Ausgangsimpedanzen beim Emitterfolger

die Eingangs- und Ausgangsimpedanzen zu

ßZT bzw. Z.
Zin s rb out

!§.ß

hierin sind r. der Basiseingangswiderstand ([transistorab-
hängiger Wert), ß die Stromverstärkung, ZT die Lastimpe-
danz, S die Steilheit des Transistors S = r und zs die

BE
Impedanz der Steuerquelle an der Basis, Da rfe meist nur
wenige Ohm hat, die Steilheit sehr hoch ist (40 - 200 mA/V
bei typischen HP-Schalttransistoren) gilt für die praktische
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Anwendung:

Zin out

Der Emitterfolger arbeitet also als. Impedanzwandler. Da ß
bei hohen Frequenzen oft nur klein ist, besonders in der
Nähe der Transitfrequenz, schaltet man manchmal mehrere
Emltterverstclrker in Serie. Die Impedanz wird dann durch
den Faktor ß. ß0 B-, ... ßw transformiert, wo 3̂  die Strom-1 2 3 n * n
Verstärkung des n-ten Transistors ist. Sqmit kann die
Eingangsimpedanz recht hoch werden, die Ausgangsimpedanz
nähert sich schließlich dem Wert l/S. Im Bild *t.9 sind drei
Emitterfolger in Serie gezeichnet.

a.) b.)

Bild 4.9...
Kette von Emitterfolgern

Diese Konfiguration wird als Darlingtonschaltung bezeichnet.
Es sind zwei Anschlußarten möglich, entweder erhält jeder
Transistor seinen eigenen Emitterwiderstand, dann muß gelten

REl RE2



Da -die Widerstände sehr groß werden können, können sie in

besonderen Fällen weggelassen werden, in solchen Fällen ist

der Basisstrom des Transistors n + l gleich dem Emitterstrom

des Transistors n. Man muß Jedoch berücksichtigen, daß mit

abnehmenden EmitterstrÖmen auch die Stromverstärkung sinkt.

Außerdem sind in den Eingangstransistoren die temperatur-

abhängigen Restströme nicht mehr zu 'vernachlässigen, dadurch

ist die Grenze für die Impedanz-Transformation gesetzt.

An einen typischen Beispiel soll gezeigt werden, wie Emitter-

folger eingesetzt werden, um hochohmige Schaltungen an nieder-

ohmige Kabel anzuschließen. Da normale Koaxialkabel (Impedanz,

50 - 100 Ohm) eine Kapazität von etwa 80 - 100 pF/m haben,

müssen bei Signaländerungen die Kapazitäten geladen bzw. ent-

laden werden, wobei im ersten Teil des Ladevorgangs ein Strom

von dJ = C-r- benötigt wird. Hierin ist C die Kabelkapazität,

dl! die Spannungsänderung, die in der Zeit dt übertragen werden

soll.

Bild *I.1Q ist ein Emitterfolger mit kapazitiver Last gezeigt

Rr J1k = r UOL

Bild 410

Emitterfolger mit kapazitiver Last
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Der Widerstand RS stellt die Summe aller Generator-'und

Eingangswiderstände dar. Im Zahlenbeispiel wird die Ein-

gangsspannung abrupt zwischen 9 und 3 V geändert. Nehmen

wir an, es handelt sich um einen Si-Transistor mit einem

B von 50'.und einem Spannungsabfall von 0, 7 V an der leiten-

den Emitter-Basis-Diode, so erzeugt der Signalstrom bei

einer Spannung von 9 V in RS (500 Ohm) einen Spannungsab-

fall von etwa 0,1 V. Das Emitterpotential betragt somit

8,3 V. Fällt jetzt die Eingangsspannung auf 3 V, so wird,

da die Emitterspannung wegen des großen Kondensators nicht

sofort folgen kann, der Transistor gesperrt. Der Kondensator

entlädt sich exponentiell mit der relativ großen Zeitkon-

stanten R£ • C bis zum Wert 2,4 V, denn bei dieser Spannung

beginnt der Transistor wieder zu. leiten. t In diesem Bereich

ist die Zeitkonstante wesentlich kleiner, nämlich R11C,

wo R..̂  die Parallelschaltung aus der niedrigen Ausgangsimpe-

danz und R« ist. Steigt das Eingangssignal wieder auf 9 V,

kann die Emitterspannung Jetzt viel schneller folgen, da er

im Leiten bleibt. Die Ladezeitkonstante ist also wieder

R^C. Der Basisstrom kann dabei sehr hoch werden, so daß

der Transistor in die Sättigung gefahren wird. Dies ist die

zweite Grenze der Aussteuerung. Der Innenwiderstand des

Transistors kann dabei so klein werden, daß der Strom nur

durch den Innenwiderstand der Stromquelle bestimmt wird.

Emittergekoppelter Verstärker '

In Abschnitt 4.3 wurden einige Vorteile der stromkonstanten

Schaltung diskutiert. Es.werden z.B. die Stromversorgungen

gleichmäßiger belastet, die Ströme durch .ätromkonstante

Widerstände kontrolliert. • •

Ein Schaltungstyp, der ebenfalls diese Vorteile •aufweist,

aber gleichzeitig sowohl mit als auch ohne Inversion be-

trieben v/erden kann, ist das emitter£eköppelt e Transistor-
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paar (vgl. Bild 4.

Bild 4.11

Emittergekoppettes Paar

Es handelt sich um zwei Transistoren, deren Emitter aus einem
gemeinsamen Widerstand von einer Spannungsquelle betrieben
werden/Das Signal geht in die Basis des ersten Transistors,

i ,

dieser arbeitet als Emit'terfolger in den Emitter der zweiten
Stufe, die in Basisschaltung betrieben wird, in der die Basis
signalmäßig geerdet ist. Aus dem Kollektor des zweiten Tran-
sistors kann das Signal in gleicher Polarität wieder abge-
nommen werden. Durch Einfügen eines Widerstandes in den Kol-
lektorzweig des ersten Transistors kann auch dort ein Signal
mit umgekehrter Polarität entnommen werden. Wegen des gemein-
samen Emitterwiderstandes kann die Schaltung stromkonstant
betrieben werden, wenn der Spannungsabfall am Emitterwider-
stand groß ist gegen die Signalspannung an der Emi.tter-Basis-
piode. Der Emitterstrom wird dann von einem Transistor in
den anderen umgeschaltet, Je nachdem, welcher der beiden im •
Leiten ist. • . .
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Dild 4.12 zeigt die Impedanzverhältnisse3 die in der Schaltung

** i 7 .A=—<' *-out s
''

zin"

Bild4l2

Impedanzen beim emittergekoppelten Paar

7 *
l Sauftreten. Z . = ̂  + — ist die Emitterfolger-Ausgangsimpe-

danz, Z. = 1. die Eingangslmpedans der Basisschaltung. In
relativ guter Näherung kann man beide zu -K- zusammenfassen.

Im ist die Übertragungscharakteristik der Ströme

beim Übergang vom jeweiligen Leiten bzw. Sperren in den anderen
Zustand aufgezeichnet.

T1 gesperrt
T2 leitend

l T1 leitend
i T2 leitend

Uout

T1 leitend
T 2 gesperrt

n

Uü=*57mV fürGe
Uü=±104mV für Si

Bild 4.13
Ein-/Ausgangsübertragung beim emittergekoppelten Paar
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Im ersten Gebiet leitet T2, Tl ist gesperrt " -.
im dritten " " Tl, T2 " "
im zweiten " " Tl und T2.

Die AusgangsSpannung im ersten Geriet ist die Differenz der
Batteriespannung und des Spannungsabfalls am Ärbeitswider-
stand des leitenden Transistors: Uout = UB "

im dritten

Gebiet ist Uout = U da Transistor T2 gesperrt ist. Das Über-
gangsgebiet, in dem ein linearer Transfer stattfindet, ist bei
Ge ca. 100 mV, bei Si ca. 200 mV breit.
Die Wahl der Arbeitswiderstände erfolgt nach Uß/RL > UB/R£.

Im Bild ist aufgezeichnet, wie das Durchschalten der
Ströme die Spannungen an den Elektroden beeinflußt.

+4V

BildA.14
Übersteuertes emittergekoppeltes Paar

An der Eingan-gsbasis genügen einige Hundert mV positiv oder
negativ gegen die Spannung an der zweiten Basis (hier Null
Volt, da geerdet). An den Kollektoren entstehen .symmetrische
Signalübergänge.



- 101 -

Die wesentlichen Vorteile der emittergekoppelten Schaltung
sind im folgenden zusammengefaßt:

a) hohe Schaltgeschwindigkeit, da Sättigung vermieden wird,

b) komplementäre Signalausgänge an den Kollektoren,

c) keine Störsignale auf den Stromversorungsleitungen,
da die Ströme beim Schalten konstant bleiben,

d) die Basis des zweiten Transistors kann zum Einspeisen
von Kontrollsignalen, wie z.B. Gegenkopplung benutzt
werden.

Wegen a) v/erden emittergekoppelte Transistorpaare besonders
In der Logik mit sehr hoher Taktfrequenz benutzt, also im
Bereich 50 - 300 MHz.
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5. Digitale Gateschaltungen

Die in Abschnitt 3 beschriebene digitale Logik wird aus den
in Abschnitt ^ beschriebenen Schaltungen zu Punktionsein-
heiten 'Zusammengebaut, die man allgemein digitale Gateschal-
tungen nennt. Die praktische Funktionsweise soll in diesem
Abschnitt besprochen werden.

5.1 ODER-Gates

Ein ODER-Gate kann mit Dioden leicht realisiert werden.

Bild 5.1 zeigt eine solche Schaltung für positive Logik.

Ao-

in.B

C=A+B

-01TL

- , Bild 5.1

OR-Gate mit Dioden (positive Logik)

Man erkennt, daß jeder der beiden Eingangspulse unabhängig
voneinander ein Ausgangssignal gibt, d.h. sowohl A oder B
gibt C. Damit das Ausgangssignal etwa die gleiche Amplitude
wie das Eingangssignal hat, muß R » R~ sein, wo RD der
Innenwiderstand der Diode ist. Für negative Logik wird die
Schaltung geeignet, wenn die Polarität der Dioden geändert
wird. Dies ist in Bild 5*2 gezeigt.

°U

°UB<

1

, M

C=A+B

1 ° LJ
R

Bild 5.2
OR-Gatemit Dioden (negative Logik)
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Die ODER-Verknüpfung wird durch das Symbol in Bild 5»3a
dargestellt. Die Wahrheitstabelle (Bild 5Ob) er.gibt dann
die pulsförmige Darstellungs die in Bild 5.3c aufgetragen
ist.

B Ij Cr

a.)

A+B

A

0
1
0
1

B

0
0
1
1

e
0
i
r
r

.. b.)

Bild 53

OR-Gate mit Wahrheitstabelte und Pulsdiagramm

5.2 UND-Gate

Auch das UND-Gate kann mit Dioden aufgebaut werden, wie es
In Bild 5*4 gezeigt wird. Beide Dioden sind Jetzt statisch

1 nn. -l *-

R

C=A-B

Büd 5.4

ANO-Gatemit Dioden (positive Logik)
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leitend, die Anschlüsse A und B müssen entweder über externe

Widerstände oder über einen niedrigen Innenwiderstand des

Eingangsgenerators geerdet sein. Durch positive Signale auf

die Katoden der Dioden werden diese gesperrt. Kommt nur ein

Signal, z.B. an A, so übernimmt, die -Diode B den Strom der

A-Diode mit; kommen jedoch gleichzeitig Signale an A und B

(Koinzidenz), werden beide Dioden gesperrt, am Ausgang C

erscheint das "l"-Signal. Erscheinen beide Pulse nicht ganz

gleichzeitig, sondern um weniger als eine Pulsbreite zeitlich

verschoben, ist das Ausgangssignal nur während der überlappungs

dauer existent.

Durch Umpolen der Dioden sowie der Batteriespannung kann die

•̂n Bild 5.Ü gezeigte Schaltung auch für negative Logik einge-

setzt werden.

Die UND-Verknüpfung wird ebenfalls durch ein Symbol dargestellt

(Bild 5.5a). Mit der Wahrheitstabelle (Bild 5.5b) erhält man

das Pulsdiagramm (Bild 5*5c).

U

j C=A

. a.)

J
1

B

0 0
1 0
0 1
1 1

0
0
0
1

b.)

— A

a

c.)

Bild 5.5
ANO-Gate mit Wahrheitstabelleund Pulsdiagramm
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5,3 NICHT-Schaltung als Inverter

Die NICHT-Schaltung hat nur eine Eingangs- und eine Ausgangs-
buchse, sie bildet die logische Negation mit folgender Defi-
nition: Der Ausgang eines NICHT-Inverters nirant den Zustand
"l" dann und nur dann an, wenn der Eingang nicht den Zustand
"l" hat. In Abschnitt ^ waren verschiedene Möglichkeiten für
die Schaltung eines digitalen Inverters aufgezeichnet. Das
Ausgangssighal eines Inverters wird dann positiv, wenn das
EingangsSignal negativ wird. Idealisiert beläßt 'ein digitaler
Inverter die binären Pegel und die Form der Pulse in ihren
Werten, er ändert nur die Polarität.

Die NICHT-Schaltung wird durch das in Bild 5.6a gezeigte Sym-
bol dargestellt. Hierbei bedeutet der Punkt am Ausgang des
Verstärkers, daß das Signal invertiert wird. Aus der Wahrheit s-
tabelle (Bild 5-6b) ergibt sich das Pulsdiagramm (Bild 5.6c).

a.)

1
0

M

u ;n
:u

nn A

u u A

Bild 5.6
c.)

Inverter mit Wahrheitstabelle und Putsdiagramm
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NOR-Gates

NOR-Gates sind ODER-Gates, deren Ausgangssignal invertiert ist

Ist einer der Eingänge im Zustand "l", ist der Ausgang der

NOR-Gates im Zustand "0". Sind aber alle Eingänge des NOR-

Gates auf "0"-Potentlal, ist der Ausgang auf "l"-Potential.

Die einfachste Form eines NOR-Gates ist in Bild 5.7 gezeigt.

o C*A+B

-u r*
Bild 5.7

NOR-Gate mit RTL-Widerständen

Die Mischung der beiden Eingangssignale geschieht hier über.'
die beiden Widerstände R. und R„. An der Basis des Transistors
entsteht also das Signal A + B, nach dem Invertieren A + B.
Diese Schaltungsart wird als RTL bezeichnet, d.h. Widerstands-
(Resistor)-Transistor-Logik.

Statt der Widerstände RA und Rß kann man auch Dioden .ein-
setzen, die Schaltung ist in Bild 5«8 (s. folgende Seite)
enthalten. Diese Logik wird DTL, also Dioden-Transistor-Logik
genannt. '

Auch mit dem emittergekoppelten Paar als ungesättigter Inver-
ter werden NOR-Gates aufgebaut, .sie haben den Vorteil, schneller
zu schalten als die oben aufgeführten Typen. Das Schaltbild
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0-H-A«

i-TLe

-o C=A + B

Bild 5.8

NOR-Gate mit D T L-D Joden .

der emittergekoppelten Logik (ECL - Emitter coupleä logic)
ist in Bild 5.9 zu sehen.

,*U,B

i .—öf. A A B "1 r°-1 i

Bild &9

NOR-Gate mit KL-Trans i stören
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Das Symbol für die NOR-Schaltung enthält Bild 5.10a. Mit

der Wahrheitstabelle in Bild 5,lOb ergibt sich das Puls-

diagramm (Bild 5.10c).

C=A+B

A
0
1
0
1

B

0
0
1
1

C

1
0
0
0

b.)

1

1

n

m

• !

i
i
l
t

]

^H

-

1.*"" T

Ar™

— B

C

c.) t
BUd 5.10

NOR-,Gate mit Wahrheitstabelle und Pulsdiagramm

5.5 NAND-Gates '

NAND-Gates sind UND-Gates, deren Ausgangssignal invertiert

ist* Der Ausgang eines NAND-Gates befindet sich dann und nur

dann auf "0"-Potential, wenn alle Einginge gleichzeitig auf

'̂ "-Potential sind. Bild 5.^ können wir so erweitern, daß

eine NAND-Schaltung entsteht. Bild 5 i 11 zeigt dies.

B

D3

Bild 5.11

NAND-Gate mit DTL-Dioden

S
ir1
u 0
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Die dritte Diode D3 stellt das korrekte Potential an der
Basis des Transistors her, damit dieser statisch nicht
leitet.-Diese Logik wird wieder als DTL bezeichnet.

Ein anderer, weit verbreiteter NAND-Gatetyp ist die TTL,
die Transistor-Transistor-Logik. Ihre Schaltung ist In
Bild 5.12 gezeigt. Der Eingangstransistor enthält mehrere

b-TL A o
In**
Bild 5.12
NAND-Gatemit TTVTransistoren . ' ;

* . " ' •

Emitter. Wird einer von ihnen auf das "l"*-Potential gebracht',
wird der Transistor noch nicht gesperrt, erst wenn beide
Emitter gleichzeitig den Zustand "l" annehmen, sperrt er. Das

.-entstehende Koinzidenzsignal wird invertiert, so daß die Zu-
standsgleichung am Ausgang des Gates den Wert A«B erreicht. .
Das Symbol für das NAND-Gate ist In Bild 5.13a gezeigt, die,.
Wahrheitstabelle In Bild 5.13t, die Pulsformen in Bild 5»13c.
(Abb. s. folgende Seite).

\6 EXCLUSIV-ODER-Gates

Das EXCLUSIV-ODER-Gate ist eine spezielle Version der ODER-
Gates. Seine logische Definition besagt, daß,.wenn ein'und
nur ein Eingang den "l"«Zustand hat, am Ausgang des Gates
auch der "l"-Zustand herrscht. Wenn also A. = l und .B = l',
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B

T\A B

—Lr-
a.)

A
0
1
0
1

B
0
0
1
1

c
1
1
1
0

b.)

U

U u Ü-•••»

c.) t

B

Bild 5.13

NANO-Gatemit Wahrheitstabelle und Pulsdiagramm

Jedoch nicht gleichzeitig, ist auch C = l. Die Wahrheitstabelle
lautet also wie Bild 5-1^ a (s. folgende Seite). Diese Tabelle
kann auf verschiedene Arten erreicht werden. Die Booleansche
Gleichung lautet in mehreren Umformungen:

C = A • S + B • 1T

= (A + B ) ( T B)

- (A + B) (A + B)

= A • B + £ - E

Durch die de Morgansche Beziehung können die vier angegebenen

Gleichungen ineinander übergeführt werden. Ihre praktischen

Ausführungen enthält Bild 5.l4b, ihr Symbol Bild S.m.c.

Durch die Kombination der drei überhaupt vorkommenden Ver-

knüpfungsarten wird das EXCLUSIV-ODER-Gate auch manchmal UND-

ODER-INVERT-Gate genannt. Der Einsatz dieses Gates liegt



- 112 -

A
0
0
1
1

B
0
1
0
1

c
0
1
1
0

a.) c.)

C r A + B

A B

(XAB+AB)

Büd 5.14

EXCL-OR mit Wahr hei tstabelle und Schaltungsbeispiel

hauptsächlich bei der Datenübertragungskontrolle als Ungleich«
heltsdetektor. Der Ausgang nimmt ja das /'̂ '-Potential an, wenn
A = B Ist. Man kann also z.B. die Ungleichheit von 2 Bits
prüfen.

* i

5.7 WIRED-OR-Gates

Da häufig in Zusammenhang mit UND-FunktIonen auch ODER-
Verknüpfungen vorkommen, z.B. In den In 5.6 beschriebenen
EXCLUSIV-ODER-Gates, kann man den Ausgang'der Gates so kon-
struieren, daß der letzte Kollektor offen herausgeführt wird.
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Wird eine ODER-Funktion gewünscht, können die Kollektoren

der zugehörigen Gates direkt miteinander verbunden werden

(WIRED-OR). Dabei wird zwar die Schaltgeschwindigkeit etwas

geringer, die Kosten und der Platzbedarf werden Jedoch gün-

stiger. 'Das Symbol für diese Verknüpfung ist in Bild 5.15a

gezeigt, das Beispiel von NAND-Gates mit WIRED-OR-Punktlon

in Bild 5*15b»

A

B.
C=A+B

C

D
Y OD

b.)

WIRED-OR mit SchaltungsbeispiH

5.8 VETO- oder INHIBIT-Funktion '

Invertiert man nur ein Eingangssignal einer AND-Schaltung,

erhält man eine VETO-Funktion. Diese ist folgendermaßen de-

finiert. Wenn an allen Eingängen eines AND-Gates, mit Aus-

nahme des VETO-Eingangs, der Zustand "l" herrscht, ist der

Ausgang aes Gates im Zustand "l". Hat jedoch der VETO-Eln-

gang den Zustand "l", wird die Koinzidenz der anderen Ein-

gänge verhindert, der Ausgang nimmt den Zustand "0" an. Das

logische Symbol muß dann vor dem VETO-Eingang einen Inverter

enthalten, dieser kann entweder durch das Invertersymbol oder

auch durch einen Punkt am Ende der Eingangsleitung darge-

stellt werden. Bild 15.l6a zeigt dieses, Bild 15.l6b die

Wahrheitstabelle (s. folgende Seite). In dieser sind alle

16 Möglichkeiten aufgeführt, die die Zustände eines Gates

mit 4 Eingangsgrößen annehmen können.



A
B
C
D -

o.)

A

0
- 0

•E-A-B-C-D o
0
0
0
0
0
1
1
1
1
1
1
1
1

B

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

C
0
0
1
1
0
0
1
1
0
0
1
t
0
0
1
1

D
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1

E

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

tx)

Biid 5.16

AND-Schaltung mit VETO-Eingang und Wahrheitstabelle

Durch den Inverter-Eingang wird die zwischen den übrigen
Eingangssignalen bestehende Koinzidenz aufgehoben, man

T .

spricht daher auch von einer Antikoinzidenzfunktion. In
dynamischen Systemen (Pulslogik) ist es notwendig, den
Antikolnzidenzpuls früher als die übrigen Signale be-
ginnen und später enden zu lassen, damit alle Koinzidenz-
möglichkeiten, die sich aus der Überlappung von Signalen
ergeben, verhindert werden.
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6- Integrierte Schaltkreise

6.1 Notwendigkeit einer Integration von Bauelementen

Die Raumfahrttechnik und unabhängig davon die Computer-
entwicklung brachten einen sehr großen Bedarf an elek-
tronischen Bauelementen, die klein, leicht'und zuver-
lässig sein müssen bei hoher Schallgeschwindigkeit und
möglichst geringer Leistungsaufnahme. Da diese Bausteine
sowohl in den Rechenanlagen als auch in den Raketen und
Satelliten in großen Mengen benötigt wurden, begannen
die Hersteller die Miniaturisierung der Bauelemente und
die Integration der Teile zu einer größeren logischen
Funktion; denn Jedes Gramm eines Satelliten, der in die
Umlaufbahn gebracht wird, kostet weit über 100 DM.

Bei der Konstruktion neuer Rechner werden Schaltzeiten
von mindestens l nsec angestrebt, um möglichst hohe Rechen-
geschwindigkeiten zu erzielen. Da aber die Signale sich
mit etwa 30 cm/nsec ausbreiten, sind dadurch den Dimen-
sionen der Recheneinheiten Grenzen gesetzt.

Ein weiterer Grund für die Integration'von Bauelementen'
ist der, daß durch Produktion zusammengefaßter Schalt-
kreise in einem Herstellungsprozeß die fehlerfreie Betriebs-
zeit sehr verlängert wird.

Seit es Transistoren gibt, haben sich die äußeren Formen
der Gehäuse nur wenig verändert. Im Innern, d.h. im Halb-
lelterkristall, sind aber wesentliche Neuerungen geschehen.
Die relativ großen Legierungspillen sind durch die sehr
viel kleineren Planar-Diffusionskristalle ersetzt worden,
mit denen der Innenraum der Gehäuse geradezu leer erscheint.

Etwa 1958 begannen die Halbleiterhersteller mit der Ent-
wicklung von integrierten Bausteinen, also Schaltungen,
die eine elektrisch logische Einheit zusammenfassen in
einem monolithischen Kristall. Sie"lieferten einen Baustein,
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der die physikalische Realisierung einer Anzahl von Schalt-
elementen auf oder in einem gemeinsamen Körper ist, untrenn-
bar mit diesem verbunden und geeignet, die Punktion einer
Schaltung auszuführen.

Die technischen Vorteile einer Integration können .leicht
eingesehen werden, es können verschiedene Herstellungsschritte
für eine Vielzahl von Bauelementen gleichzeitig "durchgeführt
werden.

6.2 Herstellung der integrierten Schaltkreise

Integrierte Schaltkreise werden nach dem von der Transistor-
fertigung bekannten Planarverfahren hergestellt. Dieses soll
hier etwas genauer beschrieben v/erden. Der Halbleiterkristall
wird zunächst mit einer Oxydschicht aus SiO« abgedeckt, die
für die zur Dotierung verwendeten Stoffe als Maske eingesetzt
wird. An den Stellen, wo der Kristall dotiert werden soll,
£tzt man fotolithografisch Öffnungen in das Oxyd, durch die
der Dotierungsstoff während der Diffusion in den darunter
liegenden Sl-Kristall einwandern kann. Bild 6.l zeigt diesen
Vorgang. Durch wiederholtes Abdecken mit Si02 und Ätzung
neuer Fenster können im Si-Kristall übereinanderliegende
Schichten von p- und n-Zonen hergestellt werden, die die
gewünschte Dotierung haben.

Dotierungsstoff

i O

Bild 6.1

Prinzip des Planarverfahrens
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Um einen Transistor zu erzeugen, müssen alle p- und n-Zonen
innerhalb eines einheitlich orientierten Kristallgitters
angeordnet sein. Diese Einkristalle werden im Tiegel-Zieh-
Verfahren hergestellt, anschließend schneidet man Scheiben
so, daß die 'Schnittflächen in der. kri.stallografischen (111)-
Ebene liegen. Von der Güte dieser Schnitte hängt der repro-
duzierbare Verlauf der Diffusions- und Ätzprozesse ab. ,

Das bereits erwähnte fotolithografische Verfahren, mit dem
die1 verschiedenen Zonen und Leiterbahnen im Kristall herge-
stellt werden, ist eigentlich ein Fotoätzverfahren, v/eil
der verwendete Fotolack als Maske zum Ätzen der Öffnung im
Oxyd dient. Diese Technik hat eine hohe Präzision erlangt;
die Konturen eines Satzes verschiedener Masken zur mehrmali-
gen Anwendung lassen sich bis auf *0,2 um zur Deckung bringen
Das prinzipielle Verfahren ist in Bild 6.2 dargestellt. Auf

UV-Strahlung

MI 1 1
Foto lack Maske

Si02

Y/////S////////

Si

iV/7,

l.Oxydierte Si-Scheibe 2.Fotolack aufgebracht 3. Justieren u.Belichten

polymerisierter Fotolack Oxydfenster

4-Fotolack entwickelt S.SiCL-Schicht geätzt . 6.Fötolack entfernt

Bild 6.2

Schematische Darstellung des fotolithografischen Prozesses
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die Si02-Schicht wird erst der Fotolack aufgebracht, an-
schließend wird die Scheibe gegenüber der fest eingespannten
Fotomaske justiert. Nun wird mit ultraviolettem Licht be-
lichtet, dann die Schicht entwickelt. Dabei werden die be-
lichteten Lackflächen bleiben, die unbelichteten jedoch .be-
seitigt. Nun werden die Fenster in der Oxydschicht weggeätzt,
anschließend der Restlack entfernt. Sämtliche beschriebenen
Verfahren werden in einem Raum mit Gelbbeleuchtung ausge-
führt, gegen die der Fotolack unempfindlich ist.

Die Herstellung der Fotomasken muß mit sehr hoher Genauigkeit
betrieben v/erden. Die Originalzeichnung wird in starker Ver-
größerung von etwa 200 - bis 500-fach angefertigt, anschließend
wird sie dann wieder verkleinert.

Die Verbindungswege der einzelnen Halbleiterbauelemente auf
dem Kristall werden durch eine dünne aufgedampfte AI-Schicht
hergestellt, die gleichzeitig zum Aufnehmen der etwa 25 y
starken Zuleitungen zum Gehäuse hin dient. Deren Anschluß ge-
schieht meist nach dem Nagelverfahren (Bild 6.3).

>Anschiußstift

Bild 6.3

Schematische Darstellung der Naget köpf kontaktierung

Dabei wird der aus einer Kapillare austretende Golddraht
an seinem Ende durch Erhitzen zu einer Kugel geformt, die,
bei 350° C auf den AI-Anschluß der integrierten Schaltung
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gedrückt, einen stabilen Kontakt entstehen läßt. Kach Ab-

heben der Kapillare wird der Golddraht zu einen der ver-

goldeten Anschlußstifte Geführt, bei höherer Temperatur

angedrückt und anschließend abgeschmolzen.

Das Beispiel eines Fertigungsganges zur Herstellung Inte

grierter Schaltungen, wie er z.B. bei Valvo durchgeführt

wird, ist in Bild 6 .4 gezeigt.

cQDiffundieren von Arsen in dos
P-leitende Substrat zur Er =
zeugungi N-leitender vergra=
bener Schichten mit niedrigem
Widerstand.

c.) Auf wachsen einer mit Antimon
schwach dotierten N-leitenden
epitaktischen Schicht (Kollek=
torzonen)

e)Diffundieren von Bor für die
P-leitenden Basiszonen und
die Widerstandsbahnen.

b)Diffundieren rahmenförmiger
P-Zönen fcor) zum Zwecke
der Inselbildung.

d.)Rahmenförmige P-Dptierung
mit Borfgestrichelt);anschnes=
send lsoueräiffusion,d.h.BÜ =
düng N-leitender Inseln,
(dick gezeichnet)

B-*'

f.)piffundieren von Phosphor für
die N-leitenden Emitterzonen
und fürdieN+-Zonen zur
Sperrschichtfreien Kontak-
tterung hochohmiger N-Zonen

Bild 6.4
Fertigungsgang einer integrierten Halbleiterschaltung (Schematische Darstellung)



In das p-leitende Si wird As eindiffundiert, um n-leitende
Schichten zu erzeugen; anschließend werden mit Bor p-Zonen.
diffundiert. Auf dem Kristall wächst dann durch das früher
beschriebene Epitaxie-Verfahren eine n-Schlcht auf; es wer-
den dann wieder mit Bor n-leitende Inseln gebildet,, in die
Widerstandsbahnen und Basiszonen eindiffundiert v/erden.
Abschließend werden die n-leitenden Emitterzonen durch Phos-
phor-Diffusion hergestellt, womit insgesamt eine ripn-Struktur
entsteht.

Eine fertig bearbeitete Kristallscheibe enthält einige Hun-
dert Schaltungen. Durch Aufsetzen von Meßspitzen werden die
Schaltungen durchgemessen, die unbrauchbaren markiert, an-
schließend wird die Scheibe zuschnitten und die schlechten
Stücke werden ausgeschieden. Bild 6.5 zeigt schließlich noch
einige typische Gehäuseformen, das DIP-Gehäuse (Dual-Inline-
Package), das zur Zeit als Industriestandard gilt, das vom
Transistor her bekannte TO-5-Gehäuse und zwei Flatpack-Ge-
hüuse.

4- Ĵ •44-. 14-14- -14-M-i i T̂  i T! i

-H

|f !! " U n' i; 1! Jü. t . i , ..

', • i"t
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Bild

Gehäuseformen für integrierte Schaltkreise
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6.3 Integrierte Digitalschaltkreise

Auf Grund"der schaltungstechnischen Gegebenheiten haben sich
einige charakteristische Logikschaltungen entwickelt» die in
sogenannten Familien zusammengefaßt sind. Als erste dieser
Familien (vgl. Bild 6.6) wurde die RTL- oder auch Widerstands*

o Q+b+C

RTL-NOR

' o a+b+c a

DTL-NOR DTL-NAND

Bild 6.6 ECL-OR/NOR
Typische Schattungen integrierter Logik
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Transistor-Logik konstruiert. Ihre Funktionsweise ist in
Abschnitt 5»^ beschrieben. Jedes positive Elngangssignal
erzeugt unabhängig von den anderen Eingängen ein Ausgangs-
signal mit umgekehrter Polarität; die Schaltung Ist also
eine UÖR-Logik. Die logische Funktion wird durch die Wider-
standskombination ausgeführt; die Schaltgeschwindigkeit
ist etwa 50 - 200 nsec. Bei den Integrierten Schaltkreisen
hat sich ein anderer Begriff für die Schaltzeit eingebür-
gert, die Einschaltverzögerung (Propagation Delay). Sie ist
die Zeit zwischen dem Basis- und dem Kollektorsignal, beide
bei 50 % Signalamplitude gemessen.

Wenig später erfolgt die Entwicklung der DTL, also der
Dioden-Transistor-Logik. Hier übernehmen, wie in Abschnitten
5.1, 5.2 und 5-4 beschrieben, die Dioden die logische Punk-
tion. Nach dem de Morganschen Theorem kann durch Umpolung
der Dioden sowohl eine KOR- als auch eine NAND-Logik er-
zeugt werden. Die Schaltgeschwindigkeit der DTL beträgt
etwa 20 bis 50 nsec.

j
Die etwa zur gleichen Zelt entwickelte•emittergekoppelte
Logik ECL ist als ungesättigte Logik sehr schnell, sie hat
heute etwa 2 - 5 nsec Schaltzeit, besitzt Jedoch nur einen
geringen Signal-Spannungshub von-etwa 0,8 V. Die logischen
Operationen ODER und MOR werden durch Mischung der Signal-
eingänge in Jeweils einem Transistor ausgeübt.

Die 19G5/66 erschienene Transistor-Transistor-Logik TTL kom-
biniert eine mittlere bis gute Schaltgeschwindigkeit, etwa
6 bis 10 nsec mit relativ hohen Signalausgangsströmen und
gutem Störabstand. Für Jedes logische Eingangssignal steht
ein Emitter zur Verfügung. Die Mischung erfolgt in einem
Viel-Emitter-Transistor, dessen Wirkungsweise in Abschnitt
5.5 erläutert wird.
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6.

Durch eine besondere Ausgangsstufe wurde eine sehr günstige
Ausgangsimpedanz für beide Schaltzustände erzielt, Dild 6.7
zeigt die Ausgangsstufe. Im Zustand "l" leitet Transistor l

o+Stromver sorgung

Signalleitung

log.t(1"= Tl ist leitend .12 gesperrt
log."0 "= T2 ist leitend,T1 gesperrt

Bild 6.7 !
TT L- Ausgangsstufe

als Emitterf olger, Transistor 2 ist gesperrt, die Ausgangs-
impedanz ergibt sich zu ca. 70 Ohm, im Zustand "0" zieht
Transistor 2 Sättigungsstrom, Transistor l ist gesperrt, in
diesem Fall ist die Impedanz noch niedriger, etwa 15 Ohm.
Dadurch erhält man eine relativ hohe Sicherheit gegen Stör-
signale.
Die TTL-Famille hat eine sehr starke Verbreitung gefunden.

v

Integrierte Analog-Schaltkrelse

Während die bisher beschriebenen Schaltkreise in der Digital-
loglk eingesetzt werden, verlangen die Analog-Probleme viele
Typen von Operationsverstärkern, Breitbandverstärkern und
Comparatoren. Der Integration linearer. Schaltkreise standen
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einige technologische Probleme entgegen. So verlangt die
analoge Schaltungstechnik wesentlich.höhere Genauigkeiten
der passiven Bauelemente, außerdem treten Temperatur-
stabilitätefragen auf, die besonders bei hochverstärkenden
Systemen entscheidend für die Güte der Schaltung sind.
Die Stromdrift an den Eingang
Grad Temperaturänderung sein.

-12Die Stromdrift an den Eingangsklemmen soll bis zu 10 A pro

Die Bandbreite der hergestellten Operationsverstärker liegt
meist zwischen 50 kHz und 10 MHz mit relativ hohen Eingangs-
und niedrigen Ausgangsimpedanzen. Da diese Verstarker In-
vertierende und nichtinvertierende Eingänge besitzen, sind
mindestens die ersten Stufen als Differenzverstärker ge-
schaltet. Wichtige Parameter hierbei sind die Differentlal-
Input-Offset-Spannungen oder auch Ströme; das sind dieje-
nigen Spannungen oder Ströme, die zwischen den Eingangs-
klemmen eingespeist werden müssen, um die Differenzausgangs-
spannung Null Volt zu erzielen. Hierdurch wird also die
Schaltungssymmetrie beschrieben; je kleiner die Offset-Werte,
desto günstiger ist die Symmetrie. Erreicht werden Werte
von weniger als l mV bzw. l mA. Als Haß für die thermische
Stabilität wird die Drift dieser Werte auch pro Grad Celsius
angegeben, dies ergibt weniger als.0,1 pV/°C. Die Gesamt-
verstärkung ohne Gegenkopplung liegt meist zwischen 40 und
100 dB.

Aus der Fülle der Schaltungen soll ein Beispiel der Analog-
technik, die Schaltung eines spannungsstabilisierten Netz-
teils für Spannungsregelung zwischen 2 und 30 V gezeigt
werden (Dlld 6.8, s. folgende Seite). Sie besteht aus einem
einstufigen Differenzverstärker T8 und T9 am Eingang sowie
einem Darlington-Emitterverstärker TU und T12 am Ausgang.
Der npn-Transistor T2 arbeitet als Lastwiderstand für den
DifferenzverstSrker und als Treiber für den Darlington-
kreis. Zwischen den Anschlüssen 8 und 4 wird die regulierte
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T2

2,2k

3] up sta-
bilisierter
jBngong

2 ! Verstärker
'Ausgang

.Strombe-
Agnenzung

Qistabilisier-
ter
Ausgang

7 HRCom-
tpensa-
I tition

v-> -J

•1
Regel -

jspannung

41 Masse.

Bild 6.6 ,
Schattung des stabilisierten Netzgerätes mft Strombegrenzung

Spannung entnommen, in Punkt 6 wird die RegelSpannung ein-
gespeist. Diese integrierte Spannungsregelung, die selbst
Ströme bis- zu 20 mA verarbeitet, wird wie in Bild 6.9
(s. folgende Seite)angeschlossen. Die externen Kondensa-
toren verhindern das Oszillieren des Geräts unter schwieri-
ger Last. Sollen stärkere Ströme bis zu einigen Ampere
geregelt werden, kann man extern weitere Leistungstran-
sistoren: anschließen. Der Eingangsspannungsbedarf dieser
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JA.

unstabilisierter
Eingang

stabilisierter
Ausgang

Bild 6.9
Anschluß des stabilisierten Netzgerätes nach Bild 6.8

Schaltung ist 7,5 bis 40 V, die Lastregulierung 10 , die
_ü

Netsregulierung 3-10 /Volt, der Temperaturkoeffizient der
Ausgangsspannung 3
10"5 angegeben.

-5 o"-10 "v C. Als Langzeitstabilität wird

6.5 Größere Komplexe integrierter Schaltkreise (Large-scale-

integration LSI)

Die bisher beschriebenen, relativ einfachen Integrationen
bestehen elektrisch vorwiegend aus Gateschaltungen mit bis
zu 8 Eingängen, hinzu kommen mehr oder weniger komplizierte
Speicherelemente, z.B. Flip-Flops. Da die moderne Computer-
technik aber auch häufig wiederkehrende komplexe. Baugruppen
verwendet, lag es nahe, größere Baueinheiten zu integrieren.
Die Wünsche der Computerhersteller betrafen vorwiegend-
schnelle Speicher, Zählketten aus Shiftregistern und Dekaden-
scaler. Die Herstellungsart ist prinzipiell die gleiche wie
bei normal integrierten Schaltungen. Bild 6.10 (s. folgende
Seite) zeigt als typisches Beispiel die Schaltung eines
16 Bit-Speichers, das aus 16 Speicherelementen sowie den
zugehörigen Schreib- und Leseverstärkern besteht. Wie man



16rlip-Rops in
4xA Mo t r ix

tf Lese -Verstärker

t

Schreibe r Verst ärker

Bild
Schaltung eines 16 B l T- Speichers

solche Speicher einsetzen kann, zeigt Bild 6.11 (s. folgende
Seite). In diesem Beispiel sind vier integrierte Bausteine
zu einem 6*1 Bit-Speicher zusammengefaßt. Zusätzlich werden
lediglich die Adressenaufschlüsselungselektronik und die
Treiber für die x- und y-Koordinaten des Speichers benötigt
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Adressen Register

X»Decoder

ATMC3162

h-H

Y-Decoder

Gate Schreiben

w0

Bild 6.11
Aufbau eines 64 BIT-Speichers

Von 1966 an entstand eine Reihe komplexer Integrationen
mit MOSFET's.'.Diese Transistoren kann man wegen der ein-

p
fachen Diffusion auf viel kleinerem Raum (l mil ) unter-^
bringen als normale mehrfach diffundierte Transistoren
(20 mil2). Die MOSFET's werden nicht nur als Transistoren,
sondern manchmal auch als Widerstände eingesetzt, da nor-
male Widerstandsbahnen einen hohen P'latzbedarf haben.
Wegen des hohen Eingangswiderstandes ist für Schaltyor- -
gange praktisch nur die Etngangskapazltät von der Größen-
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prdnung Pikofarad von Bedeutung. Es können heute schon sehr
viele konventionelle IC's durch einen MOS-Komplex ersetzt
werden.

Der Wunsch nach Speichern mit größerem Inhalt als der oben
beschriebene kann mit der Integration normaler Transistoren,
Widerständen und Kapazitäten ihrer Größe wegen nur schwer
erfüllt werden. Der geringe Raumbedarf eines MpSPET's ist
Jedoch geeignet, diese Forderung zu befriedigen. Bild 6.12
zeigt eine von Pairchild entwickelte Schaltung eines Speichers

Bit Position 1
Wort 0 Wort 4 Wort 8 Wort 12

16 Worte
je 16 Bits

. Bit l Bit 2 3.4 — -N
. Ausgang Ausgange

Bild 6.12
Schallung eines 256BlT-Speichers
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für 256 Bits mit einer Zugriffszeit von l ysec mit HOSFET's,
die als Beispiel eines hoch integrierten Schaltkreises
kurz beschrieben werden soll. Die ganze Matrix mit Adreß-
Decodern und Ausgangsstufen ist auf einem monolithischen
Kristall .untergebracht. Die Schaltung zeigt Teile eines
16 Wort-Speichers mit 16 Bits in jedem Wort. Eine 4 Bit-
Adresse kann Jedes der 16 V/orte aufrufen. Eine Bit-Position,
die allen 16 Worten gemeinsam ist, ist in einer .̂  x ^-Anord-
nung untergebracht. Zwei Adressenbits selektieren eine Zeile,
die zv/ei anderen die Spalte,

Soll z.B. das Wort 5 ausgel.esen werden, so ist die Binär-
adresse 0101. Daher sind die Adreßleitungen 2 und 8 auf
positivem Potential, d.h. die MOSFET's, die mit ihren Gates
an den Leitungen liegen, sind gesperrt. Die Leitungen l und
4 sind negativ, die zugehörigen HOSFET's sind leitend. Daher
sind TG und TlC gesperrt, ihr Quellenpotential ha'lt T9, T10, .
T19 und T20 leitend. Entsprechend sind Tl und TU leitend,
dadurch sind T43 T5, Tl*i und T15.gesperrt.
V/eil T*l und T8 gesperrt sind, sind ihre Quellen und damit der
zugehörige Zeilendraht negativ, d.h. T22, T26 , T30 und T3** sind
leitend, ebenso die Transistoren in den Bitpositionen der
V/orte l, 5> 9 und 13 im Speicher. .Jeder der anderen drei Zei-
lendrähte ist mit mindestens einem leitenden Gatetransistor
verbunden, das Potential ist also positiv, die Transistoren,
die durch die Zeile kontrolliert werden, sind gesperrt.
Entsprechend geschieht die Spaltenselektion. Die Quellen-
leitung von T15 und T17 ist negativ, d.h. T 38 leitet, T37,
T39 und T**0 sind gesperrt. Diese 4 Transistoren haben einen
gemeinsamen Arbeitswiderstand. Durch T38 können nur T25, T26,
T2?, T2ß Strom ziehen, hiervon wird nur T26 auch durch die
Zeile aufgerufen. Dieser Transistor repräsentiert also die
Ziffer 5. Durch die Ausgangstransistoren T^ll, T*J2 und T^3
kann die Information ausgegeben werden. . -

In solchen Speichern können die Bits verschieden organisiert
sein, z.B. als 16 Worte Je IC Bits. Grüßere Speicher für
1024 Bits sind in Vorbereitung. So benötigt man z.B. für
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einen 1024 Bit-Speicher mit 2!>6 Worten zu Je M Bit nur
14 Zuleitungen, die 8 binären Adressen, 4 Datenleitungen
sowie Stromversorgung und Erdleitung.

Zur Zeit sind integrierte Komplexe bekannt, die bis zu
800 MOSFET's auf einein Chip haben. Wo Taktfrequenzen von
höchstens einigen MHz benötigt werden, rechnet man-mit.
einer starken Zunahme der MOS-Anordnungen. • .

Die günstigen Eigenschaften der MOSFET-Integration können
allerdings durch andere Vorteile der. Planar-Epitaxie-Tech-
nik aufgewogen werden. Der Vorteil der normalen Diffusions-
technik ist die hohe Schaltgeschwindigkeit, die. sich mit
DTL oder TTL erreichen läßt, etwa 5 bis 10 nsec in Gegen-
satz zu-50 nsec und mehr in der KOS-Technik. Ihr Nachteil
ist die wesentlich kompliziertere Mehrfachdiffusion. In
beiden Techniken gibt es ständig neue Erfolge. Sehr hoch
integrierte Schaltkreise wird man wohl hauptsächlich in
MOS- oder ähnlicher Technik herstellen.

Bei einer anderen Bauart komplexer Schaltkreise, der soge-
nannten Hybrlxä-Technlk, werden mehrere. Chips (Si-Krlstall-
plöttchen) getrennt in eine Standardgehäuse, eingebaut; die
Anschlüsse der Chips können getrennt herausgeführt werden '-.
oder intern verbunden sein. In dieser Hultichip-Anordnung .
gibt es bereits eine Vielzahl von Schaltungen, z.B» kom-
plette Digital-Analog-Converter für 4 Bits.

6.6 Fassungen und Bestückung von Geräten, . -

Während es relativ einfach ist, einzelne Transistoren in
eine Schaltung ein- bzw. auszulöten, macht es Schwierigkei-
ten, Bausteine mit vielen Anschlüssen auszulöten. Daher ent-
warf man besondere Fassungen für die integrierten Bausteine,
und zwar für Fiatpack-, TO-5- und D'IP-Ausführung. Durch den
Einsatz von Fassungen macht man aber .manche Vorteile des
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Bausteins, seine Kleinheit, seine Robustheit und Schüttel-
festigkeit zum Teil wieder zunichte. Außerdem werden die
Hochfrequenzeigenschaften der Schaltungen durch Fassungen
wegen der längeren Zuleitungen nicht verbessert. Man muß
daher Je nach Anwendung entscheiden, ob eine Passung über-
haupt geeignet ist oder ob man den Baustein einlötet und
ihn mit Vakuumlötkolben (mit eingeschlossener Pumpe zum
Absaugen des Zinns) wieder ausbaut.
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7- Digitale Pulsformung

Viele Signale haben eine Form, die nicht besonders für eine

Weiterverarbeitung In Standardsystemen geeignet ist. Es muß

dann z.B. die Anstiegszeit, die Pulsdauer oder die Abfall-

zeit geändert werden. Diese Bedingung erfüllen die im

folgenden beschriebenen Pulsformer.

7.1 Astabile Multivibratoren

Astabile Multivibratoren sind Pulsgeneratoren, die freischwin-

gend eine kontinuierliche Pulsfclge liefern. Sie sind zwei-

stufige, kapazitiv gekoppelte übersteuerte Verstärker mit

Rückkopplung, wie aus Bild 7.1 hervorgeht. Der astabile

RB2M RL2
IC1.

y II

>+uB

7.1
Astabiler Multivibrator mit Kotlektorkopplung

Multivibrator hat keinen stabilen, sondern zwei quasistabile

Zustände. Das bedeutet, daß keiner der Transistoren ständig

gesperrt oder leitend ist. Daß eine, solche Schaltung über-

haupt anschwingen kann, liegt an den Unsymmetrien des so

symmetrisch aussehenden Aufbaus. Unmittelbar nach dem Ein-

schalten beginnt einer der beiden Transistoren (z.B. Tl)

etwas früher als der andere Strom zu ziehen. Hierfür können

z.B. die etwas unterschiedlichen Stromverstärkungen oder

Widerstandstoleranzen eine Rolle spielen. Der steigende

Stromfluß erzeugt im Lastwlderstand einen steigenden Span-

nungsabfall; dieses Signal koppelt über den Kondensator 'auf
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die Basis des anderen Transistors mit der Tendenz, ihn zu
sperren. Somit, gewinnt der erste Transistor noch mehr an'
Einfluß, so daß sich die. beschriebene Wirkung weiter stei-
gert, bis der erste Transistor sich in der Sättigung be-
findet. Während dieser Zeit wurde der Kondensator C- so
geladen, daß sich auf der Kollektorseite positive, auf
der Basisseite negative Ladung befindet, die ausreicht, T2
gesperrt zu halten. C, entlädt sich nun über RBI» dab'ei
wird nach einiger Zeit der Punkt erreicht, an dem T2 wieder
zu leiten beginnt. Nun vertauschen die Transistoren ihre
Rollen. Der Stromanstieg in T2 bewirkt, daß C« umgeladen
wird, auf seiner Basisseite entsteht eine negativ gerichtete
Spannung, die Tl sperrt.
Die Pulsformen zu dieser Schaltung sind in Bild 7*2 gezeigt.

U(t)

T2=RBj>C2

-j—uB

'2fL2

UBEI

UCE1

— uBEsat

UBE2

t=T2 UTUT2

T1 gesperrt m leitend
T 2 leitend |T2gespeiTt

Bild 7.2

T1 gesperrt
T 2 leitend

Putsförmen beim Kollektorgekoppelten astabilen
Multivibrator



Unmittelbar vor t = 0 ist T2 in der Sättigung, er zieht
den Kollektorstrom J2> während Tl noch gesperrt ist.
Für t < o ist also die Basisspannung von Tl negativ
(es sind npn-Transistcren), die Kollektorspannung gleich
der Batteriespannung U^; wogegen die Basisspannung von T2
gleich der Sattigungsbasisspannung UBE gat, die Kollek-
torspannung gleich UCE , ist. Der Kondensator C. ent-
lädt sich über R̂ ,. , dabei steigt UBE- exponentiell gegen
den V/ert + Uß. Bei t = 0 erreicht die Basis von Tl die
Einsatzspannung zum Leiten des Transistors. Während dieser
nun in die Sättigung gesteuert wird, fällt das Kollektor-
potential von + Uß auf UCE t und gibt über C« den Span-
nungssprung an T2, wodurch dieser gesperrt wird. Die Tran-
sistoren haben dabei die Funktion vertauscht, der Übergang
beginnt von neuem.

Sind RßlC1 = Tl und RB2C2 = T2 dle beiden ****** die Schwin-
gungsdauer entscheidenden Zeitkonstanten, ergibt sich die
Periodendauer zu annähernd

T = Tl + T2
ln 2 =

Ist die Schältung symmetrisch dimensioniert , gilt RBI

RB2 und Cl = C2 = C und
= 1,38 RC.

Durch Variation von R oder C kann man die Periode verändern.
In Bild 7.2 erkennt man, daß, wenn einer der Transistoren
gesperrt wird, seine Kollektorpulsform einen langsamen An-
stieg hat. Dieses v/ird durch das Laden des Kondensators über
den Kollektorwiderstand des gesperrten Transistors verursacht
Bild 7.3 zeigt eine Möglichkeit, einen besseren Anstieg am

Bild 7.3

Astabiler Multivibrator mit verbesserter Anstiegszeit
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Kollektor zu erhalten. Es sind zwei Trenndioden Di und D2
sowie zwei 'Widerstände RD zur bisherigen Schaltung hinzu-
gefügt. Wird einer der Transistoren gesperrt, sperrt auch
die zugehörige Diode, so daß der Kondensator jetzt Über
die Basis-Emitterstrecke des leitenden Transistors und
den Widerstand RD aufgeladen wird. Damit is,t der Kollektor-
frei von dieser Belastung, die Anstiegszelt des Signals
ist dann nur durch den Kollektorwiderstand und die zuge-
hörige Schaltkapazität bestimmt.

Eine andere Form des astabilen Multivlbrators verwendet die
Emitterkopplung, Bild 7.*! zeigt die Schaltung. Der eine

o+UB

Bild 7.4
Astabiter Multivibrator mit Emitterkopplung

Kopplungsweg besteht wieder zwischen Kollektor Kl und der
Basis B2, der zweite zwischen den beiden Emittern El und
E2. Da die zweite Kopplung kapazitiv ist, hat jeder der
beiden Transistoren einen eigenen Emitterwiderstand. Die
Basis von Tl wird an eine Gleichspannung Ußl ' t geschal-
tet, der Kollektor K2 ist völlig frei,.er kann zum Aus-
koppeln der Pulse benutzt werden, ohne Rückwirkung auf .den
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Schaltmechanismus zu befürchten. Die Transistoren sollen
so geschaltet werden, daß Tl zwischen Sperren und Sättigen,
T2 jedoch zwischen Sperren und ungesättigtem Leiten ge-
steuert wird.

Zu Beginn der Betrachtung sei Tl leitend, sein Kollektor-
potential, das wegen der Gleichspannungskopplung mit dem
Basispotential von T2 identisch ist, besteht aus der Summe
seines Emitterpotential (Ußl gtat - UßE sat) und der SSttl-
gungsspannung UCE gat. Der Kondensator C entlädt sich über
RE2, bis T2 die Einsatzspannung zürn'Leiten erreicht. Dadurch
steigt sein Emitterpotential stark an, dieser positive
Spannungssprung koppelt über C an den Emitter von Tl, dieser
sperrt dann. Jetzt entlädt sich C über R£ , bis Tl wieder zu
Leiten beginnt, womit die Periode beendet wird.

Die Pulsformen dieses Multivibrators sind in Bild 7.5. gezeigt

T1 leitend
T 2 gesperrt

T 1 gesperrt
T 2 leitend

T 1 leitend
T 2 gesperrt

U&] stat " UBE sat

UB1 stat "UBE sat *UCE sat

" UBEsat +UCE saf

t=0 t=T1 t=T1+T2

Bild 7.5
Pulsformen beim emittergekoppelten Multivibrator
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Die Pulszeiten errechnen sich zu etwa

UTl RE1C In 'B

Bl stat

für T2 gilt das gleiche, wenn R£1 durch RE2 ersetzt wird.
Durch Umschalten des Kondensators C kann.djle. Frequenz grob,
durch Variation der Emitterwiderstünde fein reguliert werden

7.2 Monostabiler Multivlbrator

Der monostabile Multivibrator oder auch Univibrator hat einen
stabilen und einen quasistabilen Zustand. Um den Übergang vom
stabilen in den quasistabilen Zustand auszuführen, benötigt

er ein externes Steuersignal, kurz Trigger genannt. Die Schal-
tung bleibt, dann während einer Zeit, die lang gegen die Ein-
schwingzeit ist, in dieser Stellung". Sie kehrt ohne Süßere
Pulse, -lediglich durch eine innere Zeitkonstante bestimmt,
in Ihren Ausgangszustand zurück.

Eine typische Schaltung des Univibrators zeigt Bild 7.6«

Kl O OUt

T 1 T 2

Bild 7.6
Kollektorgekoppelter Univibrator

Die Verstärker (invertierend) Tl und T2 seien aktive Vierpole,
z.B. npn-Transistoren (für pnp-Typen müssen die Spannungen umge-
polt werden). Die Ausgangsklemme K2 wird mit dem Eingang Dl über



einen Widerstandsteiler verbunden. Der Kondensator C1 soll
bei der ersten Betrachtung unbeachtet bleiben. Die zweite
Kopplung geschieht von Kl nach D2 über den Kondensator C
und den Widerstand R.

Man erkennt', der statische Zustand ist. dadurch gegeben, daß .
T2 leitet und Tl gesperrt ist. Dies-wird durch den Basis-
widerstand R erreicht, der durch den fließenden Basisstrom
den Transistor T2 ins Leiten bringt. Das Kollektorpoten-
tial von T2, durch K2 charakterisiert, fällt dann bis auf
die Sättigungsspannung UCE sat, genau auf den Wert uB-JpRL2.

R o
Durch den Spannungsteiler p ̂ p wird dann das Potential

"l "2
an der Basis von Transistor Tl so negativ, daß der Transistor
gesperrt ist. Sein Kollektorpotential nimmt dann den Wert
+Uß an.

Um die dynamische Zustar.dsänderung zu erreichen, geben wir
als Triggerpuls ein genügend hohes negatives Signal auf Bp,
die Basis von T2. Dann wird dieser Transistor gesperrt, sein
Kollektorpotential steigt auf den Wert +UP an. über den
R2
fr .p - Spannungsteiler gelangt dieser positive Spannungs-
JVll2
sprung auf die Basis Bl des Transistors Tl, wodurch dieser .
ins Leiten kommt. Der jetzt fließende Kollektorstrom J. in
Transistor Tl bewirkt, daß das Potential Kl auf den Wert
Un-J,RT,. fällt. Dieser negative Spannungssprung koppelt
L» i iii
über den Kondensator C auf die Basis von T2, dieser bleibt
weiterhin gesperrt. Der Kondensator C kann seine Ladung
nicht sprunghaft ändern, er beginnt sich exponentiell über
den Widerstand R zu entladen. Die Schaltung befindet sich
jetzt im quasistabilen Zustand, in dem sie eine endliche
Zelt verbleibt, da die Basis von T2 über den -Widerstand R
mit der Batteriespannung verbunden ist. Durch die exponen-
tlelle Spannungsänderung am Kondensator C steigt die
Spannung an der Basis B2 wieder an, bis sie den Wert
erreicht, an dem der Transistor T2 wieder leitet. Nun
startet ein regenerativer Vorgang, Tl wird durch den nega-
tiven Spannungssprung gesperrt und der ursprünglich vor-



handene stabile Zustand wieder hergestellt

Die Eingangsspannung der zweiten Stufe kann geschrieben

werden:

B - B - D E sät iLi
daraus folgt die Dauer des quasistabilen* Zuständes zu

T = RC In VJ1RL1-UBE sät

Hierin ist UßE . dis Basisspannung für Sättigung, also

ca. 0,3 V für Ge und 0,7 V für Si, Up ist die Vorwörts-
spannung an der Basis zu Beginn des Leitens des Transistors,

also etwa 0,1 V. für Ge und 0,5 V für Si. Die übrigen Werte

sind die positive Betriebsspannung Uß, der Kollektorstrom

des ersten Transistors J„ sowie der Kollektorwiderstand RT - .i jji

Die Variation der Ausgangspulsbreite geschieht meist ..durch Ver-

ändern von C oder R. Hit Transistoren erreicht man eine mini-

male Breite von. etwa 10 nsec, zu großen Zeiten hin ist diese
einerseits durch die Güte und den Leckstrom des Kondensators,

andererseits durch den maximal zulässigen Basiswiderstand R'

begrenzt. ' .:

In 7.7 sehen wir die praktische Ausführung eines Univi-

brators mit npn-Transistoren,

560A

o +6 V

Pulsdauer T=3,9^s
out

Bild 77
Praktische Ausführung eines kollektorgekoppelten
Univibrators im Mikrosekundenbereich.
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Bild 7.8 die zugehörigen Fulsformen. Man erkennt das Hin-

gleitend l

U(t)
JT2

UBE2

UCE2

- + 6V

+Q3V

._ + 6V

-+03V

+ 0.7V

-Q3V

*- t

Büd 7.8

Pulsformen beim kollektorgekoppelten Univibrator
(vgl.Bild 7.7)

und Herschalten der Kollektorpotehtiale UCF1 und UrF? zwischen

der Batteriespannung Uß und der Sättigungsspannung UCF sa+-> Je

nachdem, ob der Transistor gesperrt oder leitond ist. Auch die

Spannung UßE1 ist 'leicht zu übersehen, sie folgt der Spannung

UGE2 mit dem Abschv/ächungsfaktor des Spannungsteilers u
Im statischen Zustand liegt an der Basis von Tl etwa

-0,3 V, d.h.- Tl ist gesperrt. In der oberen Kurve sieht man die

Spannung U„E2, also die Basisspannung von T2. Solange dieser

leitet, betragt die Spannung +0,7 V, d.h. T2 ist in der Sätti-

gung. Wird durch das Triggersignal T2 gesperrt, entlädt sich

der Kondensator C mit der Zeitkonstanten RC exponentiell Über

den Widerstand R bis zu dem Punkt, an dem T2 wieder zu leiten



beginnt (U_).. Durch das Wiedereinsetzen des Basisstroms lädt
sich der Kondensator C um, schließlich nimmt das Basispoten-
tial den statischen Wert an, den es vor Eintreffen des Trigger-
signals gehabt hat. Die Zeitdauer T ist direkt proportional
zur Zeitkonstanten RC. Setzt man. in- die Gleichung für T die.
im vorigen Bild gezeigten Werte ein, so ergibt sich

T = RC In ̂ l'I'c8̂  = RC In 2 % 0,7 RC. Der im Bild aufge-
D— U , y

führte Kondensator C-, der im Spannungsteilerzweig liegt,
dient nur dazu, den Transistor Tl durch einen höheren Ein-
schaltstromstoß schneller- in den Strom zu bringen.

Eine andere, häufig angewendete Bauform des Univibrators ist
der emittergekoppelte Typ, der in Bild 7*9 dargestellt. ist.

04ÜB

Bild 7.9
Emittergekoppelter Univibrator

Die Kopplung zwischen Kollektor K2 und der Basis von Tl fehlt,
.dafür sind die beiden Emitter durch einen gemeinsamen Wider-
stand miteinander verbunden. Diese Schaltung hat einige Vor-
teile. Die Basis Bl und der Kollektor K2 befinden sich nicht



in der Rückkopplungsschleife, so daß die Basis Bl zum

Triggern der Schaltung, der Kollektor K2 zum Auskoppeln

des Signals, unbelastet vom Schaltvorgang, benutzt werden

können. Außerdem wird keine negative Versorgungsspannung

benötigt.

Bild 7-10 zeigt die Pulsformen des emittergekoppelten Univi-

U(t) J

UE

IT1 teitend
JT 2 gesperrt

sat

UE+UBE sat -

UBI stat -UBEI

— UE+UCE sat

- t

Bild 710
Pulsformen beim emittergekoppelten Univibrator

brators. Statisch ist wieder Tl gesperrt, T2 leitend, durch

ein positives Triggersignal auf die Basis von Tl beginnt

dieser zu leiten und damit startet der Rückkopplungsmecha-

nismus. Das Potential am Kollektor von Tl fällt, dieser ne-

gative Spannungssprung'gelangt über den Kondensator C an

die Basis von T2 und sperrt diesen. Dadurch sinkt das.



Potential des gemeinsamen Emitters bis auf einen Wert, der
durch die Vorspannung U an der Basis von Tl gegeben ist.
Erst wenn der Kondensator C sich soweit über R entladen hat,
daß T2 wieder zu Leiten beginnen kann, ist der quasistabile
Zustand beendet.

Die Zeit T des Pulses ist, ähnlich wie beim kollektorge-
koppelten Univibrator, proportional zur Zeitkonstanten RC.
Sie. kann auch durch den Kollektorstrom von Tl kontrolliert
werden, der seinerseits durch den Emitterwiderstand stabi-
lisiert wird. Dieser Strom wird durch die .einstellbare Basis*
Spannung U bestimmt, das bedeutet, daß die Pulsdauer T auch
durch die Spannung U linear verändert werden kann. Es gilt .
also

T = RC In UB~UB2 stat* J1RL1 •

Hierin ist Uß die positive Datteriespannung, Ugg stat
statische Spannung der Basis von T2 gegen Erde gemessen, J
der Kollektorstrom von Tl, der während des Leitens durch
den Widerstand RLI fließt, UE die Emitterspannung während
des quaslstabflen Zustands und U„ die Vorwärts Spannung des
Transistors an der Basis zu Beginn des Leitens ,

Univibratoren werden sehr einfach mit integrierten Schalt-
kreisen hergestellt, man nutzt dazu Gates und Inverter aus
Bild 7.11 zeigt eine Schaltung mit einem RTL-Baustein, der

Bitd 711
Univibrator mit RTL (z.8.Motorola MC 724 P) für positive
Eingangssignale.
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mindestens, zwei Zweifachgates enthält. Das erste Zwelfach-
gate wird als NOR-Gate betrieben, an seinen Eingingen liegen
statisch die Il0"-Slgnale. Das zweite Gate wird als Inverter
geschaltet, durch einen zusätzlichen Widerstand zwischen der

Basis und der positiven Stromversorgung befindet sich der
Inverter statisch im Leiten, sein nO"'-Ausgang koppelt auf
das NOR-Gate zurück. Zwischen beiden Gates befindet sich
der zeitbestimmende Kondensator. Durch einen positiven Ein-
gangspuls erscheint am NOR-Ausgang eine "0", dadurch wird
der Inverter in Funktion gesetzt, sein Ausgang liefert eine
"l", und zwar solange, bis die Kondensatorladung über R ihn
wieder ins Leiten bringt. Seine Ausgangsfunktion "0" sperrt
das NOR-Gate wieder. Die FunktIonszahlen in Klammern gelten
während des quasistabilen Zustandes. Das Eingangssignal darf
wegen der NOR-Wirkung länger als das Ausgangssignal sein.

Mit TTL-Bausteinen können ebenfalls Univibratoren aufgebaut
v/erden. Dlld 7 »12 ist eine Schaltung für positive Eingangs-
pulse, die auch länger als die Ausgangspulse sein dürfen.

Übergang zu
negativer Logik •o r

150pF

(noch!
± später 0)

Bild 712
Univibrator mit TTL (z.B. Texas 7400N) für positive Eingangssignale

Dazu wird der Puls erst invertiert und mit dem Kondensator
integriert. Zusammen mit dem direkten Eingangspuls geht er
in eine NAND-Schaltung, die nur die zeitliche Überlappung



beider Signale durchläßt. Dieses so gekürzte Signal gelangt
zu dem eigentlichen Univibrator, der-aus zwei NAND-Gates
besteht, die aber in negativer Logik angesteuert werden und
sich daher wie die in Bild 7.11 beschriebene NOR-Loglk ver-
halten. Eine für negative Eingangssignale geeignete TTL-
Schaltung ist in Bild 7.15 gezeigt. Hier ist. das NOR-Gate •
vor die Integrationsstufe geschaltet. Das übrige Verhalten
ist ähnlich der in Bild 7.12 beschriebenen Schaltung.

neg.Logik
°,ut ...neg. Logt k

o 0

Bild 713

Univibrator mit TTL (z.B. Texas 7400N) für negative Eingangssignale

Die Änderung der Pulsdauer wird wie in allen Univibrator-
schaltungen mit R- oder C-Variatlon vorgenommen.

Pur besonders kurze Pulszeiten baut man Univibratoren mit
Tunneldioden. Bild 7J.*1 (s. folgende Seite) zeigt das Prinzip.
Die Schaltung enthält eine Induktivität als zeltbestimmendes
Element. Die statische V/lderstandsgerade und der entspre-
chende stabile Arbeitspunkt A ist durch den Widerstand R*
bestimmt. Wird auf die Diode im Zustand A ein Strompuls
der Amplitude J. gegeben, der so groß ist, daß der Peakstrom
J_ überschritten wird, so springt der Arbeitspunkt der Diode
In den Zustand B. Hierbei ist die dynamische Widerstands-

gerade durch die induktive Zeitkonstante L/KL bestimmt; für
die Fälle, in denen die Zeitkonstante groß gegen die Elngangs-
pulsdauer ist, entspricht diese Widerstandsgerade der einer
knnstanten Stromquelle. Ist der Elngangsstromstoß J. vorüber,
wandert der Arbeitspunkt von B nach B!, Bevor die Diode in



'in

Bild 7.1A

Univibrator mit Tunneldiode

den Zustand A zurückkehren kann, muß die Energie der Spule

abgebaut werden. Während diese abnimmt, geht der Arbeits-

punkt nach C, von hier aus springt er entlang eines kon-

stanten Strornweges nach D. Der Zyklus wird beendet durch

den Pecovery-Berelch, in dem die Energie in der Spule L

wieder aufgebaut wird. Die. Tunneldiode erreicht dabei wie-

der den Arbeitspunkt A. Der entstandene Spannungspuls ist
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Bild 7.15 wiedergegeben.

U(t)J

Bild 7.15
Pulsform des Univibrators mit Tunneldiode

Man kann mit Tunneldioden-Univibratoren Pulsbreiten von
etwa 0,5 nsec bis zu 100 psec herstellen. Die Dauer des
Pulses errechnet sich zu

T =
VRiD

In

Hierin ist L die Spuleninduktivität, R, der Spulenwider-
stand, R-D der Innenwiderstand der. Tunneldiode im Anfangs'
bzw. Diffusionsast der Kennlinie, A«JL die gesamte Strom-
änderung in der Spule, J bzw. J ist der Peak- bzw.
Talstrom.

7.3 Schnitt-Trigger

Die Schmitt-Trlggerschaltung ist eine emittergekoppelte Zwei-
transistorschaltung mit bistabilen Eigenschaften Ihr
Funktionsprinzip ist im Bild 7.16 (s* folgende Seite) gezeigt.

Tl und T2 seien zwei aktive Vierpole, z.B. 2 Transistoren.
Die zwei stabilen Zustände ergeben sich mit der gleichspan-
nungsmäßigen positiven Rückkopplung sowie durch die Zusatz-
bedingung, daß die Sdhleifen-Verstärkung (vom Eingang über
den Ausgang wieder zum Eingang) größer als Eins ist.
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Bild 7.16
Funktionsprinzip eines Schmitt-Triggers

Um die Funktion zu verstehen, nehmen wir zunächst an, die
Verstärkung sei < 1. Dies können wir erreichen, indem wir
den Kollektorwiderstand RLI verkleinern. Dann arbeitet die
Schaltung als linearer Verstärker mit dem Eingangssignal
U. und dem Ausgangssignal U t- Leitet T2, erzeugt er
einen Spannungsabfall am gemeinsamen Emitterwiderstand R£,
der den Emitter von Tl im Potential anhebt. Ist dl.e Ein-
gangsspannung U. klein, ist Tl gesperrt. Steigt Uin an,
ändert sich die Funktion solangenicht, bis Tl zu leiten
beginnt. Bis zu diesem Zeitpunkt ist die Ausgangsspannung
U 4. = UD-J~RT-, J0 ist der Strom in T2, bevor Tl leitet.
OUt D d Ltd d

Ist diese Schwelle erreicht, beginnt die Schaltung zu ver-
stärken, AUout'/AUln ist positiv. Steigt Uln weiter, so
fällt die Basisspannung von T2, der Emitterpunkt E2 steigt
Jedoch, bis T2 gesperrt wird. Die Ausgangsspannung

lstüout=.V

Im Bild 7.17 (s. folgende Seite) sind die Kurven der Eingangs
und AusgangsSpannung dargestellt. Die Eingangs Spannung, bei
der Tl zu leiten beginnt., ist durch Ü1 gezeichnet.
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Schlei fen-
verstärkung >1

Un

Bild 7.17
Ein-Ausgangscharakteristik eines Schmitt-Triggers

Erhöhen wir Jetzt die Verstärkung durch Vergrößerung von
RLI, so wird die Übergangskurve zwischen dem Leiten von Tl
und dem Sperren von T2 immer steiler, bis sie bei der Schlei-
fenverstärkung G = l unendlich steil wird. Wird die Ver-
stärkung weiter erhöht, so kehrt die Kurve ihr Vorzeichen
um, wie es im unteren Bild gezeichnet ist. Eine S-Kurve
beschreibt nun das Verhalten des Schmitt-Triggers.

i
Steigt die'Eingangsspannung U, von Null an, bleibt die
Ausgangsspannung auf ihrem unteren Wert, bis U, = U^ wird.
Dann macht die Schaltung einen abrupten Übergang zum oberen
Ausgangswert. Ähnlich, wenn die EingangsSpannung Uin zu-
nächst größer als U- ist und verkleinert wird, bleibt die
Ausgangsspannung auf Ihrem oberen Wert bis zu einem Eln-
gangsspannungswert U-, dann erfolgt wiederum ein abrupter



Übergang auf den unteren Wert. Die Schaltung zeigt eine
Hysterese, d.h. um den Übergang zu erreichen, müssen wir
erst Über den eigentlichen Schwellenwert hinausgehen, an
dem der Übergang entsteht. Eine vertikale Linie bei U
gezogen, U« < U < U1, schneidet die Übergangskurve in
drei Stellen, a und c sind stabile Punkte, b ein unstabi- '
ler Punkt.

An den ganzen Schaltvorgängen ist die Basis von Tl gar nicht
beteiligt. Außerdem ist der Kollektor von T2 frei, er liegt
nicht in der regenerativen Schleife. Eine kapazitive Be-
lastung des Kollektors beeinflußt nur die Anstiegszeit des
Ausgangssignals, nicht aber die Schaltgeschwindigkeit der
Schleife.

Die Anwendungen der Schaltung nutzen diesen Effekt aus.
Der Schmltt-Trigger hat zwei charakteristische Anwendungen,
er wird als Pulsformer und als Komparator eingesetzt.

Die Anwendung als Pulsformer ist im Bild 7«18 dargestellt.

WL2 -

Bild 7.18
Schmitt-Trigger als Pulsformer



Das EingangsSignal kann willkürlich gewühlt sein, es muß
nur Amplitudenunterschiede haben, die größer sind als die
Hysterese. Der Ausgang ist dann eine Rechteckfunktion,
dessen Amplitude unabhängig von der Eingangsamplitude ist.
Außerdem sind Anstiegs- und Abfallzeit meist wesentlich

kürzer. *

Die emittergekoppelte Logik ECL ist geeignet, um Schmitt-
Trigger mit integrierten Bausteinen herzustellen. In Bild
7.19 ist ein Motorola OR/NOR-Gate mit drei Eingängen ge-
zeigt, z.B. MC 356.

U;. Uns-5.2V -Ue-1.15V
0 a.)

-5 .ZV

U0ut

Bild 7.19
a) ECL-Schmitt-Trigger mit Motorola Baustein MC 356

tx) Anschluß schema
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Die drei Eingänge können zusammengefaßt werden, so daß T6,

7 und 8 den einen, Tl den zweiten Transistor des emitter-

gekoppelten Paares darstellen. Der Ausgang des ersten Tran-

sistors geht über einen Emitterfolger und die extern anzu-

bringenden Teilerwiderstände FL und Rp an die Basis von

Tl. Der Ausgang von Tl wird über einen weiteren Emitter-

folger herausgeführt. Zur Erzeugung der negativen Vor-

spannung Ist ein besonderer Baustein vorhanden (Typ MC 35*0.

Bild 7.19 zeigt auch die Zusammenschaltung aller Bausteine

zum Schmitt-Trigger.

Den Betrag der Hysterese kann man durch die Widerstände

PL und R2 ändern, so ergibt im obigen Beispiel

Ra = 100 n, R2 = 500 n ein Ug-ü^ = 250 mV

R± = 2kn, R2 = 500 n ein U2-U1 = 110 mV

Ra = 2kß, R2 = 100 n ein U2-U1 = 35 mV

Ein Komparator liefert eine Zeitmarke dann, wenn eine-will-

kürliche Signalform einen vorgegebenen V/er t erreicht. Diesen

Effekt kann man auch durch vorgespannte Dioden erreichen,

ein Schmltt-Trigger hat Jedoch wesentliche Vorteile. Der

Übergang zwischen den beiden Zuständen ist wesentlich schär-

fer in seinem Zeitverhalten als der beim Durchlaufen einer

Diodenkennlinie vom Zustand Aus in den Zustand Ein. Die

Schaltgesclwindigkeit kann durch Verwendung von guten HP-

Transistoren mit hohem f^-Wert optimalisiert werden, so daß

einige Nanosekunden erreicht werden können.

Komparatoren können auch aus Integrierten Schaltkreisen auf-

gebaut werden. Bild 7.20 liefert das Beispiel eines Fairchild-

Schmitt-Trigger/Komparators (s. folgende Seite). Hier bilden

die Transistoren T3 und T*J den eigentlichen Schmitt-Trigger,

sie werden angesteuert über das emittergekoppelte Paar Tl

und T2 (als Emitterwiderstand arbeitet T9)j- an deren Eingängen

die unbekannte bzw. die Referenzspannung liegt. Um hohe

Schaltgeschwindigkeiten zu erreichen, ist der Kollektor-des

ersten Schnitt-Transistors T3 über einen Emitterfolger T5



B

Inverter in

Nicht Inverter in o

Bild 7.20
Komparator mit IC's

(nieäerohmlger Ausgang, kleine Kapazitäten) an TM ange-
koppelt. T6 dient als Clampdiode, sie verbessert die
Anstiegszeit durch Begrenzung des Signals. Der Ausgangs-
puls wird Über den doppelten Emitterverstärker T7/T8 aus-
gekoppelt. .

Die Anstiegszeit ist bei 5 % Schwellenüberschreitung (100
mV EingangsSignal mit 5 mV Übersteuerung*der Schwelle)
Mp nsec, durch weitere Übersteuerung kann sie bis auf
10 nsec heruntergesetzt werden. Der zulässige Bereich
der Eingangs Spannung" beträgt *5 V.
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Auch mit Tunneldioden kann eine Schmltt-Trigger-ähnliche
Schaltung aufgebaut werden. Bild 7.21 selgt das Prinzip

Si-Diode HT-16, Peakstrom 2.0 mA

Uim
o-

Uout

200 400 600 800 1000 - 1200 U in
[mV]

Bild 721

Tunnetdiode als Schmitt-Trigger

sowie die Eingangs- und Ausgangskurven. Die Tunneldiode
wird mit einem Widerstand R zusammengeschaltet, der in Serie
mit dem Signal liegt. Wird ein Eingangssignal eingegeben,
das den Schwellenwert U. = RJ + U überschreitet, so steigt
der Arbeitspunkt der Tunneldiode über den Peakstromwert J
hinaus. Die.Tunneldiode springt über den negativen Wider-
standsbereich auf den Diffusionsast der Kennlinie (vgl.
Bild 7.21) und verharrt dort solange, bis das Eingangssignal
wieder zurückgeht. Dann wandert der Arbeitspunkt den Diffu-
sionsast herunter bis zum Talstromwert Jy, springt.wieder
Über das Tal zurück zum stabilen Arbeitspunkt, den die Tunnel-
diode vor Erreichen des Signals hatte. Die Schleifenverstärkung
ist hier nicht > l, es tritt also keine Hysterese auf. Die
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Tunneldiode ist nur ein Zweipol» Eingangs- und Ausgangswider-
stand liegen an der gleichen Elektrode. Man erkennt, daß, wenn
der Widerstand R genügend groß ist, ein steiler Übergang vom
unteren in den oberen Zustand eintritt. Das Ausgangssignal
ist bei kleineren R-Werten noch nicht unabhängig vom Eingangs-
signal, dies liegt an der Krümmung der Diffusionskennlinie.
Bei sehr kleinem R-Wert springt die Diode gar nicht, sie ar-
beitet als Verstärker. .
Im Bild 7.22 sind die Eingangs- und Ausgangsamplituden eines

Horizontal 2ns fcm
Vertikal 200mV/cm

Ujn=500mV

Horizontal 2ns/cm
Vertikal 200mV/cm

Bild 7.22
Pulsformen beim Überschreiten der Schwelle eines Tunneldioden-
Schmitt-Triggers
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Tunneldloden-Schmitt-Trlggers gezeigt. Diese Schaltung be-
steht aus einen emittergekoppelten Paar mit konstanter Strom-
Schaltung und einer nachfolgenden Tunneldiode. Man erkennt
einen recht scharfen Einsatz des Ausgangssignals innerhalb
weniger Millivolt bei einer Gesamtamplitude von ca. 500 mV.
Die Anstiegszeit des Ausgangssignals ist <'1 nsec. Dieser
Schaltungstyp ist geeignet für Taktfrequenzen von mehr als
100 MHz.

7.4 Bistabile Multivibratoren oder Flip-Flops

Ein bistabiler Multivibrator ist ein elektrischer Schaltkreis,
der unendlich lange in einem von. zwei stabilen Zuständen ver-
bleiben kann und, von außen angeregt, durch einen plötzlichen
Übergang in den anderen Zustand geht.

Ein typisches Schaltbild des Flip-Flop genannten Multivi-
brators ist in Bild 7.23 zu sehen. Die aktiven Vierpole

Bild 7.23
Prinzip eines bistabilen Multivibrators (Flip-Flop)
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•ff-

sollen npn-TransIstoren darstellen, für pnp^-Typen muß die
Polarität der Batterie umgekehrt sein. In der Schaltung sind
zwei Inverter zu sehen, deren jeweiliger Ausgang gleichspan-
nungsmäßig Über Widerstände mit dem Eingang des anderen
Verstärkers verbunden ist.

Da die Schaltung völlig symmetrisch aussieht, wäre es ebenso
wie beim astabilen Multlvlbrator theoretisch möglich, daß
beide Transistoren ein- oder auch ausgeschaltet wären oder
daß beide den gleichen Kollektorstrom ziehen. Diese Möglich-
keiten treten aber praktisch nicht auf, durch kleine Ungleich-
heiten der Bauelemente (Transistoren, Widerstände) beginnt
einer der Transistoren eher Strom zu ziehen als der andere,
durch die Gleichspannungs-Kopplung und die Widerstandsteller
Rp/R-j+Rp wird dann der andere Transistor durch eine Spannung
an seiner Basis gesperrt.

Der Jeweils leitende Transistor wird durch den Widerstand R-
In die Sättigung gesteuert, dabei beträgt die. Spannungsände-
rung am Kollektorwiderstand ün-UCE t % U_. Der Spannungs-
sprung ist also praktisch unabhängig vom Kollektorwiderstand
RT . Der KollekSborstrom in der Sättigung ist J-!fc-JL die Tran-

L̂
sistoren arbeiten als digitale Schalter. Die Widerstände R^
und R2 sind so zu wählen, daß, wenn Tl leitet, T2 durch den
Teller völlig gesperrt wird (die 'Basis von T2 muß entspre-
chend negativ sein), wenn Jedoch Tl gesperrt Ist, muß die
Basis von T2 soviel Strom ziehen können, daß dieser Transistor
in die Sättigung gesteuert werden kann.

Die zwei stabilen Zustände, entweder leitet Tl, dann ist
T2 gesperrt .oder umgekehrt, ergeben die Einsätzmöglichkelten
des Flip-Flops. Da er durch ein externes Triggersignal seinen
Zustand ändert, befindet er sich nach -Jedem zweiten Trigger- .
puls wieder im- ursprünglichen Zustand. Der Flip-Flop kann
daher Pulse zählen. Wenn wir andererseits an den Eingang des
Flip-Flops eine Wechselspannung der Frequenz f anlegen, er-
halten wir am Ausgang die halbierte Frequenz, der Flip^Flop
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arbeitet auch als Frequenzzähler durch Teilung 'der Frequenz
Da die beiden Zustände stabil sind, kann der Flip-Flop die
Ziffern 0 und l speichern und darstellen, er wird daher in
vielen Anwendungen als Speicher eingesetzt.

Der Triggervorgang, mit dem der Flip-Flop gesteuert werden
kann, soll an einem einfachen Beispiel (Bild 7.2*Qerläutert

Prinzip des bistabilen Multivibrators mit
kompensiertem Spannungsteiler

werden. Es sei angenommen, daß Tl gesperrt Ist, T2 leitet.
Gibt man einen negativen Puls geeigneter Amplitude auf beide
Basen über die Kondensatoren CK, wird T2 gesperrt, sein
Kollektorpotential steigt. Dieser positiv, gehende Puls
koppelt auf-die Basis von Tl und bringt diesen zum Leiten.
Der Eingangspuls muß dabei schneller abklingen als der Flip-
Flop In seinen neuen Zustand einschwingt, sonst kann er
wieder zurückkippen.
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Das Triggersignal muß also nicht nur genügend Ladung aus
der Basis desjenigen Transistors, der noch leitend Ist,
herausholen, um ihn zu sperren, es muß auch eine Zeitdauer
haben, die ein Zurückkehren des Flip-Flops In seinen ur-
sprünglichen Zustand ausschließt.

Die Übergänge zwischen den Zuständen geschehen mit einer
Geschwindigkeit, die durch die Grenzfrequenz der Transist.o-
ren, die Kollektorwiderstände, die 'Spannungstellervrider-
stände sowie die parasitären Kapazitäten bestimmt ist. Die
Übergangszeit kann man verkürzen, wenn man, wie im nächsten
plld 7.25 gezeigt, parallel zum Widerstand R, einen Konden-
sator C1 anbringt, der ähnlich wie in den früher beschriebenen

B1
gesperrt o K2 leitend

t Bild 7.25
Schaltzeiten beim Rip-Rop

Schaltungen die Signalstrüme schneller in die Basen schaltet.
Nehmen wir an, T2 leitet, Tl ist gesperrt und geben wir ein
negatives Triggersignal auf die Basis B2. Dann steigt die
Xollektorspannung K2 steil an, dieser Spannungssprung muß
RÖglichst schnell nach Bl transportiert werden-, damit Tl zu
leiten beginnt. Die Eingangskapazität von Tl sei C^9 dann
entsteht der im Bild gezeigte Spannungsteiler.

\t die Basis Bl möglichst schnell den Transistor Tl in

die Sättigung schaltet, kompensiert man den Teiler über,
MX. Ri . ,Q.n. man macht C. > C<_£ , typisch wählt man C- S. (2-5) mal
o •"" l» . . A

r 2 n a ' •i~* Durch diese Zeitkonstante wird auch die maximale Fre-

mit der die Transistoren hin- unpl hergeschaltet' werden,



bestimmt, es ist

"
'max

Das Beispiel eines schnellen Flip-Flops für eine maximale
Zählrate von über 100 MHz ist in Bild 7.26 gezeigt. Die

2204

Eingang
125 MHz
sin 5

Ausgang 1 o

Bild 7.26 :

125 MHz Hip-Flop

4.5V

Trlggerung erfolgt hier über Dioden in die Kollektoren der
Schaltung, von hier aus werden die Basen gesteuert. Die
Transistoren sind schnelle pnp-Schaltertypen mit einer Tran-
sltfrequenz von etwa 900 MHz. Diese schnellen Stufen müssen
sehr sorgfältig verdrahtet v/erden, damit die Schaltkapa-
zitäten die maximale Zählfrequenz nicht wesentlich herab-
setzen.

Nach diesem einfachen Beispiel eines typischen Zähl-Flip-
Flops soll Jetzt das logische Verhalten des Flip-Flops
untersucht werden. In der allgemeinen Darstellung bezeich-
net man Flip-Flops als logische Schaltungen mit einem oder



mehreren Eingangsklemmen und zwei komplementären Ausgangs«
klemmen, die durch die Buchstaben Q und Q gekennzeichnet
sind. Je nach -innerem Aufbau des Flip-Flops werden RS-»
gegatete-, JK-, T-, D-, RST- und Master slave-Flip-Flops
unterschieden. Um die Wirkungsweise zu verstehen, werden
die logischen Funktionen in Wahrheitstabellen beschrieben.
Da sich eine Änderung an den Elngangsklemmen erste eine
bestimmte Zeit später an den Ausgangsklemmen bemerkbar
macht, sind die Eingangsvariablen zur Zeit t, die zugehö-
rigen Ausgangszustände zur Zeit t + l angeschrieben. Bei
getakteten Systemen, wie sie in Rechnern meist angewandt
werden, Ist der Takt zur Zeit t + l der logische Folgetakt
zu seinem Vorgänger zur Zeit t.

Schon bei der Beschreibung des Triggervorgangs war deutlich
geworden,, daß der Flip-Flop eigentlich aus zwei Funktionen
besteht, dem Steuerkreis, der die Eingangssignale kontrolliert
und formt sowie dem bistabilen Speichereleraent. Beide Funk-
tionen können durch zwei oder mehr logische Gates ausge-
führt werden. .

Das bistabilejElement kann mit zwei Gates hergestellt werden,
die Ober Kreuz gekoppelt sind. Hierzu gibt es vier Möglich-
keiten: UND, ODER, NAND und NOR-C-ates. Bild 7.27 zeigt zwei

In 1

0
0
1
1 •

In 2

0
1
0
1

Q(1+1)

0 (1)
0
1
0 ^

5(t+1)

Q (t)
1
0
0

Bild 727

Über Kreuz gekoppelte NOR-Gates als Standard »Flip-Flop
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gekoppelte NOR-Gates mit Ihren logischen Symbolen, der
Wahrheitstabelle sowie der wirklichen Schaltung (RTL als
einfaches Beispiel).

In der folgenden Betrachtung soll von positiver Logik
ausgegangen werden. Das bedeutet, daß, wenn der erste
Eingang den logischen Wert "l" hat, d'er Ausgang Q eben-
falls die "l" zeigt, der Ausgang Q j.edoch die "0".

Ein RS-Plip-Flop hat zwei Eingänge, mit denen man die
beiden Zustände verändern kann, den Reset- und den Set-
Eingang. Ein geeignetes Signal auf den Reset-Anschiuß
bewirkt, daß der Ausgang Q die logische "0" annimmt, ein
entsprechendes auf den Set-Anschluß, daß an Q die "l"
erscheint. Die Wahrheitstabelle (Bild 7.28a) beschreibt
dies.
Bild 7.5Pb zeigt den Aufbau des RS-Pllp-Flops.

Ro-

o.)

R (t)

0
0
1
1

S(t)

0
1
0
1

QO+1)

Q ( t )
1
0

unbest.

Bemerkungen

Keine Änderung zu Q (t)
Unabhängig vonQ(t)
Unabhängig vonQ(t)
Nicht erlaubt

Bild 7.28

b.)

Symbol des RS-Flip-Flop und Wahrheitstabelle
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Der Steuerkreis besteht aus zwei einfachen ODER-C-ates. RS-
Flip-Plops-können nur dort eingesetzt werden, wo der in der
Wahrheitstabelle eingetragene vierte Zustand nicht möglich
ist. Wenn jedoch vorkommen kann, daß sowohl der R- als auch
der S-Eingang gleichzeitig eine logische "l" erhalten können,
muß durch entsprechendes Gaten 'eine Mehrdeutigkeit verhin-
dert werden. Eine hierfür geeignete. Schaltung ist in Bild
7.29a gezeigt, ihre zwei Wahrheitstabellen in Bild 7.29_b und c.

oQ

a)

R(t)
0
0
1
1

S(t )
0
1
0
1

Q(Ut )

Q(t )
1
0
9*

Bemerkungen
Keine Änderung zu Q(t)
Unabhängig vonQ(t)
Unabhängig von Q(t)
Oszillieren

b.)

R(t)
0
0
1
1

S (t)
0
1
0
1

Q (t+1)
Q( t )

1
J>
0 (t)

Bemerkungen
Keine Änderung zu Q( t )
Unabhängig von Q(t) v

Unabhängig von Q (t)
Übergang .zum Komplement

c.)

Bild 729

a.) Symbol des gegateten RS-Flip-Flop
b.) Wahrheitstabetle für lange Eingangssignale
a) Wahrheitstabelle für kurze Eingangssignale
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Die Eingangsgates sind UND-Gates, die so gekoppelt sind,
daß das S- UND-Gate mit dem Q-Ausgang, das R- UND-Gate
mit dem Q-Ausgang verbunden ist. Nur das Gate, das mit
dem "l"-Ausgang kombiniert ist, kann arbeiten, das andere
Gate ist gesperrt. Daher kann auch nur eines der einkom-
menden Signale den Flip-Flop erreichen. Dabei ergibt sich
Jedoch ein anderes Problem, die Schaltung kann bei einem
langen Eingangssignal oszillieren, da beide Gates abwech-
selnd geöffnet v/erden. Die Frequenz der Schwingung Ist
durch die Schaltzeit (Propagation Delay) bestimmt. Um die
Schwingung zu verhindern, muß das Eingangssignal, wie schon
oben In dem Triggerbeispiel beschrieben, kürzer als die
Gesantschaltzeit des Flip-Flops sein. Diese kurzen Pulse
können im Steuerkreis aus den langen Signalen erzeugt
werden, z.B. durch aktive (Überlappungsgates) oder passive
(RC-Glieder) Pulsformer. Die Überlappungsgates verzweigen
das Eingangssignal in einen« direkten und einen invertier-
ten und verzögerten (z.B. durch Integration) Kanal und
blockierten mit dem verzögerten Signal ein UND-Gate. Das
Überlappungssignal hat die Dauer der Verzögerung, es ist
dann unabhängig vom Eingangssignal. Es ist also möglich,
einen kurzen Puls aus der Anstiegs- oder aus der Abfall-
flanke des längeren Signals zu gewissen (vgl* Bild 7.30).

T Lange Signale

Kurze Signale
(aus Anstieg)

r r~nKurze Signale
aus Abfall)

Bild 7.30
Kurze Signale in Koinzidenz mit dem Anstieg oder dem Abfall
des Eingangsimpulses
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Die Eingangspulse' des gegateten Flip-Flops müssen die oben
bereits erwähnten Bedingungen erfüllen, sie sollen genügend
Ladung zum'Triggern enthalten und kurz genug sein, um das
Oszillieren zu verhindern. Dies führte zu einer Flip-Flop-
AusfÜhrung-, die von beliebig langen Pulsen angesteuert wer-
den kann unäi in dessen Eingangskreisen besondere Pulsformer
mit anschließenden Gatefunktionen enthalten sind. Diese
Schaltung ist als JK-Flip-Flop bekannt. Das Blockschaltbild
des JK-Flip-Flops ist in Bild 7.31a gezeigt..

Aus der Wahrheitstabelle (Dild 7.31b) der JK-Flip-Flops

ir t—oQ

a)

J(t)
0
0
1
1

K (t)

0
1
0
1

Qtt+l)'

a (t)
0
1

er (t)

Bemerkungen
Keine Änderung zu Q(t)
Unabhängig von Q (t)
Unabhängig von Q (t)
Übergang. zum Komplement

b.)
Bild 7.31 ' ' ,
Blockschaltbild des JK-FUp-Flop's mit Wahrheitstabelle

erkennt man, daß wenn beide Eingarigsi>otentiale gleichzeitig'
von "l" nach "0" gehen, der Flip-Flop .seinen-Zustand ändert,
er bleibt ungeandert, wenn die Eingangspotentiale von "0"
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nach "l" gehen. Der Flip-Flop geht also nach Jedem zweiten
Eingangspuls in seinen ursprünglichen Zustand zurück. Das
bedeutet, daß die Eingangsfrequenz der Triggersignale am
Ausgang halbiert wird. Dieser Vorgang war bei der Anfangs-
beschreibung der bistabilen Eigenschaften schon erwähnt.
Es bedeutet hier, daß der Z£hl-Flip-Flop die gleichen Eigen-
schaften wie der JK-Flip-Flop hat, wobei die beiden Eingangs'
klemmen miteinander verbunden werden können. Einen solchen
Flip-Flop nennt man auch T (Trlgger)-Flip-Flop. Sein lo-
gisches Schaltbild ist in Bild 7.32a gezeigt, seine Wahr-
heitstabelle in Bild 7.32b.

Trigger

a.)

T(t)

0
0
1
1

T (H)

0
1
0
1

Q(U1)

Q (t)
Q (t)
Q( t )
Q(t)

Bemerkungen
Keine Änderung zu Q (t)

» 9 m

Übergqng zum Komplement
Keine Änderung zu Q ( t)

b.)
Bild 732

Schaltbild des T-Flip-Flop's mit Wahrheitstabelle

In Bild 7..24. war schon das Prinzip eines T-Flip-Flops gezeigt,
in Bild 7.26 eine ausgeführte Schaltung.
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Im T-Flip-Flop öffnen oder sperren die Gates durch die
Kopplung mit Q und Q. Besser aber wäre es, wenn die Öff-
nungs- oder Sperrsignale die Gates mit Sicherheit vor dem
Triggersignal T erreichen. Deshalb möchte man die Gate-
slgnale von anderen günstigeren Punkten der Schaltung ab-
nehmen. Man wird also wie in Bild 7'«33a gezeigt, an die '
Eingänge D und 5, die komplementär- sind, zur Zeit t Pegel
"l" oder "0" geben, die erst zur Zeit t •*• l durch den an
der Klemme T erscheinenden Triggerpuls (Taktpuls) an die
Ausgänge Q und Q .übertragen werden. Da es sich um eine
verzögerte Aktion handelt, ist die Bezeichnung D-Flip-
Flop oder Verzögerungs-(Delay-) Flip-Flop gewählt. Bild
7«33b gibt dazu die Wahrheitstabelle.

\ir

Q

Q

D (t)
0
0
1
1

D (t)
1
1
0
0

T (t)
0
1
0
1

T (t+1 )
1
0
1
0

Q(t+1)
Q(t)
0

0(t)
1

Bemerkungen
Keine Änderung zu QJt)
Qlt+1)«D ,3(U1)sD
Keine Änderung zu Q (t)
Q(t + 1)*D.Q(t+1 )=B

b.)
Bild 7.33

Verzögeruogs-Rip-Flop mit Wahrheitstabelle

Häufig wird eine Kombination von RS-Flip-Flops und T«
Flip-Flops in Binärzählern eingesetzt. Die Schaltung

.unterscheidet sich vom" T-Flip-Flop nur durch den Zusatz
von OR-Eingäncen, so daß T-Flip-Flops auch setzbar
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und rückstellbar sind. Bild 7.5** zeigt das Blockbild des

So-
To-

R°-

\1S

i oQ

-oQ

Bild 7.34

Blockschaltbild des R ST-Flip-Flop's

RST-Flip-Flops, die Wahrheitstabelle setzt sich aus den
beiden RS- und T-Tabellen zusammen.

Eine weitere Speicherart, die als Master-Slave-Flip-Flop
bezeichnet wird, besteht aus zwei hintereinander geschal-
teten Flip-Flops. Zu Beginn des Taktpulses übernimmt der
Master-Flip-Flop die Information, nach Abklingen des Takt-
pulses überträgt er sie über ein- Gate in den Slave-Flip-
Flop. Die Ausgangs-Elngangsrückkopplung fällt hier weg,
der Slave-Flip-Flop kann nur dann seinen Zustand ändern,

wenn der Master-Flip-Flop die zugehörige Information be-
reits gespeichert hat. Ein Schaltungsbeispiel für die
Master-Slave-Anordnung ist in Bild 7*35 gezeigt.

Jo-

Bild 7.35

Anordnung der Master-Slave Flip-Flop's
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Mit dem Master Slave-Flip-Flop kann man leicht besondere
Speicherformen, wie Schieberegister, aufbauen.

Eine ganz andere Bauform des Speichers ist der Tunneldioden-
Flip-Flop. Wie wir bereits in früheren Kapiteln gesehen
haben, setzt, man wegen des negativen Widerstandsbereichs
der Kennlinie Tunneldioden als schnelle Schalter ein.
Für ihre Verwendung als Flip-Flop muß die Widerstandsgerade
so liegen, daß sie die Tunneldioden-Kennlinie in drei Punkten
schneidet, wovon zwei stabil sind. Im nächsten Bild 7.36

Eingang»

Bild 7.36
Prinzip des Tunneldioden Flip-Flop

ist eine geeignete Schaltung gezeigt. Der Eingangspuls liegt
über beiden Tunneldioden gegen Erde, das Ausgangssignal
wird über der Diode D2 abgenommen. Das Gleichspannungspoten-
tial ist so bemessen, daß nur eine der beiden Tunrieldioden
im Zustand B (auf dem Diffusionsast) sein kann. Die Differenz
zwischen den Diodenströmen fließt durch die Induktivität

v

zur Batterie. Im statischen Zustand besteht zwischen den
beiden Spulenenden keine Potentialdifferenz. Wenn ein Ein-
gangspuls die. nichtleitende Diode in den leitenden Zustand
triggert (von A nach B), wird in der Spule eine so gerich-
tete Spannung induziert, daß sie der anderen Diode hilft.,
von B über das Tal nach A zu springen; Ein zweiter Puls
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stellt dann den ursprünglichen Zustand wieder- her. Die
maximale Schaltfrequenz ist umgekehrt proportional zur
Induktivität, denn der Auf- und Abbau des Spulenfeldes
begrenzt die Zählrate. Tunneldioden-Plip-Flops dieser
Art sind bis Über 200 KHz ZT.hlfrequenz gebaut worden.

Um beide Dioden einseitig auf Erdpotential zu halten,
kann man die Schaltung so verändern, wie es Bild 7-37
zeigt.

c-6V

1N3858

= 2ns

TOI m
1N36SBL

ßild 7.37

Tunneldioden Flip-Flop mit Kabelreset

Die Kopplung zwischen den beiden Flip-Flops geschieht in
diesem Beispiel mit Hilfe eines" Kabelinverters. Die Tunnel-
dioden müssen sich gegenseitig abwechselnd in die beiden
Zustände steuern, dazu müssen ihre Signale invertiert v/er-
den. Die Inverterwirkung zweier geeignet verbundener Koaxial-
kabel wird bei Signalen im l!anosekunc".enbereich oft ausge-
nutzt. Hierzu verbindet man in der -in Bild 7.38 gezeigten
V/eise den .Innen- und Außenleiter miteinander.

Eingang Ausgang

Bild 7.38

Prinzip des Kabelinverters



Die Richtung des elektrischen Feldes im ersten Kabel möge
vom Innen- zum Außenleiter weisen. Durch die Vertauschung
der Leiter geht sie im zweiten Kabel vom Außen- zum Innen-
leiter. Dra-die Richtung erhalten bleibt, kehrt sich im
zweiten Kabel die Polarität des eingespeisten Signals um.

Im Gegensatz zu den sonst häufiger verwendeten Ferrittrans-
formatoren arbeitet der Kabelinverter auch noch bei sehr
hohen Folgefrequenzen ohne SSttigungserscheinungen.

In Bild 7.37 wurde die praktische Flip.-Flop-Stufe gezeigt.
Im Ruhezustand liegt der Arbeitspunkt von TD1 unterhalb der
Peakspannung, der von TD2 oberhalb der Talspannung auf dem
Diffusionsast der Kennlinie. Jede der beiden Tunneldioden
wird über eine Backwarddiode BD3 mit den negativen Puls-
former-Signalen angesteuert. Der erste Puls läßt TD1 sprin-
gen; die im Kabel invertierte Spannungsfront schaltet TD2
in den Bereich niedrigerer Spannung und bereitet so TD2 für
das folgende Eingangs s igr.al vor. Nach zwei Signalen ist der
Ruhezustand wieder hergestellt. Tunneldioden-Flip-Flops mit
Kabelinvertern können mit Folgefrequenzen bis Über 500 MHz
betrieben werden. Bild 7.39 zeigt die Untersetzerwirkung;

2.

W/cm

ZOOmV/cm

200mV/cm

20ns/cm . .
Bild 7.39

Untersetzerwirkung des schneiten Flip-Flops
LEingangssignale
2. Pulsformerausgang
äFHp-Flop Ausgang



oben ist das Eingangssignal mit einer Frequenz von 120 MHz
zu erkennen, das einen Pulsformer ansteuert, die mittlere
Kurve zeigt das aus dem Sinus erzeugte Standardsignal, das
an den Flip-Flop geht, im unteren Teil des Bildes sieht
man die vom Flip-Flop abgegebene Spannung; die Zeitachse
ist 1p nsec/cm.

Die oben erwähnton Kabelinverter haben neben den angeführ-
ten Vorteilen den Nachteil, keine galvanische Trennung
zwischen Eingang und Ausgang zu ermöglichen. Dies erreichen
Ferritkern-Transformatoren, die aus besonders geeignetem
Material für den Nanosekundenbereich gebaut v/erden. Man
setzt sie häufig zur Impedanzwandlung zwischen Kabeln ver-
schiedener Wellenwiderstände ein. In konventionellen Trans-
formatoren wird die obere übertragbare Frequenzgrenze durch
die Resonanz bestimmt, die die Windungskapazität mit der
Streuinduktivität bildet. In den hier erwähnten HF-Trans-
formatoren sollen die Spulen so angeordnet sein, daß die
Windungskapazitäten und die Selbstinduktion der Spulen-
Wicklung eine Laufzeitkette bilden. So entsteht die Ersatz-
schaltung eines HF-Kabels, dessen Wellenwiderstand gleich
dem eines Üblichen Kabels, also z.B. 50 oder 75 oder 200
Ohm gewählt werden kann. Da die Windungskapazität sowieso
ausgenutzt wird, können die Windungen dicht benachbart
gelegt v/erden, d.h. die Kopplung kann fest gemacht werden.
Die so gebauten Transformatoren haben sehr gute HF-Eigen-
schaften. Die niederfrequente: Wiedergabe ist wie bei nor-
malen Transformatoren durch die Prinärinduktivität bestimmt.
Je größer die Kernperneabilität ist, desto weniger Windun-
gen werden für eine gegebene untere Frequenzgrenze benötigt.
Ferritringe für Transformatorzwecke haben sich ausgezeich-
net bewährt, bei einigen ist die Permeabi-lität im NF-Bereich
schon sehr hoch, nach höheren Frequenzen fällt sie ab. Da-
durch können im NF-Gebiet hohe Reaktanzen mit wenig Windun-
gen erzielt worden, mit fallender Permeabilität und stei-
gender Frequenz bleibt die Reaktanz im wesentliehen erhalten



Man erholt eine gute Übertragung über einen Frequenz-
bereich von etwa 10 kHz bis über 1000 MHz.

Die Messungen an verschiedenen Ferrittransformatoren
sind in dem folgenden Bild 7.̂ 0 zusammengefaßt.

Kemmaterial

Ferroxcube 3b

Ferroxcube 4a
BeU.Tel. I

Bett. Tel. I

Bell. Tel. Spec.
LRM 410

Ferroxcube 206F
125-106

mm
Außen -
durch m.

3,5

3.5

4J5

6,4

5,4

98

mm
Höhe

3.2

3,2

1.9

2>

2,1

3.3

ns
Anstiegs
zeit

Oj5

0.6

0.65

0,65

0,65

0,05

*sAbf all-
zeit

0.3

0,3

0,4

0.9

15

0,4

..v.
Über-

tragung

95

85

'/.
Reflek-

tion

4

9

Biid 7.40
Kerndaten für jlmpulstransformatoren

i '

Man erkennt, daß das bekannt Material Ferroxcube 3b
eines der besten Materialien für die HF-Transformatoren
ist.
Solche Ferrlttransformatoren werden in manchen Schal-
tungen anstelle der Kabelinverter eingesetzt.
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8. Zählketten und Scaler

8.1 Aufbau

Wenn man mehrere Flip-Flops zusammenschaltet, ergeben
sich Zählketten oder allgemein Zähler. .Da häufig auch
Strahlungsdetektoren den Namen Zähler tragen, z.B.
Proportionalzähler, Szintlllatlonszähler, soll hier,
um Verwechslungen zu vermeiden, das Wort Scaler gebraucht
werden. • . •

Scaler können in Serie oder parallel aufgebaut werden,
Je nachdem, ob sie nacheinander oder gemeinsam getriggert
werden. Um einen funktionsfähigen Scaler aufzubauen, muß
man vorher einige Bedingungen festlegen, und zwar die Art
der Codierung, die Zahl der Redundanzen, den Ansteuerungs-
modus (parallel oder seriell) sowie die Art der Flip-Flops
und Ihre Logik. Danach kann man die Wahrheitstabelle auf-
stellen und die Zustandsglelchungen angeben.

8.2 Serienscaler • -

Bei den Serienscalern wird nur .der erste Flip-Flop direkt
vom Trigger gesteuert, die. übrigen werden Intern von geeig-
Ausgähgen anderer Fllp-Flö£s abgenommen. Bei Serienscalern
addieren sich die Schaltzeiten aller Flip-Flops. In langen
Zählketten kann es vorkommen, daß der letzte Flip-Flop .
seinen Übergang noch nicht vollzogen hat, während der erste
bereits neue Signale angenommen hat. Wenn wir z.B. .einen
50 MHz-Scaler betrachten, der aus zehn Flip-Flops in Serie
.besteht, von denen Jeder eine Schaltzelt (Propagatlon delay)
von 6 nsec hat, dann beträgt die gesamte Schaltzeit bis
zum letzten Flip-Flop 60 nsec; während dieser Zeit hat der
Eingangs-Flip-Flop bereits den dritten Zählpulsverhalten,
Wenn innerhalb der Zählketten keine Rückkopplung besteht,
ist diese Laufzeit nicht von Bedeutung, im anderen Fall
begrenzt sie die Auflösungszelt des Scalers. Serienscaler
können daher in zwei Klassen eingeteilt werden, In einfache
Ketten- und rückgekoppelte Ketten.. . . '-
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8.2.1 Schaltung der.Ketten

Die einfache Kette kann dadurch realisiert werden, daß

man z.B. die J- und K~Eing£nge zusamnenschaltet (oder

einen T-Flip-Flop nimmt) und sie von dem Ausgang 5 des

vorigen. Flip-Flops steuert. Man kann so Scaler mit

Teilerverhältnissen von 2, 4, 8 usw. herstellen* Dlld

8.1 zeint eine solche Kette.

In
J
T

r

l
>3>

"

n

o.Out

fout~

Bild 8.1
Einfache Zähtkette

Rückgekoppelte Ketten benutzen die Pulse in hinteren

Stufen, um in vorderen Stufen durch Sperren der Gates

bestimmte Pulse zu unterdrücken. Wenn bei x Flip-Flops
x-1im Rückkopplungszweig 2 Pulse gezählt werden, geht

der Ausgang Q des letzter. Flip-Flops nach "l". Durch
Rückführung auf den ersten Flip-Flop der Kette wird
dann verhindert, daß dieser gesetzt wird. Der nächste
Puls steuert den Q-Ausgang des letzten Flip-Flops auf
rOr, dadurch wird die ganze Kette auf "0" zurückgestellt.
Hit solchen Scalern kann man Frequenzteiler mit den
Faktoren 2, 5, 9, 17 usw. bauen. Bild R.2 zeigt eine

In

fout-

Bild 8.2
Rückgekoppelte Zählkette

rückgekoppelte Kette. Durch Verbindung zweier Ketten
kann man auch Kombinationsz^hler herstellen. V/erdeh n
Flip-Flops in einfacher Kette und x' Flip-Flops in rück-
gekoppelter Kette eingesetzt, erhalt man ein

j
K Q r S a

•

r J Q
T
K

U-oOut
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hältnis von 2n(2x~1+l). Dies ergibt z.B. Werte wie
6, 10, 12, 18, 20, 2i» usw. Bild 8.3 zeigt dies.

AAH t̂a

J

K Q

L-

r i *Mr
j
T
K 5-^ T T

K

N— <

In

n-Flip-Flops

Bild 8.3
Kombinierte Zählketten

«Out

x-Flip-Flops

Um beliebige Teilerverhe'ltnisse zu erhalten, kann es
erforderlich sein, innerhalb einer Rückkopplungsschleife
ein weiteres Mal zurückzukoppeln. Hier ergibt sich ein
Teilerverhältnis von (2x"xl~1)(2Xl"1-H)+l. Bild 8.4
zeigt einen solchen Scaler.
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"n J Q >— oQut

x«-Flip-Ftops

x-Flip-Flöps
Biid 8. A

Mehrfach rückgekoppelte Zählketten
Es gibt Jedoch noch eine andere Methode, Scaler für eine
beliebige Tellerzahl zu entwerfen. Zunächst nuß man die
Anzahl der Stufen bestimmen, sie ist durch'die nach der
Teilerzahl kommenden Potenz von 2 gegeben. Drückt man
nun die Teilerzahl im Binärcode aus und pibt den Eingangs-
puls und die Q-Ausggnge aller Flip-Flops,- die nach Ablauf
des Zahlens eine "l" haben sollen auf eine UND-Gate,
dessen Ausgangspuls alle Flip-Flops wieder auf "Or
stellt, so zählt der Scaler bis. zur gewünschten Teiler- .
zahl< fiüd 8.5 (s. folgende Seite) -zeigt das Verfahren
für das TeilerverhSltnis 6. ' ' . " ' - " • /
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Bild 8.5
Zählkettefür beliebige Teilerzahl,z.B. 6=0110

8.2.2 Beispiele ausceführter Serienscaler mit getakteten .
JK-Flip-Flops

Zunächst sei eine Schaltung für den Zählzyklus 2n ange-
geben. Diese reinen Dinärscaler haben keine Redundanzen.
Dild 8.6a zeißt die Codieruncstabelle für einen binaren
löfach Scaler, Dild 8.6b die Ausführung der Schaltung.
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Bild 8.6
Binäre 16:1 Zählkette in Serienschaltung mit
Codierungstabelle
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Da es oft erwünscht ist, zu einer anderen Basis B als
zur Zahl 2 zu zählen, wird die schon angeführte Rück-
kopplung eingesetzt, die die 2n-B Stufen überspringen
muß, um ,B-fach zu untersetzen. Die Zahl 2n-B gibt
die Zahl der redundanten Zustände wieder. Als Basis
B wählen wir nun die Zahl zehn, d;h. wir wollen einen
4 Bit-Dezimalscaler aus 4 Flip-Flops (nächsthöhere Po-
tenz zu 2) aufbauen. Dabei bleiben wir zunächst Im
8421-Code, der Ja auch im reinen Binärscaler vorhanden
ist. Die Codierungstabelle in Bild 8.7a entspricht der
aus Bild 8.6a» wenn die letzten sechs•Zustände gestrichen
werden. Bild 8.7b zeigt die Ausführung, Bild 8.7.c_
die zugehörigen Pulsformen.
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Codierung. Schaltung und PulstabeHe einer seriellen 8-4-2-VDekqde
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In dieser Schaltung wird die dekadische Zahlung dadurch
erreicht, daß der J-Eingang des vierten Flip-Flops mit
den P-Ausgl'.ngen des zweiten und dritten Flip-Flops ge-
sperrt wird. Die ersten drei Flip-Flops arbeiten normal,
bis nach dem achten Eingangspuls die Umschaltung des
vierten Flip-Flops vom P-Ausgang des ersten Flip-Flops
erfolgt. Auf der gleichen Leitung geschieht auch die
Rückstellung des vierten Flip-Flops nach dem zehnten
Eingangspuls.

Als letztes Beispiel für Serienscaler, die übrigens wegen
der Art der Ansteuerung asynchrone Scaler genannt werden,
soll ein dekadischer Untersetzer für den 2^21-Code betrach-
tet werden. Dieser Code hat mehrere Auslegungen, denn man
kann z.B. die Ziffer 5 durch 4 + 1 oder auch durch 2+2+1
darstellen. Die letztgenannte Art soll hier gewühlt v/erden.
Bild 8.8a zeigt die Codetabelle, Bild 8.8b die Schaltung,

Bild S.ßc die Pulsformen, (s. folgende Seite).
Den Flip-Flops sind hier die Wertigkeiten 2, 4, 2 und l
zugeordnet. Der Übergang des vierten Flip-Flops, über
die Steuerleitung vom ersten Flip-Flop kommend, bewirkt,
daß der Q-Ausgang des zweiten Flip-F.lops. vier Pulse lang
im Zustand "l" bleibt. Da der vierte Flip-Flop vier Pulse
zu früh umkippt, der zweite nach dem vierten Puls zwei
Pulse zu früh, ergibt sich insgesamt die Einsparung der
sechs redundanten Pulse.

8.3 Parallel-Scaler •

Bei den Parallelscalern liegen alle Flip-Flops parallel an
einer Triggerleitung, sie werden daher auch Synchronscaler
genannt. Es machen dann immer diejenigen Flip-Flops Übergänge,
deren Eingangsbedingungen dafür geeignet sind. Bei Parallei-
scalern treten die Laufzeitprobleme, die bei den Serien'scalern
beschrieben wurden, nicht auf, d.h. die Verzögerungszeit durch
einen Parallelscaler entspricht der eines Flip-Flops.
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Codierung,Schattung und Pulstabelle einer seriellen 2-4-2-1-Dekade

8.3.1 Beispiele ausgeführter Parallelscaler mit getakteten
JK-Flip-Flops

Wir wollen auch hier mit dem 8421-Code7Scaler alsv2n-
Untersetzer beginnen, wobei n wieder zu ̂  gewählt wird
Der Scaler enthält also 4 Flip-Flops, die insgesamt .
iGfach teilen. Die Codierungstabelle ist identisch mit
der bei Serienscalern, in diesem Fall mit Bild. 8.6_a.
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Die Ausführung der Schaltung ist in Bild P. 9 gezeigt.
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Bild a9

Binäre 16=1 Zählkette in Parallelschaltung

Als zweites Beispiel wollen wir den Pingscaler für deka-
dische Zahlung betrachten. Er besteht aus zehn Flip-Flops,
von denen einer eine bevorzugte Resetstellung hat. Jeder
Triggerpuls schaltet die logische rl" um eine Stelle, also
einen Flip-Flop, weiter, wobei der Flip-Flop, der gerade
die "l'r gehabt hat, wieder auf "0" zurückspringt. Dazu ist
Jeder P~Ausgang eines Flip-Flops mit dem J-Eingang des
nächsten verbunden. Bild fl.lOa zeigt die Codierungstabelle,
Bild ft.lOb die Schaltung (s. folgende Seite).
Die Schaltung ist recht aufwendig, aber übersichtlich, sie
hat hohe Schaltgeschwindigkeit-und benötigt keine Deco-
dierschaltung.

Man kann den F.ingscaler vereinfachen, so daß er nur die
Hälfte der Bauelemente enthalt. Es entsteht dann ein
Fünfer-Schiebering mit invertierter Rückführung, der
zunächst .fünfmal die ''l*' in den Scaler einschiebt, an-
schließend fünfmal die "0". Während beim Ringz£hler Jeder
Flip-Flop nur mit 1/10 der Eingangsfrequenz belastet
wird, Ist es bei diesem Fünferring 1/5 der Frequenz.
.Dild a. 1h zeigt die Codierungstabelle, Bild B.llb die
Ausführung der Schaltung (s. folgende Seite).
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Decodierschaltungen

Die Informationen in Flip-Flops, Registern und sonstigen
Speichern liegen in BinSrform vor. Wenn die Schaltung z.B.
4 Bits speichern kann, sind 2n = 16 verschiedene Informa-
tionen möglich, sie sind binärcodiert. Da wir aber die
Ergebnisse häufig in dezimaler Form ein- oder auch ausschrei'
ben wollen, müssen Codier- und Decodlernetzwerke angewandt
werden. Nehmen wir an, der Code Ist in einem 4 Bit-Speicher
enthalten, dann wollen wird das zugehörige Decodiernetzwerk
mit 16 Ausgangsleitungen aus den 4 Flip-Flops am Beispiel
einer einfachen Decodiermatrix aus Dioden beschreiben
(vgl. Bild 8.12J.
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o

X

X

a Q
R F F 2 S

XX

x:

X

x:
20

•oO

•öl

•13

•015

R
Bild 8.12
Decodiermatrix für 16 Positionen
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Stellen wir uns vor, daß die Flip-Flop-Ausgänge entweder
Q = Null Volt für Zustand "0" oder 12 V für Zustand "l"
haben. Ist der Flip-Flop gesetzt (über S-Eingang), speichert
er eine "l", dann sind alle rechten Q-Ausgänge auf 12 V;
wird der R-Eingang betätigt, speichert er eine "0", dann
sind alle linken Q-Ausgänge auf 12 V. Betrachten wir z.B.
die Leitung 13» dann sind die zugehörigen Dioden in der
Codierung 1101 = 13, d.h. alle Katoden der Dioden sind auf
12 V und die Spannung auf Leitung 13 steigt auf 12 V. Für
alle anderen Leitungen ist mindestens eine Diode auf Null
Volt, wodurch die Leitung auf Hüll Volt gehalten wird. Nur
auf der Leitung 13 erscheint also eine binare "l" = 12 V,
wenn die Flip-Flops die Konfiguration 13 haben. Die Deco-
dierung wird hier einfach durch Dioden-UND-Gates mit Je
4 Eingängen gebildet, -alle Anoden einer Diodenreihe arbei-
ten auf einem gemeinsamen Arbeitswiderstand. Werden nur
die ersten zehn Leitungen benutzt, nämlich 0,1, 2, ... 9,
dann konvertiert das Netzwerk von einer binär codierten
Dezimal (DCD)-Zahl in eine Dezimalzahl. Werden allgemein
-n Flip-Flops benutzt, sind 2n Positionen.vorhanden, zur
Decodierung werden dann n x 2n Dioden benutzt.

* • ' .

Meist werden zur Decodierung integrierte NAND-Gates ver-
wendet, um die Information "l" aus "n" herauszusuchen.
Im folgenden sollen einige Beispiele zeigen, wie zu der
Jeweiligen Codierung der Scaler die entsprechenden Deco-
dlerschaltungen aufgebaut werden müssen.. Die Bedingung,
nur einem Ausgang der Gatematrix eine eindeutige Zuord-
nung, z.B. die logische "0", zu geben, allen anderen die
"l", muß erfüllt werden» Das ausgewählte Ausgangspotential
kann dann z.B. über einen besonderen Transistor eine\e ansteuern.
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Bild 8.13 zeigt die Decodiermatrlx für den S^-l-Scaler.
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Bild 8.13

8

Decodiermotrix für dekadische 6-A-2-1-Scaler

Es werden 10 Gates eingesetzt, an deren Ausgängen immer
dann eine logische "0" erscheinen kann, wenn- alle Eingänge
die logische "l11 zeigen.. Eigentlich müßten alle Gates mit
4 Eingängen ausgerüstet sein, praktisch Ist dies aber
nicht erforderlich, da zu Eindeutigkeit weniger Eingangs-
funktionen genügen. Dies kommt daher, daß man sich auf die
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Darstellung der ersten zehn Zahlen beschränkt/

In Bild 8.14 wird die Matrix für den bei den Zählketten
beschriebenen 2^21-Code gezeigt.

2 3 A 5 * 7 8 9

fn fn fn fn fn fft frf m
A B C A B D Ä B D A B D Ä C D A C D A B D A B C A B C A B C

Bjtd 8.14
Decodiermatrtx für dekadische 2-4-2-1-Scaler
Schließlich noch die "einfache Matrix für den Fünfer-Ring-
scaler mit invertierter Rückführung in Bild 8>i5*

8

IT u u T? uTTir i i
E A B B C C O D E A E A B B C C D O E

BUd aiS f

Oecodiermatrix für Fünfer-Schieberinge

8.5 Zählketten mit Tunneldioden

Besonders schnelle Scaler werden mit Tunneldioden in den
ersten Stufen ausgerüstet. Im folgenden (vgl. Bild 8.16,
s. folgende Seite) wird eine Fünfer-Ringschaltung beschrie-
ben, die mit einem schnellen Tunnel-Dioden-Flip-Flop zu-
,sammen eine Dekade bilden' kann. Als Fünffach-Untersetzer-
rlng findet eine Tunneldioden-Transistor-Kombination Ver-
wendung, in der durch Gleichspannungskopplung und tiinzu-
fügen eines dritten Zustandes der Ring bei richtiger Di-
mensionierung keine falschen Zustände zeigt und sich nicht
blockieren kann.
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Tunnetdioden-Fünferring-Prinztp

Die fünf Ge-Tunneldioden vom Typ IN 3858 können drei ver-

schiedene stabile Zustande "Ein", "Aus" und "Vorbereitet"

einnehmen. Eine Tunneldiode in "Ein" zwingt über ihren

Kopplunpstransistor (pnp-Typ 2N 976) die folgende Tunnel-

diode in den Zustand "Aus". Die Schaltung ist so dimensio-

niert, daß nach erfolgter Mullstellung die Tunneldioden

TD1 und TD'l in Zustand "l" sind, so daß die Jeweils fol-

genden TunnelQioden TD2 und TD5 in den Zustand "0" ge-

zwunfren werden; die Tunneldiode TD33 die durch den Zustand

"0" der TD2 nicht beeinflußt wird,- nimmt dann den Zustand

"Vorbereitet" ein. Ein Trlegerimpul-s bringt die vorberei-

tete Tunneldiode (hier TD3) zum Kippen," die -ihrerseits
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wieder die folgende Tunneldiode (hier TD4) in den "Aus"-
Zustand zwingt. Die Zustände der Tunneldioden TD1 und TD2
ändern sich nicht, so daß jetzt TD5 vorbereitet ist usw.
Das Weiterschalten erfolgt somit nur in einer Richtung.

Der große Vorteil dieser Ringschaltung ist, daß falsche
Zustände oder ein Blockieren nicht möglich sind. Da die
Kopplungstransistoren in den Sättigungsbereich gesteuert
werden, sind große Toleranzen In der Spannungsversorgung
und der Triggeramplitude zulässig. Das Auflösungsvermögen &
ist wegen des Sättigungsbetriebes der Transistoren auf ca.
70 MHz beschränkt. In Verbindung mit dem früher beschriebe-
nen Tunneldioden-Plip-Flop (s. Bild 7*37) können somit ca.
1̂ 0 MHz gezählt werden. Mit einer aus besonders schnellen
GaAs-Tunneldioden (z.B. 40 060 von RCA) und Si-Transistoren
(z.B. 2N 709 oder besser) aufgebauten Ringschaltung kann ein
Auflösungsvermögen von 140 MHz, in Verbindung mit dem Tunnel-
dioden-Plip-Flop und einem Kopplungsverstärker genügend
großer Bändbreite somit ein Auflösungsvermögen von 280 MHz
erreicht werden.

Bild 8.17 (s. folgende Seite) zeit den Gesamtscaler. Der
Eingangspulsformer besteht aus einem Schmitt-Trigger und
zwei Univibratoren, um von der Amplitude und Form des
Eingangssignals völlig unabhängig zu sein. Dem Pulsformer
folgt der beschriebene Tunneldloden-Flip-Flop. Die Tran-
sistoren Tl bis T4 bilden den Zwischenverstärker, der
den Treiberstrom für den Fünffachring auf die Ringleitung
gibt. Das zehnfach untersetzte Signal gelangt über die
Transistoren .T10 und TU an die Ausgangsbuchsen. Da der
Scaler biqulnär geschaltet ist, ist auch das Ausgartgsslgnal
im Verhältnis 2 : 5 geteilt.
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Bild 8.17
100 M Hz -VorUntersetzer



Bild 8.18 gibt die Untersetzung für eine Eingangsfrequenz
von 120 MHz wieder.

t

2.

1V/cm

200mV/cm

2V/cm

20ns/cm

Bild 6.16
Untersetzerwirkung der schnellen Dekade
VEingangssignale .
jLPulsformerausgang
£Un tersetzerausgang

In der oberen Kurve ist die EingangsSpannung, in der
mittleren die Spannung, die der Pulsformer an den ersten
Flip-Flop liefert, in der unteren das zehnfach untersetzte
Ausgangssignal gezeigt.

8.6 Gesamtaufbau des Scalers •

Der Aufbau und die Zusammensetzung eines kompletten Scalers
besteht aus dem Eingangspulsformer, den Zählketten, den .
logischen Ein- und Ausgangsfunktionen sowie der Deüodierung
Dies soll am Beispiel eines 15 MHz-Dekaden-Scalers mit 8
Dekaden gezeigt werden. Die Dekaden selbst werden aus Inte-
grierten Schaltungen erzeugt., auf .einem Chip sind vier • ' .



Einzel-Flip-Flops, die so codiert sind, daß sie eine

8421-Dekade bilden. In Bild 8.19 ist das Blockbild einer

TTL-Dekade, Typ SN 7^90 N von Texas Instruments Gezeigt.

Ffeset 9 Reset 0 Input BD

D S

CP CP CP

B

Input A

CP

Output D Output C Output B Output A

i

Bild 8.19 •
Blockschaltbild einer TTL-Dekade SN 7490

Ein Eingangsverstärker steuert die Flip-Flops, bei denen

jeder Q-Ausgang herausgeführt ist. Der Dekadenausgang steu-

ert die nächste Dekade an. Um die Flip-Flops wieder nach

dem Ztlhlen auf Mull zu stellen, sind auch Reset-Eingange

vorhanden. Soll eine der oben besprochenen Decodierschal-

tungen angeschlossen werden, ist Jeder Flip-Flop-Ausgang

zusätzlich zu invertieren. Bild 8.20 (s. folgende Seite)

zeigt den Zusammenbau des Gerätes. Die Eingangssignale

gelangen über einen Pulsformer an die Zähldekaden, wo sie

registriert werden. Der Scaler kann mit einem Startimpuls,

der manuell'oder von einer externen Logik kommend einge-

geben wird, gestartet werden. Auf die gleiche V/eise er-

folgt das Stopsignal, womit die Zahlung aufhört. Durch ein

Reset-Signal wird der Inhalt aller Dekaden-Flip-Flop-s ge-
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löscht, der Scaler ist für eine neue Registrierung bereit.
Um den Scalerinhalt optisch auslesen zu können, ist jede
Dekade an eine Decodiermatrix angeschlossen, die Ziffern
0, l, ... 9 gelangen über Treibertransistoren auf eine
dekadische Anzeigeröhre. Soll der Scalerinhalt elektrisch
ausgelesen werden, muß von einer externen Befehlsstelle,
also einer Ausleseeinheit oder einem Computer die Adresse
des Jeweiligen Scalers aufgerufen werden. Dies geschieht
über einen Taktoszillator, der die Adressennummern aller
angeschlossenen Scaler binär codiert und parallel an
die Adressenausgänge der Scaler gibt. Hier ist durch einen
Wahlschalter die Adresse des Jeweiligen Scalers eingestellt.
Wird sie aufgerufen, werden alle Auslesegates des Scalers,
meist einfache Dlöden-UND-Gates mit Je zwei Eingängen, ge-
öffnet, so daß der Dekadeninhalt auf Je ^ Leitungen pro
Dekade ausgegeben-.-wird. Dieser Inhalt sowie die zugehörige
Adresse geht an die elektrischen oder elektromechanischen
Registriereinrichtungen, um dort gespeichert werden zu
können.

Das ausgeführte Konzept des Scalers wird, wie in Bild 8.21
gezeigt, zu einem Gerät mit 2 Einzelscalern zusammenge-
schaltet.

Bild 8.21
Doppelscaler mit Je 8 Dekaden für 15 MHz Auflösung



Die Gehäuseform hat die in der nuklearen Elektronik Übliche
19l!-Brelte. An der Prontplatte erkennt man 2 x 8 Anzeige-
lampen für den Inhalt der 2 x 8 Dekaden - sowie die Buchsen
für die EingangsSignale. Für die Dekaden mit ihrer Deco-
dier- und Ausleselogik ist Jeweils eine gedruckte Karte
vorgesehen, auf den Übrigen Karten sind die Pulsformer,
die Adressengates, die Ausgangsverstärker sowie die stabi-
lisierten Stromversorgungsgeräte untergebracht. An"der
Rückwand befinden sich die Vielfachsteckverbindungen für
die Eingabe der Adressen und die .Ausgabe der Daten.
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9« Strahlungsdetektoren

9.1 Strahlungsmeßverfahren

Das Auffinden der Elementarteilchen und Quanten sowie das
Messen ihrer Eigenschaften ist in den letzten Jahrzehnten
fortwährend wichtiger und interessanter geworden. Die
dabei entstandenen Meßmethoden haben entscheidenden Ein-
fluß auf unsere Kenntnis der Natur der radioaktiven Strah-
lung; genommen. So beschrieben Futherford und Gelger bereits
im Jahre 19'OR den ersten elektrischen Zlihler für a-Teilchen,
der aus einem zylindrischen Metallrohr und einem dünnen
Draht in der Mitte dieses Rohres bestand. Zwischen diesen
beiden Elektroden wurde ein elektrisches Feld angelegt, nach
Jeder PrimSrionisation traten Stromstöße auf, die durch ein
Elektrometer registriert wurden. Bei späteren Versuchen wurde
dann der Auslösebereich entdeckt, in dem die StSrke der Ent-
ladung von der Natur des PrlmSrteilchens unabhängig wird.
1928 bauten dann Gelger und Müller die ersten brauchbaren
Auslösez£hler» sie waren allerdings mit reinen Edelgasen
gefüllt und arbeiteten nur an sehr hohen Arbeitswiderst^.nden.
Später gelang es dann, zunächst Neher und Harper, durch äußere
Schaltmittel das Löschen der Entladung zu beschleunigen, bis
dann Trost 1935 entdeckte, daß ein Dampfzusatz von Alkohol
eine Selbstlöschung der Z£hlrohrentladung brächte, wodurch
die Pulsdauer beträchtlich gekürzt wurde. Die zeitliche Auf-

-2lösung dieser Detektoren, die vorher etwa 10 sec betrug,
konnte dadurch auf etwa 10" sec verbessert werden.

Einen wesentlich neuen Impuls bekam die Strahlungsmeßtechnik
»i * .

durch die Einführung des Szintillationszf-hlers am Ende der
vierziger Jahre. Es pab bald eine Fülle von Anwendungen, wo-
bei Jetzt nicht nur Energiemessungen, sondern vorwiegend .
Zeitmessungen eine n-roße Folie spielten. Durch Verbesserung
der Fotomultlpliersysteme sowie der zugehörigen Elektronik
pelanp es, die Zeltauflösung bis auf 10"11 sec zu steigern-. .
Eine weitere, wichtige Anwendung ist der Einsatz des Foto-
multipilers bei der Beobachtung des CerenkoV^-Lichtes..-
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Parallel zu diesen Teilchendetektoren entwickelte sich

der Bahndetektor. Die Sichtbarmachung der Bahnen der

Teilchen sowie ihre Ausmessung mit Hilfe von magnetischen

Feldern wurde durch die Potoplatte eingeleitet, wesentlich

verbessert dann durch die Einführung der Nebelkammer und,

in den vierziger Jahren, der Blasenkammer. In diesen Bahn-

detektoren spielt die Zeitauflösung keine besondere Rolle,

sie liefet in der Größenordnung Sekunden bis Minuten, dafür

kann man alle wesentlichen Parameter aus der räumlich re-

gistrierten Bahn entnehmen. Etwa seit I960 wird als weiterer

Bahndetektor die Punkenkarrmer eingesetzt, die neben einer

guten räumlichen Auflösung auch eine bessere Zeitauflösung

hat,

Der Vorgang des Strahlungsmessens beruht auf dem lonisa-

tionsverlust beim Durchgang geladener Teilchen durch

Materie oder auf fotoelektrischen, Compton- oder Paarpro-

duktionsprozessen bei den y-Strahlen. Der Energieverlust
dEpro cm Vegl£nge, -3—, ist für eine gegebene Ladung nur eine

Funktion der Teilchengeschwindigkeit . Aus der Messung von
und des Pulses p ergibt sich die nasse der Teilchen. Ist

die Identität des Teilchens aus anderen Messungen bekannt,
J Tf

kann durch Messung von —• auch E bestimmt werden.

Elektronen verlieren beim Durchgang durch Materie, wie alle
geladenen Teilchen, Energie durch Ionisation. Hochenerge-
tische Elektronen produzieren oberhalb einer gewissen Schwel:
lenenergie (z.B. 7 MeV für Pb) Bremsstrahlung. Dieser 'Prozeß
wird bei höheren Energien der wichtigste Abbrems Vorgang für
Elektronen. Die y-Quanten aus der Brems Strahlung erzeugen
wieder Elektron-Posltronpaare, die ihrerseits wieder y-
Ouanten hervorrufen. Die entstehenden Kaskaden können in
Nebel- oder Blasenkammern gut beobachtet werden.
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Im Niederenergiebereich fällt ̂  mit , wo v die Teil-
chengeschwindigkeit ist, denn mit zunehmender Geschwin-
digkeit sinkt die mögliche Stoßzeit, Im relativistischen

j f

Bereich, wo v -*• c geht, bleibt ̂ ~ daher annähernd konstant.
Praktisch steigt es jedoch bei hohen Energien mit :
zwischendurch geht der Wert ̂  durch ein Minimum, das bei
etwa 2-3 Ruhemassen der Teilchen liegt, wie es in Bild 9.1
gezeigt wird.
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Bild 9.1
Minimalionisierung als Funktion der
Teilchenmasse

Wenn der lonisatiönsverlust im Szintillator etwa konstant
ist, gilt das auch für die erzeugte Lichtmenge, d.h. minimal
ionisierende Teilchen erzeugen Signale in Szintillations-
z£hlern, die keine Energieaussage mehr gestatten.

v
Während man im Hochenergiebereich zwar mit den Bahndetek-
toren im wesentlichen alle Teilchendaten direkt erhält, gibt
es bei den reinen Teilchendetektoren nur digitale Signale,
d.h. Ja-Nein Aussagen. Ein Szintillationszähler, der hoch-
energetische Teilchen registriert, kann allein keine Aus-
sage z.B. über den Impuls der Teilchen machen, man ;nuß d'en
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Zähler mit energie- oder impulsdefinierenden elektrosta-
tischen oder -magnetischen Spektrometern zusammenschalten,
um die wesentlichen Eigenschaften der Teilchen zu messen.
Diese relativ komplizierten Anordnungen sind für die An-
wendung in modernen Hochenergie-Be.schleunigern trotzdem
gut geeignet wegen der guten Zeitauflösung der Szintilla-
tions- oder auch Cerenkov-Zähler. Aus der Vielfalt der
gleichzeitig nebeneinander verlaufenden Kernreaktionen
muß man durch: mehrere, zum Teil hintereinander geschaltete
Koinzidenzeinheiten die wenigen interessanten Ereignisse
heraussieben, dies erfordert Zeitauflösungen um 10 sec.
Hinzu kommt, daß moderne Beschleuniger sehr hohe Tellchen-

Q -1 2l

zahlen (10? bis 10 pro sec) liefern; die .Detektoren müssen
daher geeignet sein, wenigstens Zählraten bis zu einigeno
10 pro sec zu verarbeiten. Der Zug zu den hohen Teilchen-
zahlen rührt von der Tatsache her, daß mit zunehmender
Energie die Wirkungsquerschnitte der Reaktion immer kleiner
werden; um trotzdem mit genügender Genauigkeit messen zu
können, braucht man entsprechende Zählraten.

Die Niederenjergiephysik befaßt sich vorwiegend mit der
Messung der Strahlungsenergie und -art, die von Kernen,
in denen Übergänge stattfinden, emittiert wird. Die Genauig-
keit dieser Messung hängt wesentlich von der Präzision und
Stabilität der Meßinstrumente ab. Besondere Ionisations-
kammern und Szintillationszähler sind in den vergangenen
Jahren in großem Umfang für diese Aufgaben eingesetzt worden,
Ihre Energleauflösung lag bei etwa l 2. Durch die Einführung
der Halbleiterdetektoren in die Teilchen- und Quantenspek-
troskopie wurde-«Sie Genauigkeit um etwa eine Größenordnung
gesteigert. Die Ansprechwahrscheinlichkeit für ^-Strahlen
wird durch besondere Herstellungsmethoden für gedriftete
großvolumlge Zähler ständig gesteigert, so daß bei den
Energiemessungen im Bereich zivischen l und 100 MeV der Halb-
leiterdetektor den Szintillationszähler schon weitgehend
verdrängt hat.
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9.2 Ionisationskammer und Zählrohr .

Legt man eine Spannung U an die Elektroden eines Platten-

kondensators, dessen Dielektrikum aus einer Gasfüllung

(Luft, Edelgase oder Gasgemische) besteht, so entsteht

zwischen den Platten mit dem Abstand d ein elektrostatisches

Feld E = ü'/d. Wird durch einen Primärstrahl am Orte xrt eino o
lonenpaar gebildet, so entstehen gleichmäßige positive und

negative Ladungen:
x

Q s O s e(l—}.+ **— e v j. j j >

e = 1,6 * lO""1̂  Asec ist die Elementarladung. Im Feld beginnen

diese zu den Elektroden zu wandern, die Elektronen mit der

Driftgeschwindigkeit v_, die Ionen mit der etwa tausendmal

langsameren Geschwindigkeit v+. Der am Arbeitswiderstand

R (Bild 9.2)entstehende Spannungsabfall setzt sich aus dera - - - - - - -
Gesamtinfluenz durch die bewegten Ladungen zusammen:

Vj. 4.

U(t) = £

Teilchenstrahl

- zum Verstärker

Bild 9.2
Ionisationskammer mit Arbeitswiderstand

Hierin ist C die Kapazität des Plattenkondensators. Der Puls

steigt bis zur Zeit t_ = XQ/V_ linear an (meist 10" bis
10"8 sec), dann sind alle Elektronen auf der Anode gesammelt.

Anschließend steigt die Spannung langsamer bis zur lonen-

sammelzeit d_x .
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weiter (meist 10"5 bis 10"5 sec). Für Jede Ionisation ver-
braucht der Primärstrahl eine Energie von etwa 30 eV,
hieraus ergibt sich die Anzahl der gebildeten lonenpaare.
Die Energieauflösung, die dem Verhältnis der gemessenen
Halbwertsbreite einer monoenergetischen Linie zur Energie
der Linie entspricht, beträgt bei sehr guten Kammern bis
zu l %.

Die Spannungspulse aus der Ionisationskammer sind im allge-
meinen sehr klein, etwa 10 bis 100 pV. Um sie linear weiter
zu verarbeiten, sind rauscharme Verstärker mit hoher Ver-
stärkung nötig.

Baut man statt der ebenen Elektrodenform eine zylindrische
Ausführung (Bild 9.3), so erhält man ein elektrisches Feld
von der Form

E(r) =
U

r In b_
a

Zylinderrodius b

Drahtradius a

Teilchenstrahl . l / T ^ t + +
V J_\~ "" " ~

1

^ — — ̂ — -T* I

~ ~ " " \J

.
' u. R[

*

y-

u. -

1
1

A

zum Verstärker

Bild 9.3

Proportional- bzw. Auslösezählrohr mit Arbeitswiderstand
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wenn UQ die" angelegte Spannung, a der Radius eines dünnen
Drahtes als innere, b der Radius des Zylinders als äußere
Elektrode ist. Der Jeweilige Radius r, an dem die Feld-
stärke betrachtet wird, sei von der Zählrohrachse aus ge-
messen. Die \logarithmische Feldverteilung erzeugt am 'Außen- -p
Zylinder Felder von etwa 10 V/cm, am Draht Jedoch bis zuü
einigen 10 V/cm.

> ' ,
Der Primärteilchenstrahl erzeugt im Gasvolumen lonenpaare,
deren Elektronen mit steigender Geschwindigkeit zum Draht
hin wandern. Dabei nehmen sie soviel Energie aus dem Feld
auf, daß sie selbst ionisieren können. Mit zunehmender An-
näherung an den Draht können auch die neu gebildeten Elek-
tronen wieder ionisieren, so daß ganze Lawinen entstehen.
Diesen Vorgang nennt man Gasverstärkung. Jedes primär ge-
bildete Elektron kann dabei eine Lawine erzeugen, die Gesamt-
ladung bleibt proportional zur Primärionisation. Der Zähler
arbeitet im Proportionalbereich. Dieses gilt, solange sich
die Lawinen nicht durch Raumladung gegenseitig behindern
und abschirmen. Außerdem entstehen mit steigender Spannung
am Zählrohr bei Gasverstärkungen von 10̂  bis 10 In stark
zunehmendem Mäße Lichtquanten in den Lawinen. Dadurch breitet
sich die Entladung sehr schnell entlang des Drahtes über das
ganze Zählrohrvolumen aus. Die nun gebildete' Gesamtladung
ist der Primärenergie der Teilchen nicht mehr proportional.
Der Spannungsherden, in dem diese Verhältnisse herrschen,
wird als Auslöse- oder auch Gelger-Müller-Bereich bezeichnet.
Die am Arbeitswiderstand Re gemessenen Pulse sind beia
Konstanthaltung der angelegten Spannung praktisch gleich
groß. Dies gilt sowohl für Teilchen als auch für y-

Zur Löschung der selbständigen Entladung setzt man dem
Edelgas (meist Argon oder Neon) organische Dämpfe (vor-
wiegend Alkohol oder Mcthylal) oder Halogene zu. Diese
absorbieren die kurzwelligen Lichtquanten in der Entladung
sehr stark. Dabei werden die Dampfmoleküle angeregt, sie
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dissoziieren anschließend. Die Lebensdauer liegt bei
o

organisch gelöschten Gasen bei 10 Zählungen, bei Halogen-
q in

gelöschten bei 10' bis 10 . Die Einsatzspannung für den

Auslösebereich beträgt bei der Füllung mit organischen

Dämpfen meist zwischen 1000 und 2000 V, bei Halogenzu-

sätzen Jedoch nur 300 bis 500 V.

Wenn die Entladung sich schlauchartig entlang des Drahtes

über das ganze Zählrohr ausbreitet, wird durch die hohe

Raumladung die Feldstärke in Drahtnähe so stark reduziert,

daß die Einsatzspannung für den Auslösebereich unter-

schritten wird. Die nachfolgenden Primärteilchen finden

dann ein zu geringes Feld vor, so daß keine Entladung zu-

stande kommt. Erst wenn die Ionen aus dem Entladungsschlauch

nach außen abwandern, beginnt das Potential zu steigen, bis.

die Einsatzspannung wieder erreicht wird. Die Zeit, die -

vom Beginn der Entladung bis dahin verstreicht i heißt die

Totzeit des Zählrohrs. Wenn die Ionen an der Katode ein-

treffen, sind die ursprünglichen Verhältnisse wieder her-

gestellt. :

Im Auslösebereich ist die Zahl der Pulse in einem Spannungs-

bereich von einigen hundert Volt fast konstant, es gibt ein

Zählplateau.

Im Proportionalbereich sind die Signalamplituden je nach

Gasverstärkung zwischen l mV und etwa l V, im Auslüsebereich

meist einige Volt bis 100 V. Die Anstiegszeiten der Signale
o

betragen Je nach der angelegten Spannung zwischen 10" und
10 sec. Die Energieauflösung im Proportionalbereich ist
ähnlich der Ionisationskammer, also herunter bis etwa l %.

9.3 Szintillatlonszähler . . • -

Das Arbeitsprinzip eines Szintillationszählers unterscheidet
sich wesentlich von dem eines Gaszählers,, der ja sein hi-
storischer Vorgänger Ist. Während im Gaszähler die Primär-
ionisation durch nachfolgende Gasverstärkung vergrößert wird,
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benutzt der Szintlllationszähler die Lumlneszenserschei-
nungen in durchsichtigen Festkörpern, Flüssigkeiten und
auch Gasen beim Durchgang der ionisierenden Strahlung.

Ein geladenes Teilchen, welches den Szintillator durch-
läuft, verliert Energie durch Ionisation, Anregung und
auch Dissoziation der Moleküle in dem Gebiet entlang der
Bahn. Der Energieverlust hängt von der Geschwindigkeit der
Teilchen ab. Die Anregung kann auch auf andere Moleküle
übertragen oder.in nichtstrahlenden Vorgängen abgebaut
werden. Die Übergänge von den höher angeregten Zuständen

-12auf den Grundzustand dauern etwa 10 sec, daher sind
manche Vorgänge im Szintillationsprozeß praktisch unab-
hängig vom AnregungsmechanismuB.

über die Lumineszenzprozesse in organischen Szintillatoren
gab es eine Vielfalt von Untersuchungen, besonders in
flüssigen und festen Lösungen. Jedoch konnte der Mecha-
nismus der Energieübertragung von den anfangs angeregten
Molekülen bis zu den Molekülen, die nachher wirklich strah-
len, noch nicht ganz verstanden werden; in der Hauptsache
handelt es sich um Stoßprozesse,

In anorganischen Kristallen, besonders den Alkalihaloge-
niden mit Thallium-Verunreinigungen, können' die geladenen
Teilchen Elektronen in die Leitfähigkeits- oder Anregungs-
niveaus heben. Die Elektronen und die Löcher wandern durch
den Kristall, bis sie von einer Verunreinigungsstelle ein-
gefangen werden. Letztere wird dann angeregt und strahlt,
wobei die Alkalihalogenide eine große Durchlässigkeit für
ihre eigene Strahlung besitzen.

v

Die Lebensdauer In anorganischen Szintillatoren ist im
allgemeinen wesentlich länger als die in organischen; ex-
perimentell wird eine exponentielle Abklingzeit aus den
verschiedenen Leuchtzentren beobachtet. Im Niederenergie-
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bereich wird vorwiegend NaJ für Y-Spektroskopie, Koinzi-
denzmessungen, Winkelkorrelationsmessungen oder auch
reine Intensitätsmessungen der hohen Ausbeute wegen ver-
wandt. In Bild 9.** sind die wichtigsten drei Prozesse

£
u

K)*2 2 5 10'1 2 5 1 2
E [MeV]

5 10

Bild 9. A
Absorptionskoeffizienten eines Natrium-Jodid Sztntillators (mit
Thallium aktiviert) [NaJ (TD] bei r- Strahlung als Funktion der
Energie
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dargestellt, die beim Durchgang von Y-Strahlung im
Szintillator auftreten. Die Energie kann auf ein Elek-
tron übertragen werden, daß dann mit dieser Energie, ver-
mindert um die Ablösearbeit, durch den Szintillator läuft.
Dieser Effekt wird Fotoeffekt genannt ,* der Absorptions-
koeffizient dafür in MaJ (Th) ist in Bild 9.** als wp be-
zeichnet. Die Energie kann auch teilweise auf ein Elek-
tron übertragen werden, die restliche Energie übernimmt
ein sekundäres Cuant. Der Absorptionskoeffizient für diesen
Compton-Frozeß ist als y„ eingetragen. Der dritte auftreten-c
de Effekt beginnt oberhalb ca. l MeV wirksam zu werden, es
ist die Paarbildung, d.h. es entstehen Elektron-Positron-
Paare aus der y-Energle. Dlld 9-** enthalt neben den drei
Einzelkoeffizienten v«, u und u auch die Kurve des Gesamt-i c p
Absorptionskoeffizienten pm.

Die Hochenergiephysik setzt praktisch nur organische und
hiervon wiederum am häufigsten die Plastlk-Szlntlllatoren
ein, die etwa um 1950 entwickelt wurden. Es sind gelöstes
Terphenyl in Polystyrol oder auch in Polyvinyl-Toluol; das
Emissionsmaximum liegt bei 3̂00 S., die 'exponentlelle Ab-
klingzeit bei 2 bis 4 nsec.

Nur ein kleiner Teil des im Szintillator umgewandelten
Lichts gelangt auf die Fotokatode eines Sekund£remlsslons-
vervielfachers (allgemein Fotomultlpller genannt). Die
Energie der Lichtquanten wird ganz oder teilweise auf die
Elektronen im Katodenmaterial übertragen, so daß diese
die Potentialschwelle überschreiten und emittiert werden
können. Die spektrale Empfindlichkeit der Katode is(t von
der Wellenlänge des einfallenden Lichts abhängig. Bild
9.5 (s. folgende Seite) zeigt für einige typische Foto-
kätoden diese Abhängigkeit. Die Bezeichnungen S-ll oder
ähnliche Werte sind in den Datenblättern der Fotomulti-
plier angegeben, sie beschreiben die chemische Zusammen-
setzung der Katode. •• •
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Wellenlänge in Angström

Bild 9.5

Spektralempfindlichkeit von Fotokatoden Saphirfenster
-_.^_._ »Glasfenster
— —— — — -Quarzfenster

Die aus der Fotokatode ausgelösten Elektronen gelangen

über ein elelctronenoptisches System nacheinander auf die

verschiedenen Dynoden (vgl. Bild 9.6 folgende Seite).
Das Dynodenmaterial, z.B. AgMgOCs, hat die Eigenschaft,

unter bestimmten Verhältnissen mehr Elektronen abzugeben' •
als dort auftreffen. Durch Elektronenvervielfachung in

mehreren Stufen (bis zu 1^ Dynoden) ergibt sich eine Strom-
verstärkung bis zu 10 , so daß am Anodenwiderstand ein
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Szintillotor Fotokatode Dynode 1

Teilchen-öder
Wellenstrahlung

Anode letzte Dynode

f

Eingangssystem Dy noden- VervWf acher-
System

1

C =T= zum
i Verstörter

i • • . - •

tild
Szintillationszähler mit Arbeitswiderstand

relativ hoher Strom zur Verfügung steht, der.dann elek-
tronisch weiterverarbeitet werden kann.

Da die Prozesse von der Teilcheneinstrahlung in den
Szlntillator bvls zur SekundSremission auf den Dynoden
statistischer Natur sind, ergibt sich für den Ausgangs-
strom eine gewisse Schwankung der Amplitude.'Dies gilt
auch für eine monoenergetische Teilchen- oder Quanten-
einstrahlung In den Szintlllator, Die Energieauflösung
erreicht im Niederenergiebereich bei guter Anpassung
zwischen Kristall und Potomultiplier etwa 7 bis 8 "55, '
gemessen z.B, an der Cs "-Linie von 66l keW

Das zeitliche Auflösungsvermögen des Szintlllatorzählers
ist sehr gut. So ist neben der Gesamtlaufzeit im Vervdel-.
fachersystem eine möglichst geringe Laufzeitschwankung
des Ausgangssignals ftufrerst wichtig, da hierdurch die Zeit'
auflösung bestimmt wird. Im wesentlichen ist sie von der .
Detektorseite durch zwei Paktoren beeinflußt, durch die'
Uufzeiteigenschaften im Multipller und durch'den Licht-
anteil, der wirklich vom gesamten zur'Verfügung -stehenden
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Licht zur Zeitbestimmung ausgenutzt wird, multipliziert
mit der optischen Abklingelt. In der Niederenergie-
physik Ist der zweite Anteil der entscheidende, während
wegen der kurzen Abklingzeiten der Plastikszintillatoren
In der Hochenergiephysik der erste Anteil wichtiger.ist.
Die minimal erreichbare Auflösungszeit ist in Abschnitt
16 genauer diskutiert.

Bei guten Fotomiltlpliern Ist die minimale Anstiegszeit
des Ausgangssignals etwa 0,5 bis" 2 nsec, sie hängt von
den Induktivitäten und Kapazitäten der Zuleitungen und
Elektroden ab. Die Laufzeitschwankung, hervorgerufen durch
die Beleuchtung der gesamten Katodenfläche und die damit •
verbundenen Laufwegunterschiede im Raum zwischen Katode
und erster Dynode, erreicht bestenfalls Werte um 10"10
sec.

Halbleiterdetektoren

Der Halbleiterdetektor ist in den letzten Jahren zu einem
sehr wichtigen Strahlungsdetektor ceworden, besonders in
der Teilchenspektroskopie. Seine Wirkungswelse ist ähnlich
der einer Ionisationskammer. Es wird dotiertes p-leitendes
Si-Material (Überschuß an Löchern) mit entsprechend n-
leitendem Sl (Überschuß an Elektronen) zusammengebracht.
Dabei entstellt ein pn-überschuß ähnlich wie bei einer ge-
wöhnlichen Si-Diode. Es fließen DlfAisionsstrüme, und zwar
Löcher zum n-Si, Elektronen zum p-Si, bis die überschüssi-
gen Ladungen abgebaut sine. So bildet sich eine Sperr-
schicht, deren potentielle Schwelle durch Vorspannung der
Diode abgebaut werden kann. Tritt ein -ionisierendes Teil-
chen in diese Zone ein, so entstehen Löcher und Elektronen,
die im starken Feld der Sperrschicht getrennt v/erden und. zu
den Elektroden wandern, die Elektronen zur positiven, die
Löcher zur negativen. Während ihrer Wanderung-induzieren
sie Ladungen in den Elektroden, es entsteht eine poten-
tielle Ladung, die einen elektrischen Strompuls am Ar-
beitswidcrstand hervorruft.
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Zur Erzeugung eines Elektron-Loch-Paares werden'- etwa 3 eV
benötigt, in entsprechenden Gaszählern jedoch ca. 30 eV,
so daß im Halbleiterdetektor etwa 10 mal so viel Ladungen
gebildet v/erden wie beim gleichen Vorgang Im Gaszähler.
Da die Energieauflösung direkt proportional dem Signal- zu
Rauschverhältnis Ist und das Rauschen bei den genannten
Detektoren vergleichbar ist, muß ein Halbleiterdetektor
also eine wesentlich bessere Energieauflösung haben als
seine Konkurrenten. Beim Kalbleiterdetektor erreicht man
weniger als 0,5 %.

Halbleiterdetektoren werden daher besonders für die Teilchen-
Spektroskopie in der Miederenergiephysik eingesetzt. Für
hochenergetische Teilchen ist die Eindringtiefe im Sl zu
gering. Als dE/dx-Zähler können sie .aber auch hier einge-
setzt werden. Der Energieverlust ist für verschiedene Teil-
chentypen in Si und auch in Ge gemessen. Z.B. verlieren
minimalionisierende Teilchen etwa 2 MeV pro g/cm Absorber-
material. Auch Gammawechselwirkungen wurden untersucht.
Es treten wie im Szintillationskristall die drei wesent-
lichen Prozesse auf (Foto-, Comptoneffekte und Paarbildung).
Allerdings sind wegen des Fehlens hoher'Ordnungszahlen und
der geringen Zählerdicke die Wechselwirkungen wesentlich
kleiner. Die drei Prozesse sind in Dild 9.T (s. folgende
Seite) dargestellt.

Halbleiterdetektoren werden in verschiedenen Typen herge-
stellt:

a) Si-Detektoren mit dem pn-übergang an der Oberfläche
(Surface-Barrier-Typen),
Die pn-Schicht wird erzeugt durch eine aufgedampfte
Goldschicht auf hochohmiges n-Si. Das Gold ist etwa
100 S dick. Zur Ausbildung einer Raumladungssone wird
an das n-Sl eine positive Vorspannung gelegt. Die wich-

. tigsten Eigenschaften' des Detektors .sind der Sperr-
strom und die Kapazität. Der Sperrstrom bestimmt das.
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(Si) \)

Poorproduktionen

0,01 10 [MeV]

Energie der Gommo-Fotonen —^

Bitd 9.7 ,
Fotoeffekte in Halbleitern

. Rauschen und damit die Energieauflösung, die Kapazi-
tät sollte möglichst gering sein, um ein gutes Signal-
zu RauschverhÜltnis zu erhalten.

b) Si Detektoren mit diffundiertem pn-übergang

Es wird hier eine schmale Schicht von n-Material in ho.ch-

ohmlgcs p-Si eindiffundiert. Man benutzt meist Phosphor

zum Diffundieren und 100 bis 10 000 Ohm * cm. Die .

Schichtdicke des diffundierten Materials' ist meist' kleiner
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als 1000 8. Es wird wieder eine positive Spannung In
das n-Material- gelegt, so daß sich eine Sperrschicht
formiert. Diese Detektortypen werden zur Messung von
Spaltprodukten, von Alphateilchen bis zu *JO MeV,
Betateilchen bis zu einigen MeV und Protonen bis
30 MeV und schwereren Ionen eingesetzt. Die Reichwei-
te der Teilchen in Si ist in Dlld 9.S dargestellt.

km]

•o
W

l
l 10*.

Si

1 10 50 EM«V]
Teilchenenergie

Bitd9.6

Reichweiten-Energiebeziehung in Si
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c) Li-gedriftete Si-Detektoren

Die Eindringtiefe für ionisierende Teilchen in den bisher
genannten Detektoren ist durch die Herstellungsart auf
maximal 1000 S beschränkt. Um größere Energien abbremsen
bzw. höhere Wechselwirkungen zu erzielen, muß man Tiefen
von einigen nm fordern. Hierzu ist ein sehr hochohmiges
Material erforderlich. Man kann unter bestimmten Bedin-
gungen Li als n-Material in p-Sl diffundieren, -wobei das
Li die Löcher im p-Si exakt kompensiert, so daß eine
hochohmige Schicht entsteht. Die Tiefe ist abhängig von
der Driftzeit, man braucht 12 Stunden für l mm. Mit zu-
nehmender Schichttiefe steigt die Sammelzeit für die La-
dungsträger rapide an. Bei 3 mm werden etwa 0,5 usec be-
nötigt. Li-gedriftete Si-Detektoren v/erden sowohl bei
Raum- als auch bei tiefen Temperaturen für Teilchen und
Gamma-Ilessungen eingesetzt.

d) Li-gedriftete Ge-Detektoren

Sie werden praktisch nach dem gleichen Verfahren wie die
Si-Typen hergestellt, können allerdings nur bei tiefen
Temperaturen (77° K) eingesetzt werden. Die Gründe hier-
für sind OberflSchenprobleme durch Verunreinigungen und
Einwanderung des Li in Leerstellen des Ge, wodurch es
elektrisch inaktiv wird. Li-gedriftete Ge-Detektoren wer-
den vorwiegend für die Gamma-Spektroskopie eingesetzt.

9.5 Cerenkov-Z£hler

Ein gleichförmiges, im Vakuum bewegtes, geladenes Teilchen
führt sein Feld mit sich, das Feld selbst erhält man aus
der Lorentz-Transformation. Bewegt sich, ein Teilchen aber
in einem Medium, in dem die Phasengeschwindigkeit des Lichtes
kleiner ist als die Teilchengeschwindigkeit, trennt sich,
anschaulich.gesprochen, das Teilchen von seinem eigenen Feld.
Dieses wird in den Raum ausgestrahlt. Die ausgesandte Strah-
lung wurde zunächst von Cerenkov beobachtet. Im Vakuum ist



- 21? -

die Aussendung nicht möglich, wohl aber in einer Materie,
v/o n • $ > 1 3, wobei n der Brechungsindex, ß = v/c die re-
lativistische Geschwindigkeit des Teilchens ist. Die Rich-
tung der Cerenkov-Strahlung kann man aus der Konstruktion
der Kuygensschen Partialwellen erhalten. Aus dieser Kon-
struktion erkennt man auch die Eigentümlichkeit der Strah-
lung :

a) Die Cerenkov-Strahlung ist gerichtet;
b) sie geht unter einem bestimmten Winkel zum einfallen-

- 1 1den Teilchen aus, e = cos'

Die in einen Spektralbereich gestrahlte Energie ist propor-
tional zur Frequenz v, d.h. die Anzahl der Fotonen ist
konstant- (konstantes n vorausgesetzt). Die Kauptenergle
der Cerenkov-Strahlung geht in das sichtbare Gebiet, dabei
ist blau bevorzugt, einmal wegen des Energieanstiegs mit v,
zum anderen, weil n im allgemeinen von rot zu violett an-
steigt. Für ein Teilchen mit der Ladung Z = l, das durch
ein Ilediuir. mit konstantem Brechungsindex n lEuft, erhält

p
man etwa 500 sin 0 Fotonen pro cm Weg im sichtbaren Spektrum.
Wird das Cerenkcv-Licht mit einem Fotcnultlplier beobach-

: o
tets so ergeben sich etwa 25 sin'" © Fotoelektronen pro cm
Weg.

Hit einem SzintillationszEhler, der ebenfalls hochenerge-
tlsche Teilchen registriert, erhf.lt man Jedoch, wenn das
ganze Licht gesammelt wird, etwa 30 bis 50 mal mehr Foto-
elektrcncn pro cm. Den Cerenkcv-Zl'.hler wird. man also nur
dort einsetzen, wo seine spezifischen Eigenschaften benö-
tigt werden.

\e Ilauptanuendung findet der Cerenkov-Z£hler in der nessung

der Geschwindigkeit von Teilchen, denn bei der Cerenkov-
Strahlung is't die Geschwindigkeit eine entscheidende Grüße.
Man erkennt dien z. D. daran, daß beim Grenzübergang v -*• c
sowohl der Ccrenkov-Winkel als auch die Intensitü.t der -
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Strahlung einem endlichen Grenzwert zustreben, während die
Energie und der Impuls des geladenen Teilchens gegen Unend-
lich gehen.

t

Nun interessiert bei relativistischen Teilchen nicht direkt

die Geschwindigkeit, sondern bei unbekannten Teilchen ent-

weder die Ruhmasse (bei bekanntem Impuls) oder die Energie

(bei bekannter Ruhmasse). Die Messung eines Geschwindig-

keitsbereiches von Teilchen kann folgendermaßen vor sich

gehen:
*

a) Man mißt das Cerenkov-Llcht, das nur für 3 > ±
ausgestrahlt wird, es wird dadurch eine Schwelle
für ß festgelegt (Schwellenzähler). Die zugehörige
Energieschwelle ist je nach Teilchensorte ganz ver-

3
schieden; für destilliertes Wasser mit einem ß > 4
ist sie für Protonen 8̂0 HeV, für Elektronen Jedoch

nur 260 keV.

b) Man mißt einen Winkelbereich des Cerenkov-Kegels, der

durch die erzeugende Teilchengeschwindigkeit fest-

gelegt wird zwischen zwei, durch das^Meßsystem fest

bestimmten Winkeln ©1 und 0p, wobei ©1 < 0 < >©« ist-

Diese Zähler heißen different'ielle Zähler. Die minimale

Geschwindigkeit, auf die die Apparatur gerade noch an-
1

spricht, ist durch die Grenzbedingung ßmin = :r bestimmt.

Steigt die Geschwindigkeit der Teilchen, so w£chst der

Winkel 9, unter dem das Cerenkov-Llcht ausgestrahlt

wird. Schließlich wird der Grenzwinkel der Totalreflexion

im Radiator erreicht, die Ccrenkov-strahlung gelangt

nicht mehr zum Fotomultiplier.

Für hochrelativistische Teilchen kommen nur Gaszähler in

Frage, denn für 3 •*• l muß auch n •*- l gehen. Der Brechungs-

index des Gases ist mit dem Druck kontinuierlich regelbar,

der maximale Cerenkov-Winkel stellt sich für ß = l ein.
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Gaszähler baut man sowohl nach dem Schwellen- als auch
dem Differentlalprinzlp. Das Beispiel eines Gas-Differen-
tial-ZShlers, wie er am CERN entwickelt wurde, ist in
Bild 9.9 gezeigt. Die Strahlung tritt von rechts durch

Beobacfrtungsfenster

Aluminium
Oom

Kühlfaüe

Quart Fenster
Photomuttiplier

Bild 9.9
Gas-Cerenkov-Zähler( Gern)

den Aluminium-Dom ein, durch ein Spiegel-Lichtleitersystem
wird das Licht des entsprechenden .B-Bereichs auf den Mul-'
tipller gebracht. Die Gasfüllung ist Äthylen CgHjp der
Druck kann bis zu 70 At betragen. Bei einer .Variation des
Brechungsindexes von l bis 1.1 ist es möglich, Antiprotonen
von k- und Tr-Mesonen im Pulsbereich bis zu 16 GeV/c zu
trennen.

Eine weitere wichtige Anwendung findet der totalabsorbie-
rende Cerenkov-Zöhler. Kants und Hofstadter hatten zuerst
die Idee, einen Totalabsorptionszfthler zu benutzen, um die
Energie eines .Fotons oder Elektrons für Energien größer
als 100 MeV zu messen. Ein Block eines relativ klaren
optischen Mediums von kurzer Strahlungslftnge, z.B. Pb-
haltigem Glas, mit Dimensionen von vielen Strahlungs-
Ifingen wird als Schauer erzeugendes Medium für das Poton
bzw..Elektron benutzt. Das Teilchen tritt etwa in der
Mitte des Blockes ein. Ist dieser groß genug, so ist die
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mittlere gesamte Weglänge der Elektronen oder Potonen
etwa linear mit der Energie des einfallenden Teilchens
verknüpft. Da für Elektronen von einigen MeV die mittlere
Zahl der Cerenkov-Potonen pro cm praktisch unabhängig von
der Energie ist, ist also auch die mittlere Zahl der Foto-
nen, die dann im Zähler emittiert werden, eine lineare
Punktion der Einfallsenergie. Wenn die Seltenwände des
Blocks die Schauerfotonen reflektieren und die Rückwand
direkt auf einen oder mehrere Potomultlplier optisch ge-
koppelt ist, ist der Wirkungsgrad sehr gut.

9.6 Funkenkammer

beobachtete Keuffel eine funkenähnlice Entladung
zwischen den Parallelplatten eines Zählers an dem Ort,
durch den ein ionisierendes Teilchen hindurchgegangen war.

In Hamburg wurde Anfang der 50iger Jahre der erste prak-
tische Aufbau eines Vielfachplattenzählers unternommen, um
die Bahn von hochenergetischen Teilchen aus der Höhen-
strahlung mit Stereofotos zu messen. 1959 entdeckten Fukul
und Miyamoto die gleichzeitige Registrierung mehrerer
hochenergetischer Teilchen in einem mit Edelgas gefüllten
Parallelplattcnzählers. Damit begann das allgemeine Inter-
esse an der Funkenkammer als Kernstrahlungsdetektor.

Die Funkenkammer besteht aus einem Paket von mehreren
parallelen Platten, die elektrisch leitend- sind. Alle
platten sind isoliert voneinander .aufgebaut; die Kammer
ist mit einem geeigneten Gas gefüllt. Die Plattenfläche

2 2reicht von einigen cm bis zu m . Die Platten können sehr
dünn sein, etwa bis zu 20 y, aber auch sehr stark, bis zu
2,5 cm, wie z.B. am Brookhaven Neutrino-Experiment. Das
Plattenma^rial Ist meistens Aluminium, aber auch Eisen,.
Kupfer und Kunststoff mit aufgedampften leitenden Bahnen
werden verwendet . - • .
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Die Elektronik besteht aus zwei Schaltungskreisen. Der
erste Kreis schaltet einen Hochspannungspuls sofort nach
Durchgang des Teilchens an die Platten, der zweite legt
an die Elektroden ein Gleichspannungs- und Sfiuberungsfeld.
Die Prinzipschaltung ist in Bild 9*10 gezeigt.

Teilchcnstraht

Trigger
Logik

SzintiUationszöhler

Gascinlaß J

Säubcrungsfctd
ca 100V

Gasauslaß
m__

r*

Hochstrom-
Generator

• QJca. 10-20 KV

Bild 9.10

Funkenkammcr mit Triggerzähter "

.Die Pulselektronik, von Szintillationszählern, die "im Strahl
stehen, getrlggert, schaltet Pulse von 10 bis 20 kV Ampli-
tuden und etwa 100 nsec Dauer innerhalb von 200 bis, 500 .nsec
nach Durchgang des Teilchens an die Platten. Die Feldstärke
des Stiuberunpsfeldes ist etwa 100 V/cm. Sie h£ngt -vom Gas
und der Zeitauflösung der Kammer ab. Als Gase werden mei-
stens Ar, Ne, He oder Mischungen untereinander 'benutzt'.
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Wenn ein hochenergetisches Teilchen durch die Kammer fliegt,
wird das "Gas entlang des Weges ionisiert. Wird dann der
Kochspannungspuls an die Platten geschaltet, so wird ein
Funke dort erzeugt, wo die Ionen konzentriert waren. Die
Entladung wird elektronisch in weniger als l psec wieder
gelöscht; Die Ionen und Elektronen wandern später unter '
dem Einfluß des Säuberungsfeldes zu den Elektroden ab. Die
Zelt hierfür, die Totzeit der Kammer genannt, beträgt min-
destens einige msec. Diejenige Zeit, die für die Funken-
entladung nach Durchgang der Teilchen benötigt wird, ist
die Auflösungsselt der Kammer. Sie ist einige 100 nsec lang.
Anschließend fällt die Empfindlichkeit der Kammer schnell ab
Die Ortsauflösung hängt von der Funkendicke, dem Plattenab-
stand und dem Teilchenwinkel gegen die Platten ab. Die be-
sten Werte sind etwa 0,2 mm, typisch aber 0,5 bis 0,8 mm.

Die Ortsbestimmung wird bei den beschriebenen Funkenkammern
durch räumliches Fotografieren der Bahn und Auswertung des
Films ausgeführt. Da dieses umständlich und zeitraubend ist,
würden in den letzten Jahren Funkenkammern gebaut, die die
Erdelektroden als Drahtebene entweder mit Kernspeicher oder
mit magnetostriktiven Eigenschaften ausrüsteten. Aus diesen
Kammern kann die Information Über die Bahn der Teilchen
digital ausgelesen werden. Ihre Wirkungsweise sowie die
Ausleselogik wird in Band 2 beschrieben.
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10. Anschluß der Detektoren und VJahl der Zeltkonstanten

10.1 Spannungsversorgung von Detektoren

Um die-statischen Bedingungen der Detektoren festzulegen,
muß eine geeignete Gleichspannungsversorgung die vorge-
schriebenen Potentiale an die richtigen Elektroden bringen.
Welche Seite der Spannungsquelle dabei auf Erdpotential
liegt, hüngt vom Detektor und seiner Betriebsart ab.

Gaszähler haben meist nur zwei Elektroden, eine Anode und
eine Katode. Da in ihnen nur kleine Ströme (_< l mA, häufig
nur wenige yA) fließen, führt man die Gleichspannung über
einen relativ hochohmlgen Widerstand zu, der oft gleich als
Arbeitswiderstand ausgelegt wird. Da bei der Energiemessung
(in Ionisationskammern und Proportionalz£hlern) wegen der
langen Sammelzeiten der Ionen diese Widerstände etwa l MOhm
und mehr haben, die nachfolgende Elektronik aber einen klei-
neren Eingangswlderstand hat, der dem Arbeitswiderstand des
Detektors parallel liegt, koppelt man die Gaszähler Über
einen oder mehrere Emittervers.tärker (Darlingtonschaltung)
an die Keßelektronik an. Bild 10.1 zeigt den typischen An-
schluß für Proportional- und Auslüsez£hler.

r̂ n̂ * •
Zählrohr

Bild 10.1
Zahlrohrankopplung mit positiver Hochspannung
beim Darlington-Emitterfolger mit C-Gegen«
Kopplung

«KW»
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Die positive Hochspannung wird an den Draht, der Außen-
mantel auf Erdpotential gelegt. Diese Art erfordert einen
hochspannungsfesten Kopplungskondensator,. über den das
Signal an die Basis des Emitterverstärkers gelangt. Man
kann ihn weglassen, wenn man die Katode des Zählers auf
negative Hochspannung legt, die Anode über den Arbeits-
widerstand an Erdpotential. Dieses Beispiel zeigt Bild 10.2.

Zählrohr

Bild 10.2
Zählrohranschluß mit negativer Hochspannung an
Darlington-Emitterfolger

Manchmal schaltet man auch in Serie mit dem Signal einen
Strombegrenzungswiderstand (vgl. Bild 10.3), der kapazitiv
überbrückt ist, um die Anstiegszeit nicht zu verschlechtern.

3-4 p F
IIti

•et

Bild 10.3 .

Strombegrenzung bei Halogen-Zählrohren
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Die Stabilität der SpannungsVersorgungsgeräte für Gaszähler
richtet sich nach der Gasverstärkung und den daraus resul-
tierenden Signalamplituden. Die Gasverstärkung ist in wei-
tem Bereich exponentiell mit der Spannung verknüpft, der
Exponent.ist vorwiegend abhängig vom Gasdruck.

Für Szintillatlonszähler ist die Spannungsversorgung wesent-
lich komplizierter, da die Verstärkung in mehreren Stufen
(bis zu n = l'l) erreicht wird. Diese Verstärkung ergibt sich
zu G = const. Uß, wo Uß die Speisespannung ist. Die Verstär-
kungsänderung als Funktion der Spannungsänderung ist also

= n B. Sollen .z-B. die Verstärkungsschwankungen bei

einem l4-stufigen Fotomultiplier 5 l % sein, muß die Insta-
bilität der Speisespannung <_ 0,07 % sein. Die Dynoden arbei-
ten, um den Verstärkungsfaktor von ca. 3 zu erreichen, mit
Potentialen zwischen 80 und 200 V, bezogen auf die vorige
Stufe. Diese Potentiale werden (vgl. Bild 10.4) durch einen
Spannungsteiler den verschiedenen Dynoden zugeführt, dessen

Itf" _
v: i ^P ̂ P ^p *̂ P ^P ^P ^P ^P ("P ̂

D D

100k 100k XX)k K»k

vy ^ -P- -^CD vp vDjT

100k

K

KX)k

300k 200k KX)k 100k 100k 100k 100k

50k

100k

D

Bild 10.4

Spannungsversorgung für Multiplier (z.B 56AVP) statisch
Querstrom groß gegen den fließenden mittleren Dynodenstrom
ist. Sind die Signalströme nicht mehr klein gegen den sta-
tischen Teilerstrom, schwanken die Dynodenpotentiale wäh-
rend des Signaldurchgangs, Um dieses weitgehend zu verhindern,
schaltet man parallel zu den letzten-Dynoden, in denen der
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Signalstrom besonders groß ist, Kondensatoren als Ladungs-
puffer. Dies ist in Bild 10.5 gezeigt. Bei 14-stufigen

IC"
220k

w

220k

__ _ . TUiu
vT/w CD v!? w v^^ V..A/ i~

220k 220k 220k

660k 440k 22Dk 220k 220k 220k

220k 220k

2,2nF

U

ff001
220k

ih4 n <

2.2nF

B

Bild 10.5
Spannung s Versorgung für MultipUer (z.B. 56AVP) dynamisch

Fotomultipllern kann der Signalstrom der letzten Dynode einige
Hundert Milliampere erreichen, so daß bei"hoher Folgefrequenz
der zu messenden Teilchen der mittlere Strom einige Milli-
ampere beträgt. Dann werden auch Kondensatoren vernünftiger
räumlicher Grbße (einige nF für ca. 300 V Spannungsfestigkeit
müssen im Detektorgehäuse untergebracht werden) zu stark ent-
laden, sie können über die Widerstandskette nicht schnell
genug nachgeladen werden. Ein Ausweg hieraus ist die Speisung
der letzten drei oder vier Dynoden mit getrennten Netztei-
len, die so niederohmig sind, daß sie Ströme bis zu 100 mA
statisch liefern können. Jetzt werden die Kondensatoren ge-
nügend schnell wieder nachgeladen, der Spannungsabfall an
ihnen kann <_ l % sein. Bild 10.6 (s, folgende Seite) zeigt
diese Anschaltung.

Zur Bemessung der Widerstände des Spannungsteilers sowie
der Para,llelkondensatoren gelten Überlegungen, die in Zwei
nachfolgenden Beispielen dargestellt-werden sollen.



- 229 -

1 D2
i i

o»

CTU" r --CTJr

B

^Netzteil für kleinen Strom
und große Spannung

Netzteil für hohen Strom
und kleine Spannung

Bild 1Q6

Spannungsversorgung für Mültiplier bei sehr hohen
Zählraten

Fall 1: Ein NaJ(Tl)-Szintillationszähler soll eine mitt-
h

lere Zählrate von 10 Teilchen pro sec messen. Dann müssen
für die Zeitkonstante RC zwischen der letzten Dynode und
der Anode folgende Ungleichungen gelten:

RC >> TDuls' RC << n» wo n die mittlere Zählrate

pro sec und T , . die mittlere Pulsdauer ist.
r puls
Nehmen wir an, die mittlere Pulsdauer des Szlntlllatlons-
pulses sei' 10 usec, dann gilt: RC » 10 ysec, RC « 100 ysec.
Die Ladung, die pro Puls an der Anode auftritt, sei

_ü -in
Q s f! . • TT = ? ^ » i n « i n s ? R » ' i n A a ^ p
A °A-DlM uPuls '̂̂  1U 1U ^*D 1U Asec.
Hierbei wurde die Signalamplitude zu 10 V, die Kapazität
zwischen der Anode und Dynode 14 zu 25 pF angesetzt,

Lassen wir an dem Kondensator einen Spannungsabfall von
l % zu, muß seine statische Ladung etwa 100 mal so groß
sein wie die Pulsladung, d.h.

Q Q Asecstat A
Die Spannung zwischen zwei Dynoden oder auch zwischen der
Anode und der letzten Dynode sei 150 V. Dann Ist

Qstat = C * 1>5 ' 1C)2 * c * 20° pP
-̂  io~^Aus RC » 10 J sec folgt R »— — — r?r s. 50 kOhm,

2.10"1U

-aus RC « 10 sec folgt R « = 500 kOhm,
2.10"

man wählt z.B. R = 150 K. Dies ergibt einen statischen
Querstrom von etwa l mA.
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Fall 2: Ein Plastik-Szintillat'ionszähler soll an einem

gepulsten Beschleuniger mit einer Strahldauer von l msec

und einer Strahlwiederholungsf requenz von 50 Hz eine Z£hl
Q

rate von 10 Teilchen pro sec messen.

Dann gelten d i e Ungleichungen: . . .

RC » 1Ö~3 sec, RC « 2 • 10"2 .sec

Nehmen wir eine Signalamplitude an der Anode von 'l Volt,

ergibt sich

QA = 105 • 10~10 = 10"5 Asec.

Lassen wir \*iederum einen Spannungsabfall von l % an dem

Kondensator zu, so muß

Q . . = 100 Q. = 10~5 Asec sein.

Die statische Spannung am Kondensator sei wie im vorigen

Beispiel 150 V, dies ergibt einen Kondensator von:

-C = ISO V s 0.7 • 10 F * l vF

Der Kondensator muß also wesentlich größer sein al£ im

vorigen. Beispiel.

Wenn wir Jetzt R bestimmen wollen, ergeben s'ich folgende

Werte:
-^ m*~^

Aus RC » 10 ̂  sec folgt R » ̂ —r- = l kOhm,
10"°.

-2
aus RC « 2 • 10"2 sec folgt R « 2 ' 1? — = 20 kOhm,

10"°

Wfihlt man nun R = 5 kOhm, wird der statische Querstrbm
durch den Spannungsteiler 30 mA. Dieser Wert ist unsinnig,

der Strom wird nur in der letzten Dynode benötigt, er heizt

nur das Detektorgehfiuse auf. Statt dessen Wählt man für

solche FSlle eine getrennte Spannungsversorgung der letzten

drei bis vier Dynoden mit hohem Strom und speist alle üb-

rigen mit einem Spannungsteiler-Querstrom von ca. l mA.
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O «T

Beträgt die Tellchenrate nicht 10 , sondern nur 2 • 10'
Pulse pro sec, wird R = 25 kOhm, dieser Wert ist einiger-
maßen annehmbar, der Strom ist dann 6 mA, die Leistungs-
aufnahme pro Widerstand etwa l Watt; wird außerdem die
Verstärkung etwas herabgesetzt, so daß die Pulsamplituden
an der Anode nicht *J, sondern nur l V betragen, erhält man
R = 100 kOhm, der Querstrom Ist dann 1,5 mA, die Leistungs-
aufnahme nur noch knapp -jr Watt pro Widerstand.

Bei Halblelterdetektoren wird die Spannung über einen relativ
hochohmigen Widerstand (etwa l bis 100 MOhm) zugeführt,
Bild 10.7 zeigt eine typische Anordnung.

1-WOM

Haupt verstörker

i pn
Detektor ~lx^

..JL.

1
— f

Lad. empfindlicher
Vorverstärker

Bild 10.7

Anschluß eines Halbleiter-Detektors

Die Höhe der Spannung richtet sich nach der Art des Zählers
und der Dicke der Sperrschicht. Die Zuführung muß besonders
gut gegen Störungen von außen abgeschirmt werden, da schon
kleine eingestreute Rauschspannüngen die Energieauflösung
empfindlich stören können. Die Signalamplituden betragen
meist nur einige Millivolt, bei Energieauflösungen von
einigen Promille darf die zulässige 'StÖrspannung am Detek-
torausgang einige Hlkrovolt nicht Überschreiten. Die Span-
nungsquellen für lialbleiterdetektoren müssen bei Energle-

_Ji
messungen auf etwa 10 konstant gehalten werden.
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10.2 Bemessung des Detektor-Arbeitskreises

Die Wahl des 'Arbeitswiderstandes eines Detektors richtet
sich nach dem Zeitverhalten der durch die Prim£rstrahlung
hervorgerufenen Ionisation, Anregung, Dissoziation oder
den Fotoeffekten in der Materie. . . . . .

Grundsätzlich kann man den Detektor als Signalgenerator
betrachten, sein Ersatzschaltbild mit dem Arbeitswiderstand
R und der Detektor-, Schalt- und Meßkapazität C ist in
Bild 10.8 angegeben.

Detektor (Vv/> M RP

Bild 10.B

Detektor mit Arbeitskreis-Zeitkonstante

Da die angelegte Gleichspannung U » U(t) ist, wo Ü(t)
die erzeugte Signalspannung ist,

* VP TT* = V(t)

Aus dieser Gleichung künnen wir zwei besondere Ffille ab-
leiten. Denken wir zunächst an die Gaszähler. Ist die Zeit-
konstante R-.C klein gegen die Sammelzeit der Ionen, erhält
man praktisch nur den Elektronenanteil der Entladung, in
diesem Fall gilt:

U(t) = R J(t) für R C « T+.

> \t jedoch die Sammelzeit der Ionen klein gegen die Zelt-

konstante R C , können wir das erste Glied der obigen Glei-
P P

chung vernachlässigen, es ergibt sich —

U(t) = -££S für T. «
V
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dabei ist Q (t) = Q+ + Q_ die gesamte gebildete Ladung.
Für Oaszähler können wir die Sammelzeiten angeben, wenn
die Ionen- bzw. Elektronenbeweglichkeiten als Funktion von
£ bekannt sind; E ist hier die Feldstärke im Zähler, p der
Gasdruck. Während die Elektronensammelzeiten in üblichen

p £

Zählern etwa 10" bis 10" s-ec betragen, ergeben sich die
-S -^lonensammelzeiten zu 10 J bis 10 J sec. Die Kapazitäts-

werte C von. .normalen Gaszählern bev/egen sich zwischen l p
und etwa 30 pF, daraus kann man die Widerstandswerte R
angeben, die man braucht, um entweder den Elektronenanteil
(meist einige kOhm) oder die Gesamtladung (meist einige
MOhm) zu messen. V/ährend man mit genügend großen Zeitkon-
stanten, also etwa RpC _> 10 T+ die Energie einer einge-
strahlten Linie sehr genau messen kann, erhält man bei
kleinen Zeitkonstanten, also R_C « T+ bei Einstrahlung

c c

der gleichen Linie stark schwankende Amplituden. Da die
Ionen nicht sehr gleichmäßig abwandern, wird der Konden-
sator C ständig wieder ein wenig entladen. Dieser Effekt
tritt auch bei den anderen Detektoren auf, die eine end-
liche Energieauflösung wegen der Verbreiterung der Linien
durch fluktuierende Sammelprozesse zeigen.

Auch bei Szintillatlonszählern verläuft die Signalspannung
nach den gleichen Funktionen, es treten jedoch einige be-
sondere Zeitkonstanten auf. Das Licht verläßt den Szintil-
lator in zeltlich abnehmender Intensität N(t), als grobe
Näherung kann man setzen: N(t) = N e /Tabk. Hierin ist

Tabk die Zeitkonstante der Lichtintensitätsabnahme, sie
ist für NaJ(Tl) - Kristalle etwa 200 nsec,

für gekühlte NaJ-Kristalle etwa 10 nsec und
für Plastik-Kristalle etwa 3 nsec.

Der aus der Katode austretende Elektronenstrom gelangt,
entsprechend vervielfacht, zur Anode und erzeugt dort ein
negatives Signal U(t). Die Form dieses Signals ist abhängig
von der Lauf zeit Schwankung, die durch verschiedene Laufwege
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der Elektronen im Fotomultiplier entsteht. Diese Schwankung
ergibt eine zeitliche Verschmierung des Strompulses J(t)
im Multlplier. Ihr Einfluß ist in Bild 10.9 dargestellt,

Tabk

Die Form des Anbdenstromimpulses als Funktion
der Laufzeitstreuungen

es ist J(t) ;= f(™—) aufgetragen, -Parameter ist T /T
Tabk :„: ' s.

Die Laufzeitschwankung T wird "Spread of Transit-Time"s
genannte.

Ist T « T . k, ergibt sich ein steiler Stromanstieg, der
exponentiell als J(t) = Joe"t/Tabk mit- der Abklingzeit des

Szintillators abfällt. Hit zunehmenden Ts/Tabk verbreitert
sich der Strompuls immer mehr, dabei flacht die Amplitude
ab. Die zeitliche Schwankung des Strompulses beeinflußt
die Zeitauflösung des Szintillationsz£hlers. Der Spannungs^
puls verlauft, wenn man die Zelt Te nicht berücksichtigt,s
nach Einsetzen von J(t) und nachfolgende Integration:

U( t) =
0 P C

- e-t/RPcP
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Hierin ist Q-̂ . die gesamte Ladung, die die Anode trifft:

Qges J(t) dt = J to'abk

0

Die Spannung steigt mit der Abklingzeit an, nach Erreichen
des Maximums fällt sie mit RC exponentlell ab.

Will man nicht die Energie messen, sondern nur das zeit-
liche Eintreffen eines Signals, wird man die Zeitkonstante

Rr>Cr> <<: Tabk wänlen können. Dann benutzen die Multiplier
Anodenwiderstände von 50 Ohm, um direkt an ein HF-Kabel
anschließen zu können. Die Zeitkonstante/R C ist dann

-12 p palso 50 x 20 • 10 « l ns; hier wurde die Kapazität
des Detektors und die der Verdrahtung zu dem typischen
Wert von 20 pF angenommen. Es. entsteht also nur ein kurzes
Signal von einigen nsec Halbwertsbreite.

Jedoch schwankt in dieser Dimensionierung, wie oben erwähnt,
die Amplitude bei Einstrahlung einer monoenergetischen Linie,
da zwischen dem Eintreffen der Elektronen an der Anode der
Kondensator C ständig entladen wird; Will man Energiemes-
sungen durchführen mit Auflösungen von einigen Prozent oder
besser, muß man RßC » T bk machen.

Beim Halbleiterdetektor ist die Sammelzeit der Ladungsträger
durch die Geschwindigkeit

v± ' v± E

bestimmt» wo p* die Beweglichkeit der Löcher bzw. Elektronen
' R 6ist. Diese Geschwindigkeiten liegen zwischen 10̂  und 10 cm/sec,

so daß für l" nun Laufweg einige Hundert Nanosekunden benötigt
werden. Typische R-C - Zeitkonstanten für die Energiemes-
sung liegen daher auch zwischen 0,3 und 10 usec. Die schnellen
Zeltsignale können durch Differentiation des Anstiegs ge-
wonnen werden. Dies wird in Abschnitt 10.5 beschrieben.
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10.3 Übertragung von Pulsen auf RC-Glieder

Die Übertragung von Pulsen zwischen aktiven Bauelementen
geschieht meistens über zwei charakteristische Widerstands-
Kondensator-Anordnungen, über Hoch- und Tiefpässe.
Der Hochpaß ist eine RC-Komblnatlon, wie sie im Bild 10.10

c . . , . : .

R

Bild 10.10

Differenzierglied ( Hochpqß)

gezeigt ist. Hochfrequente Signale gelangen dann ohne wesent'
liehe Abschwächung über den Paß, wenn der Kondensator für
die Übertragungsfrequenz praktisch Kurzschluß darstellt;
tleffrequente Signale werden jedoch stark abgeschwächt. Zur
Übertragung von Pulsen nehmen, wir an, daß vor Beginn des
ersten. Pulses alle Potentiale ausgeglichen sind, d.h. die
Spannung Über dem V/iderstand ist Mull Volt, der Kondensator
ist ungeladen. Geben wir einen Spannungssprung der Ampli-
tude U. auf Öas RC-Glied, kann der Kondensator nicht be-in ; '
liebig schnell geladen werden, die gesamte Eingangsspannung
U. erscheint zunächst am V/iderstand R. Nun beginnt der
Kondensator über R zu laden, dabei fließt der Strom

T -
JC

Während die Spannung am Kondensator nach

U =
UC C i«dt steigt,

nimmt die Spannung am Widerstand R ab. Dadurch wird der
Ladestrom immer.geringer, die Spannung nimmt exponentiell
mit der Zeltkbnstanten RC (sec) ab. Besteht das Eingangs-
signal nicht nur aus einem Spannungssprung und einem nach-
folgenden konstanten Level, sondern geht er nach einer end-
lichen Zeit T wieder auf seinen ursprünglichen V/ert zurück,
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bestimmt das Verhältnis »«, wieweit die Spannung am Wider-
stand R abgesunken ist. Für T » RC geht die Spannung nach
einigen Zeitkonstanten auf Null (nach 5 RC auf l %} , für
T «' RC sinkt die Spannung jedoch nur um einige Prozent,
es gilt dann . . •

„ T
* RC

Der Tiefpaß ist eine RC-Kombinatlon, wie sie Bild 10.11

Um Uout

Bild 10.11
Integriergtied (Tiefpaß)

zeig.t, über diese Schaltung gehen tiefe Frequenzen praktisch
ungeschwächt, hohe Jedoch werden von dem Kondensator stark
abgeschwächt. Zur Pulsübertragung nehmen wir wie,.der an, daß
vor Erscheinen des Pulses alle Spannungen ausgeglichen sind,
d.h. der Kondensator ist ungeladen. Geben wir Jetzt einen
Spannungssprung auf das RC-Glied, erscheint die ganze Ein-
gangsspannung zunächst über dem Widerstand R, da der Konden-
sator nicht sofort geladen werden kann. Mit zunehmender Zeit
steigt die Spannung an Kondensator, dabei nimmt der Ladestrom,
der durch

VUCR

gegeben ist, ab, bis nach einigen Zeitkonstanten RC der Kon-
densator auf die EingangsSpannung U, geladen ist. Auch dieser
Vorgang verläuft exponentiell.



Muß ein Signal beide RC-Glleder nacheinander durchlaufen,
werden durch den Hoch- und Tiefpaß die übertragenen Fre-
quenzbereiche definiert. Als Bändbreite B eines Übertra-
gungssystems mit RC-Gliedern bezeichnet man die Differenz
der beiden Frequenzen, bei denen sowohl die untere (Hoch-
paß) als auch die obere (Tiefpaß) Zeitk'onstante die über-

1 •tragungsfunktion auf das -£- -fache abgeschwächt. Die beiden
/2

Frequenzen sind daher folgendermaßen definiert:

ftief = 2irR.C. » fhoch

wenn R«^ <3en Hochpaß, K2C2 den TiefPaß darstellt. Da meist
breite Bänder übertragen werden, gilt etwa

R — 1* f *̂
. " Ihoch " Itief a £ £

Durch die obere Frequenzgrenze, also durch die Bandbreite,
ist die Anstiegszeit des Signals bestimmt, .das den Tiefpaß
verläßt.. . .

Die Spannung am Kondensator C0 steigt nach U-, = U. (l-er 2 2)c. L» • in
Nach der.Definition der Anstiegszeit gilt, daß diese zwischen
10 und 90 % der Signalamplitude zu .messen ist. Aus U*c f = 0,1 U.

und Uc" = 0,9 üin folgt T' = 0,1 R292, T" = 2,3 R2C2» d'h'

die Anstiegszeit

T ^ *5 O 13 f* ' ' - •
T3 ~ <->^ Itpvp.

1
Da andererseits die Bandbreite B^-R—5—?r- ist, ergibt sich

Äirn^^p

B • TR % 0,35,

das Produkt-aus Bandbreite und Anstiegszeit ist konstant.

Nun können wir die Übertragung der Detektorsignale Inner-
halb einer, durch zwei Zeitkonstanten T. und T«, bestimmten
Anordnung mit dem Verstärkungsfaktor G berechnen. .
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Dlld 10.12 zeigt die Gesamtanordnung. Die Ärbeitszeitkonstante

1 - •

i
*) NR 'r r

• T 1 1 '

•cP R, n ^ i XGDetektor1

Bild 10.12

Blockbild des Detektor-Verstärkersystems
R C bestimmt die Sißnalanstiegszeit, die das Detektorsystem

verlaßt. Anschließend erfolgt die Übertragung über den Hoch-
und Tiefpaß sowie über einen frequenzunabhängigen Verstärker,
dessen Zeitverhalten in die beiden RC-Glieder eingeschlossen
wurde. Der Verstärker verändert nur die Amplitude. Das De-

0
telctorsignal (vgl. Dî d 10.1_3) habe die Amplitude UQut = r̂-

Uout

t
Bild 10.13

Ausgangssignal eines Energiedetektors

und die Anstleßszeit T. Die Berechnung erfolgt in zwei
Schritten in den Zeitintervallen 0 -»• T und T •* «.

1. Übertragung durch E.

l
= U in

dieses differenziert, beide Seiten mit e

und für t = 0 dann UR = 0 gesetzt

t/T. multipliziert

a) UR.
(l .- e"t/Tl) für 6 - + T



Pur die Berechnung während der Zeit von t = T bis «
gilt die gleiche Differentialgleichung wie vor, aber
U. ist jetzt konstant; diese mit e l multipliziert
und für t = T eingesetzt:

• • U T ' • ' " • ' •
Up = °̂  1 (l - e"T/Tl), damit ergibt sichrta i

b) IT = < * l - 1) e - l für T

2. Übertragung durch RpC2 = 2̂ *n den Beiden Zeitbereichen

düp
2UG = U1 - R2C2 dt , Uin ist durch l a) gegeben.

a) U .= SUtl (1 „ j-t/Ta) . ou (e-t/Tl_e-t/T2)

b) D
l 2

^ UoutTlT2 * T/T2 _ 1}. -t/T2

Das Maximum der Signalamplitude fällt in die Zeit T •*• »,
d.h. um es zu berechnen, muß man die Gleichung 2 b) diffe
renzieren und Null setzen. Es ergibt

eT/T2-l

Den Wert der Maximalamp'lltude am Ausgang der Zeltkonstanten
erhält man, wenn man T„av wieder in 2b) einsetzt: -in s. A

• •»* U T
" * TT - O^t1! (

umax T " "
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u
In Bild 10.14 ist die Punktion —^ in Abhängigkeit von dem

T out
Umax.._ i Parameter ist
U0ut 1

100

Bild 10.14

Ausgangsspannung als Funktion der Zeit konstanten
T
l TVerhältnis «r- aufgetragen, als Parameter xvurde m— gewählt.

A2 12
Kan erkennt; daß man die aus dem Detektor kommende Signal-
amplitude praktisch ungeschlacht nur erhält, wenn T- » T?
ist. Durch geeignete V/ah l der Zeitkonstanten kann nan eine
gewünschte Pulsform erzielen.

10.4 Passive Pulsformung; mit RC-CIiedern und HF-Kabeln

Wenn wir annehmen, daß bei einem Hochpaß die Ausgangsspan-
nung U , « U. ist, so bedeutet das, daß praktisch die
ganze Spannung U. sich auf dem Kondensator befindet. Der
Ladestrom im Kondensator ist

du
J = C- In

It
da aber die 'Spannung am Widerstand R U t = RJ ist, folgt
daraus: dU

Uout = RC
in

dt •

d.h. die Ausgangsspannung stellt -den Differentialquotienten
der Eingangsspannung dar. Dieses Ergebnis ist nur eine
Näherungslösung, sie gilt um so besser, je kleiner die Zeit-
konstante RC im Verhältnis zur Zeitfunktion des Pulses ist.
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Praktisch kann man die Pulsspitzen beobachten, die bei
schnellen Zeltfunktionen der Pulse (Anstiegs- oder Abfall--.
zeit) nach Durchlaufen eines Hochpasses auftreten. Bild 10.15

Bild 10.15

Pulsübertragung über einen Hochpaß

zeigt diese Wirkung. Ändert sich die Pulsamplitude in posi-
tiver Richtung, entsteht eine positive Spitze, bei Änderung
In negativer Blchtung eine negative Spitze.

Ähnlich kann ein Tiefpaß als Integrator wirken, wenn die
Zeitkonstante RC groß ist gegen die Zeitfunktionen des Pul-
ses. Auch hier gilt die Bedingung, daß U t « Uin sein
muß, dann liegt die ganze EingangsSpannung über dem Wider-
stand R, es fließt der Strom J = HÜl. Die Spannung am Kon-

iRf l f
densator ändert sich nach U . s £ Jdt, d.h. Û ,̂  = SK U.out c J * out m> j in
Die AusgangsSpannung folgt dem Integral der EingangsSpannung,
_Blld 10.16 zeigt diese Wirkung.

T T
R••« o

dt

Rc«r

Bitd XX16

Pulsübertragung über einen Tiefpaß
Durch Hoch- und Tiefpaß als Differentiatör und Integrator
können Pulse in ihrer Dauer, Anstiegs- und Abfällzeit ge-
formt werden, wobei die neuen Pulsparameter direkt propor-
tional zu den Zeitkonstanten RC sind.
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Eine Pulsformung, kurz Shapen genannt, kann auch mit Hoch-
frequenzkabeln vorgenommen werden. HF-Kabel, wir denken
hier an Koaxialkabel, haben eine zylindrischen Innenleiter
aus Volldraht oder Litze sowie konzentrisch dazu einen Außen-
leiter, 'z.B. aus Kupfergeflecht, der als Erdelektrode und
Abschirmung wirkt. Zwischen beiden befindet sich ein Dielek-
trikum. Auf Grund dieser Anordnung haben Koaxialkabel so-
wohl eine Kapazität als auch eine Induktivität. Die Kapa-
zität ergibt sich zu

,-12 ,• e • lc = 10 (p) ,
log |

die Induktivität zu

L s 4,6 • 10"9 . log | (H).

Hierin bedeutet e die Dielektrizitätskonstante des Zwischen-
materials, l die Länge des Kabels in cm, b der Radius des
Außenmantels, a der Radius des Innenleiters. Da beide Größen
die Länge enthalten, bleibt für Jede Länge das Verhältnis
von L und C konstant. Man könnte nun das Kabel durch eine
LC-Komblnation (Dild 10.17a) ersetzen, dieser einfache
Reihenschwingkreis träfe Jedoch.nicht das wirkliche Ver-
halten des Kabels, man muß das Kabel durch eine Kette von
vielen LC-Gliedern ersetzen, wie es in Bild 10.17b für vier
Glieder gezeichnet ist.

o-

a.)

4

£.:
4

b.)
Bildiai?

Aufteilung eines Kabels in L und C



Die Gesamtkapazität und Induktivität- muß die gleiche bleiben,
sie v/erden auf die Gesamtlänge des Kabels verteilt.

Wenn ein Spannungssprung durch das'Kabel geschickt wird,
läuft eine -Wellenfront in die LC-Kette hinein, wobei zu • .
beachten ist, daß der Strom in Induktivitäten erst voll
fließen kann, nachdem deren Magnetfeld aufgebaut ist; ebenso
können Kondensatoren ihre Spannung nicht plötzlich ändern,
sie werden entsprechend ihrem Ladestrom geladen. Nachdem
also die erste Spule einen Strom durchläßt, beginnt der
erste Kondensator zu laden. Mit der sich nun aufbauenden
Spannung, beginnt durch die zweite Spule eine Strom zu fließen,
mit dem der zweite Kondensator aufgeladen werden kann. So
pflanzt sich die Wellenfront mit einer Geschwindigkeit, die
durch L.und C bestimmt ist, fort, die Geschwindigkeit ist
TD = /L .- C, Je weiter die Welle ins Kabel hineinläuft,
desto ruhiger werden an den Eingangsklemmen der hineinfließen-
de Strom unddie Spannungen cbr ersten Kondensatoren. Wäre
das Kabel unendlich lang, würde schließlich ein konstanter
Strom fließen und eine konstante Spannung vorhanden sein.
Das Kabel nimmt dann das Verhalten eines ohmschen Wider* ••

^
Standes an, der als Wellenwiderständ oder Impedanz des Ka-
bels bezeichnet wird und durch

zo = /ETc"

definiert ist.

Nun sind die Kabel aber nicht unendlich lang, irgendwann
kommt die Wellenfront ans Ende und lädt den letzten Konden-
sator auf. Seine Spannung steigt nun auf den doppelten Wert
seiner Vorgänger, da der Strom in der letzten Spule nicht
so schnell abgeschaltet werden kann. Erst wenn dies 'erreicht
ist, beginnt auch der zweitletzte Kondensator.sich auf den
doppelten Wert zu laden und so geht es fort, die Wellenfront
läuft rückwärts durch das Kabel, bis sie am Eingang wieder
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angekommen ist . Bild 10.18 zeigt Strom und Spannung am
Eingang eines offenen Kabels.

2T
U(t)

BildX).18

Strom und Spannung am Eingang eines
offenen Kabels

Ist das Kabel an seinem Ende kurzgeschlossen, kann am
letzten Kondensator keine Spannung entstehen, dafür steigt
der Strom. Diesen muß nun der zweitletzte Kondensator lie-
fern, wodurch er entladen wird. Die Wellenfront läuft
Jetzt mit umgekehrten Vorzeichen zum Eingang zurück, wo-
bei alle Kondensatoren entladen werden. Bild 10.19 zeigt
wieder Spannung und Strom am Eingang des kurzgeschlossenen
Kabels. Schließlich kann das Kabel auch mit einem ohmschen

Kt)* U(t)
2TD

Bild 10.19
Strom und Spannung am Eingang eines
kurzgeschlossenen Kabels

Widerstand abgeschlossen werden, der seinem Wellenwider-
stand entspricht. Dann fließt nach dem Durchlauf der Welle
im Kabel der gleiche Strom, der auch die vorangehenden Kon-
densatoren lädt, an ihm entsteht auch die gleiche Spannung



Die unendlich lange Fortsetzung eines Kabels kann durch den
ohmschen Widerstand mit dem Wert ZÄ ersetzt werden, daso '
Kabel ist nun reflektionsfrei angeschlossen.

Ist der Abschlußwiderstand R > Z . erhält-man ähnliche Re- . •a o*
flexionen wie beim offenen, ist RÄ < ZÄ, ergeben sich Ver-* a o* °
hältnisse ähnlich wie beim kurzgeschlossenen Kabel.

Der Reflexionsfaktor r ist daher wie folgt definiert:

r . Ra - Zo
Ra + zo

Für R& = ZQ ist r = 0 (Abschluß), d.h. es wird nicht
reflektiert,

für R = 0 ist r = -l (Kurzschluß, d.h. alles wird
8,

reflektiert, die Spannung wird abgezogen.

Für Ra = » ist r = +1 (offenes Kabel), d.h. alles wird re-
flektiert, die Spannung wird verdoppelt.

Dazwischen ergeben sich positive oder negative Re£lexions-
R

werte, Je nach dem Verhältnis J&- '.
Zo

Die Bilder 10>20 und 10.21 (s. folgende Seite) zeigen die
Zusammenstellung einiger Reflexionswerte und die sich
daraus ergebenden Pulsformen und -zelten.

Die Pulsformung durch kurzgeschlossenes Kabel bezeichnet
man auch in Analogie zum RC-Differentiator als einfache
Kabeldifferentiation. v

Durch Anwendung von zwei Differentiationsgliedern hinter-
einander, (gleichgültig ob mit RC-Gliedern oder Kabeln),
wird die Eingangsspannung zweimal differenziert. Dadurch
ergibt sich ein Amplituden-Nulldurchgang, der bei Signalen
verschiedener Amplitude, aber konstanter Anstiegszeit zeitlich
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U (t)

U in

Uout

Bild 1070

Pulsformen für Kabelabschluß RQ-^ZQ

U (t)

Uin

Uout

Bild 10.21

Pulsformen für Kabelabschluß Ra>Zo

invariant ist und daher oft als Zeitsignal für Koinzidenz-
zwecke benutzt wird, Bild 10.22 zeigt dieses Verfahren mit
zwei in Serie geschalteten Kabelstufen.

Uin Lr u
2TD k

Bild 1022
Bipolare Pulsformung durch zweifaches Kabel-Shapen



Sowohl die einmalige als auch die zweimalige Differen-
tiation der Pulse ergibt Pulsformen, die auch auf andere
Welse hergestellt werden können. Man kann die Signalwege
auftrennen, das eine Signal direkt, das zweite invertiert
und verzögert (mit abgeschlossenem Kabel) auf eine Addier-
stufe geben. An deren Ausgang erjgeben- sich" dann Pulse mit
der Dauer der Verzögerungszeit. Bild 10.23 zeigt diesen
Vorgang.

Addier stufe

U i,

Bild 10.23

Unipolare Pulsformung durch Addition

Für die zweimalige Differentiation kann man auch das Signal
auftrennen, das eine direkt, das andere verzögert (mit*
offenem Kabel) auf eine Differenzstufe geben. Am Ausgang
dieser Stufe erhält man das bipolare Signal mit dem Null-
durchgang. Bild 10.2fr zeigt diese Art der Pulsformung.

Differenz-Stufe

Bild 10.2A

Bipolare Pulsformung durch Differerizbitdung



Die eingesetzten Koaxialkabel haben in der nuklearen
Elektronik fast immer einen Wellenwiderstand von 50 Ohm.
Die Kapazitäten betragen etwa 80 bis 100 pF/m, die Induk-
tivitäten 0,2 bis 0,25 pH/m; die daraus resultierenden
Laufzeiten sind 5 nsec/m Kabellänge.

10.5 Spannungs- und ladungsempfindliche Verstärker

Lineare Pulsverstärker sind in der kernphysikalischen Meß-
technik eingesetzt, seitdem man erkannte, daß in gewissen
Bereichen die Energie der einfallenden Teilchenstrahlung
proportional zur Größe der Spannung ist, die man vom Strah-
lungsdetektor erhält. Um diese Energiebeziehung zu messen,
forderte man von dem Verstärker, daß er die Signale mög-
lichst 'linear übertragen solle; die Stabilität der Verstär-
kereigenschaften muß dabei während der Dauer der Meßzelt
so hoch wie möglich sein. Diese Eigenschaften sind nur durch
gegengekoppelte Schaltungen zu erreichen. Da die Energieauf-
lösung der Gas- und Szintillationsdetektoren bis zu 8 % be-
trägt, genügt es, Verstärker mit Nichtlinearitäten von höch-
stens l % zu. haben. Mit Kalbleiterdetektoren erreicht man
Energieauflösungen von 0,2 bis 0,5 £, d'.h. die nichtlinearen
Verzerrungen sollten unter 0,05 %. bleiben,.um die hohe Ener-
gieauflösung auszunutzen. Damit diese,Linearitäts- und auch
Stabilitätsanforderungen erfüllt werden können, muß man die
Einflüsse der Temperatur, der Signalamplituden usw. genau
studieren. Hinzu kommt, da auch das Ausgangssignal der Ver-
stärker zum Ansteuern von koinzidenten Schaltungen benutzt
wird, daß der Timejltter, d.h. die zeitliche Schwankung der
Anstlegsflanh: unter l % bleiben sollte. Die Anstiegszeit,
und damit auch die Bandbreite, ergibt sich aus den Signalen,
die den Detektor verlassen. Für Proportionalzählermessungen
mit besonderer Berücksichtigung des Elektronenanstiegs wählt
man etwa 5-10 MKz Bandbreite, zur Kessung der lonenpulse
genügt dagegen etwa l MHz. Bei Szintillationszählern ist
die Art des Kristalls entscheidend; da dieser die Abkling-
zeit der Lichtemission bestimmt. Für Fotomultiplier-mit
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NaJ(Tl)-Kristallen sind Bandbreiten von 2 - 3 MHz üblich,
ebenso für Halbleiterdetektoren; organische Detektoren
verlangen wegen.der kurzen Abklingzeiten von wenigen Nano-
sekunden Bandbreiten bis zu 300 MHz. Allerdings sind die
Energierelationen in organischen Szintillatoren nur mäßig
linear; so daß sie für spektroskopische Zwecke praktisch
nicht eingesetzt werden. .

Die Signale, die in den Detektoren erzeugt werden, haben .
Ladungen zwischen 10" •* und 10 Coulomb, es sind Strom-
stöße von yA bis mA mit Pulszeiten zwischen nsec und ysec.
Jedoch ist nicht die Stromamplitude direkt proportional zum
Energieverlust im Detektor, sondern die Ladung, d.h. das
Zeitintegral des Stromes. Entweder im Detektor oder später
Im Verstärker muß also an irgendeiner Stelle eine Integra-

tion stattfinden. Ist die Zeitkonstante des Arbeitskreises
am Detektor kurz gegen die lauer des Strompulses, so bleibt
dessen Form im wesentlichen auch erhalten, ist sie Jedoch
lang gegen die Dauer des Stromes, so wird der Strom inte-
griert, man erhält einen Spannungspuls mit der Amplitude
Qzes '•g wo p die Gesamtladung und C die Kapazität des
°p ges p ,

Arbeitskreises am Detektor und Verstärkereingang ist. Die
Anstiegszeit des Signals ist praktisch gleich der Dauer
des Strompulses, die Abklingzeit gleich der' Zeitkonstanten
des Arbeitskreises.

Wir wollen nun das Prinzip der Gegenkopplung auf einem all-
gemeinen VerstSrkertyp anwenden, es ist in Bild 10.2g gezeigt

Uin

Us© B Uout

Bild 10.25

Gegengekoppelter Verstörter
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Die Verstärkung selbst geschieht in einer oder mehreren
Transistorstufen. Nehmen wir an, der Verstärker habe ohne
Gegenkopplung den Verstärkungsfaktor G und auf das Ein-
gangssignal IL wird durch die Gegenkopplung ein Bruchteils
B der AusgangsSpannung U , in entgegengesetzter Phase
zurückgekoppelt; dann ist die effektive EingangsSpannung

U, = U - BU .in s out

Da Uout = GoUin lst' fo1^ - BUout oder

°oUs " Uout(1 + BGo>

Die Verstärkung mit Gegenkopplung ist also

U
0 = out _ Go

l + BG

Wählt man BÖ » l, dann gilt in guter Näherung G £ ̂ .

Obwohl (r von den Steilheiten der Transistoren abhängig
ist, ist die effektive Verstärkung praktisch nur durch
die passiven linearen Elemente, die B bestimmen, gegeben.

Eine weitere Überlegung ergibt nun zwei Arten der Gegen-
kopplung. In Bild 10.26 erzeugt das Signal auf dem Eingangs

kondensator C. die Spannungin -
.

= U . Nachdem sie in einems
Verstärker mit äem VJert G_ multipliziert wurde, gelangt

PK HK °
der Teil B = 5— Tp— £ p^ wieder zurück an den Eingang.

out =
Q i n R F

Cin RK

Büd 10.26
Prinzip des spannungsempfindlichen Verstärkers
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Die effektive Verstärkung ist' aber nicht G , sondern
durch die Gegenkopplung bestimmt:

U.
G = = für BG0 » 1. es folgt für

- ' ' ftp ^indie Ausgangsspannung U , = U —- = 'w™ «̂
uuu o n« v..- nv

J\ in ft.

Pas Ausgangssignal ist proportional zur Eingangsspannung,
der Verstärker wird spannungsempfindlich genannt.
Der spannungsempfindliche Verstärker wird dort benutzt,
wo die Kapazität des Detektors praktisch konstant ists
die Spannungsamplituden Jedoch sehr unterschiedlich sind,
z.B. bei Szintillationszählern, Proportional Zählrohren
und Ionisationskammern.

Bild 10.27 zeigt die andere Konfiguration der Gegenkopplung.

Bild 10.27

Prinzip des ladungsempfindlichen Verstärkers

Hier teilt sich die Eingangsladung in zwei Teile Q = Qin+Qp
^in bleit>t auf der Eingangskapazität, QF geht auf den Gegen
fcopplungskondensator Cp. 'Die Spannung über Cp ist Ucp =

' uin - Uout = üin(l+c")* also ist äie Ladung auf Cp:



=.CFUCF = CFüin(1+G)' Da Gin = CinUin ist>

"in . in

sind CF und C. vergleichbar und ist G » l, ergibt sich:

QF » Qln> nahezu alle Ladung ist auf C-.

Die Ausgangsspannung U . ist dann praktisch gleich U«,,,
OUt L/r

d.h.

put * Ĉ  * Ĉ "

Einen Verstärker dieses Typs nennt man ladungsempfindlich.
Er wird vorwiegend dort eingesetzt, wo große Kapazitäts-
unterschiede der Detektoren zu erwarten sind, d.h. bei
Ilalblelt erdet ektoren.

Diese im Gegensatz zu den relativ konstanten Kapazitäten
der Fotomultiplier oder der Zählrohre sehr unterschiedliche
Kapazitäten bei Ilalbleiterdetektoren sind durch „C = 1.1 KAMirW
gegeben.

Hierin ist K die Dielektrizitätskonstante des Detektorna-
2

terials, A die Detektorfläche in cm und

V/ eile empfindliche Tiefe des Detektors.

2 2Da Flächen zwischen einigen mm und vielen cm sowie Tiefen

zwischen 10 v und 5 mm vorkommen, ergeben sich Kapazitäten

zwischen wenigen pF und mehr als 1000 pF. Je nach Anwendung

müssen Kompromisse bei der Auswahl des Typs gemacht werden,

hohe Eindringtiefen geben zwar lange Sammelzeiten an kleinen

Kapazitäten, d.h. schlechte Zeltauflösung, dehnen aber den

meßbaren Energiebereich wesentlich aus.



Die Sammelzeit der Ladungsträger in Halbleiterdetektoren
ist durch T- = —̂ j bestimmt, wo y die Trägerbeweglichkeit
und U die angelegte Spannung ist.

Die Wahl des besten Verstärkers für eine bestimmte Messung
ist abhängig von der Art und den Eigenschaften des Detektors.
Für höchste Energieauflösung bei kleinen Detektorkapazitäten
werden möglichst rauscharme Feldeffekt-Transistoren mit klein-
stem Gatestrom bei höchster Steilheit in der Eingangsstufe
verwendet. Die zu.messenden Spektrallinien werden durch das
.Rauschen im Detektor-Verstärker-System verbreitert. Für
einen Si-Detektor (für Ge mit 0,75 multiplizieren) rechnet
man für die Rauschbreite einer monoenergetischen Spektral-
linie (volle Breite bei halber Maximalenergie der Linie)

2
(Er)2 = 2 . 10~5 |̂  + 0,16 T-i + 8£ (keV2)

Hierin ist C die Kapazität von Detektor und FET-Eingang (pF)
T die Integrations- und Dlff.-Zeitkonstante in (ysec)
i der gesamte Eingangsleckstrom (nA)
R die Parallelschaltung des Detektorarbeits-
widerstandes und des Gateswiderstandes (MOhm)

S die Steilheit des Eingangstransistors' in (mA/V)
T die Temperatur (°K)

Das erste Glied ist das theoretische Rauschen Im FET-Kanal,
das zweite das Detektor- und Caterauschen, der dritte Term
stellt das thermische Rauschen des Eingangswiderstandes dar.

Bild 10.28 zeigt einen ladungsempfindlichen Vorverstärker
für Teilchenspektroskopie mit hoher Enerpieauflösung (s.
folgende Seite). Das Eingangssignal wird kapazitiv an den FET
gegeben und dort verstärkt. Von der Senke des FET's gelangt
es über eine Basisstufe an die Gegenkoppluncsleitung. Der
Gegenkopplungskondensator (2x10 pF in Serie mit Trimmerkon-
densator) wird hochohmlg (10 T-lOhm) geshuntet . Die Gegenkopp-
lungsleitung ist vollständig glelchspannungsgekoppelt,
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Signal out
t—*—°

Signal in 10nF

Bild 10.28

Eingangsstufe eines ladungsempfindlichen FET-Vorverstärkers

Da die Steilheit des FEI" s nicht sehr hoch ist, wurde ein

White-Emitterfolger in den Gcgenkopplungskanal einbezogen

(T3 und T^J), um die Verstärkung und die Anstiegszeit zu

verbessern. Das Signal des ladungsempfinülichen Kreises

geht über die gegengekoppelte Gruppe, bestehend aus T5

und T6, an die Ausgangsbuchse.

Bild 10,29 zeigt die Rauschbreite dieses Verstärkers als

Funktion der Pulsforir.ungs-Zeitkonstanten RC (s. folgende

Seite). Rechts ist die Rauschbreite in keV, links die Zahl

der dadurch minimal zu detektierenden lonenpaare aufge-

tragen *

Die ausgezogenen Kurven gelten für verschiedene Eingangs-

kapazitt!.ten bei +25° C, die gestrichelten'bei -170° C. Man

entnimmt diesen Kurven, daß für diesen Verst£rkertyp bei

einer Detektorkapazit&t von z.B. 15 pF (10 pF sei die
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N<
lonenpaare

10'

*25°C

-170 °C

7.0
6,0

5.0

4,0

3,0
2,75
2.50
2,25
2.0
1,75

(Ge)
keV

1 10
R1C1=R2C2 Cts]

Bild 10.29

Energieauflösung eines FET-Vorverstärkers für
Germanium Halbleiter-Detektoren

Singangskapazltät des FET's) die günstigste Zeitkonstante
bei etwa 4-5 psec liegt. Hierbei ist die Rauschbreite am
Verstärkerausgang (gekühlt) etwa 1,9 keV, d.h. bei einer
1000 keV-Spektrallinie wäre die mögliche Energieauflösung

0,19 %•

\m einen Überblick über die verschiedenen Verstärker und

ihre Eigenschaften zu erhalten, gibt die Tabelle In Bild
10_.30 (s. folgende Seite) die Rauschbreiten für Si- und
Ge-Detektoren in Abhängigkeit der Detektorkapazität an.
Die RC-Zeltkonstante wurde in dieser Tabelle zu l usec
angesetzt. Die besten Auflösungswerte erhält man danach
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Typische Rauscheigenschaften für RC-Konstante - 1/is
Parameter ist Eingangskapazität

Modell
Nr

106

109

105

105XL

Typ

Standard
Transistor

FET

Standard

Röhre

Rausch -
arme
Röhre

OpF

keV
HWB
Si

19

2.6

47

*2

keV
HWB
Ge

15

2P

37

17

min.
Ionen
paare

2240

307

560

260

50pF

keV
HWB

Si

21

7.5

56

6P

keV
HWB

Ge

.16

5,8

y

47

min.
Ionen
paare

2480

885

700

560

SOOpF

keV
HWB

Si

65

31

keV
HWB

Ge

51

24

min.
Ionen
paare

7650

3650

H W B = Halbwertsbreite

Bild 10.30

Auflösung einiger ORTEC-Verstärker

beim Einsatz ausgesuchter Röhren, ein normaler Transistoren-

verstärker ist ihnen weit unterlegen. Mo.derne FET-Verstärker
i-

erreichen jedoch gleich gute Werte'-wie Spezialröhrenver-
stärker. Diese Tabelle bezieht sich auf Ortec-VerstMrker.

Um mit Halbleiterdetektoren auch-Koinzidenz-Experimente zu

machen, muß man ihnen auch ein schnelles Signal entnehmen.

Dieses kann man z.B. durch scharfe Differentiation des De-

tektoranstiegs erhalten. Bild 10.31 zeigt das Prinzip.

J\d 10.31

Erzeugung eines schnellen Zeitsignals
aus Halbleiter-Detektoren
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In Serie mit der Signalleitung schaltet man einen kleinen
Ferrit-Transformator mit wenigen Windungen. Der schmale
Puls, der durch U = L S-jr bestimmt wird, koppelt über einen
Emltterfolger in einen schnellen Verstärker, in dem er ver-
stärkt und.so geformt wird, daß er eine Koinzidenzstufe
ansteuern kann. Da der erste Teil des Anstiegs eines Halb-
leiterdefcektor-Signals sehr schnell sein kann, werden
Koinzidenz-Auflösungszeiten von etwa l nsec erreicht.
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11. Statistik bei nuklearen Messungen

11.1 Poisson-Verteilung, statistischer Fehler

Der radioaktive Zerfall richtet sich nach rein statistischen
Gesetzen. Sind zur Zeit t noch K radioaktive Kerne eines be-*
stimmten Isotops vorhanden, dann zerfallen -dN während der
Zelt dt. Es gilt

-dN = XNdt

i
wo X = — die Zerfallskonstante. T die mittlere LebensdauerT '
ist. Sind zur Zeit t = 0 insgesamt N vorhanden gewesen,
sind es zur Zelt t noch

N = ILe~t/T = Ne~ A to o

Die Zeit, die vergeht, bis die Zahl der ursprünglichen
Atome auf die Hälfte zerfallen ist, nennt man die Halb-
wertszeit

Wir wollen nun die Wahrscheinlichkeiten für das Messen der
Zerfälle angeben. Wir nennen p die Wahrscheinlichkeit des
Zerfalls eines Kerns während des Meßintervalls, dann ist
l - p die Wahrscheinlichkeit dafür, daß dieser Kern nicht
in dieser Zeit zerfällt, p selbst ist eigentlich das Pro-
dukt aus der Wahrscheinlichkeit, daß der Kern überhaupt
zerfällt und derjenigen, daß die Zerfallsprodukte auch
im Detektor gemessen werden.

Wir definieren nun P als die Wahrscheinlichkeit dafür,n '
daß von den vorhandenen H Atomkernen n Zerfälle während
des Zählratenintervalls gemessen werden und fragen nach
der Abhängigkeit dieser Wahrscheinlichkeit von n,M und p.

V/ir benötigen zunächst n verschiedene' Möglichkelten, um
die Wahrscheinlichkeit p des Zerfalls darzustellen und
(K - n) Möglichkeiten, die keinen Zerfall ergeben. Das
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bedeutet, daß P das Produkt der Paktoren pn(l-p) n
enthalten muß. Zusätzlich müssen wir -aus den Zahlen l
bis N, die Ja die Anzahl der vorhandenen Atomkerne dar-
stellt, die möglichen verschiedenen Folgen der n ver-
schiedenen Zahlen bilden. Diese Folgen müssen mindestens
eine ihrer Zahlen unterschiedlich haben, gleiche Zahlen,
nur In verschiedener Reihenfolge, sollen keine verschie-
denen Folgen sein.

Die erste Zahl ist aus Jeder der N vorhandenen frei wähl-
bar, wir haben also N Möglichkeiten, für die zweite Zahl
noch (N-l) Möglichkeiten usw. Insgesamt ergeben sich
N(N-l)(N-2) ... (N-n+1) = -nĵ yy Möglichkeiten.

Dieser Wert enthält Jedoch alle n! möglichen Anordnungen
der Reihenfolge der Zahlen. Da wir dies, wie oben be-
sprochen,, ausschließen, müssen wir noch durch n! dividieren,
um die Wahrscheinlichkeit für das Messen von n verschie-
denen Kernen aus der vorhandenen Zahl N zu erhalten. Wir
schreiben also für P den Ausdruck

P = bn(l-D)N"n ,,N!
rn p u p; n!(N-n)l

Ist äleb r die mittlere Zählrate pro Zeiteinheit, ist die in
einem beliebigen Zeitintervall t gemessene Pulszahl n nicht
genau gleich r • t, denn r • t wäre der wahre Wert, den man
nach unendlich langer Meßdauer registrieren würde, n wird
also von diesem Wert ein bißchen abweichen, da die Meßzeit
endlich ist. Der auftretende Fehler ist dann n - n.

N
Da nach der Definition z P = l ist, -ist der mittlere Er-

o
N • '

wartungswert n = E npn» Für dle Abweichung vom mittleren
o

Wert kann man das mittlere Fehlerquadrat bestimmen. Dieses
p

wird a l s o bezeichnet, ' . . .
? N o

a = l (n-n)* Pn = n(l-p)
o "
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11.2 Zählverluste, statistische Totzelt

Jedes Gerät, mit dem Teilchen detektiert und gemessen
werden, hat eine endliche Auflöstungszeit, so daß Teil-
chen, die zeitlich zu schnell aufeinanderfolgen, keine
getrennten'Signale erzeugen. Die"unempfindliche Periode
ist sowohl durch den Mechanismus des Detektors als auch
der elektronischen Meßapparatur bestimmt, sie wird. Tot -
zeit genannt. Die Zählverluste, die durch sie entstehen,
müssen berechnet werden können, um die gemessenen Zählraten
zu korrigieren. Die Totzeit in den Detektoren beträgt Je
nach Typ zwischen 10 nsec und etwa l msec, wobei die
langen Zeiten von den Gaszählern herrühren. In diesem
Abschnitt soll die Totzeit der elektronischen Registrier-
geräte behandelt werden.

Die Totzeit entsteht durch nichtlineare Ladungseffekte.
Nach Eintreffen eines Signals oberhalb einer Schwelle
müssen entweder gespeicherte Ladungen abgebaut werden oder,
In Schaltungen mit Rückkopplungsverhalten nach Ablauf
eines Zyklus die elektrischen Anfangsbedingungen wieder-
hergestellt -werden. Das bedeutet Lade- bzw. Entladezelten
von Kondensatoren; während dieser Zeiten kann durch ein
von außen kommendes Signal kein weiterer Triggervorgang
ausgelöst werden, die Schaltung ist unempfindlich . Erst
wenn die Gleichspannuncsbedingungen restauriert sind, ist
die Totzeit abgelaufen, ein neues Signal kann registriert
werden.

Da die Eingangssignale, wie In vorigen Abschnitt beschrie-
ben, einer zeitlichen Statistik unterliegen, ist es wich-
tig zu wissen, welche Zllhlratenverluste durch die Totzeit
eintreten. Wir wollen annehmen, daß ein Puls, der inner-
halb der Totzelt ankommt, keine zusätzliche Verlängerung
dieses Effekts verursacht. • . .
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Setzen wir voraus, n sei die Zahl der Pulse pro Sekunde,
die der Zähler registriert hat. Dann war der Zähler n mal
pro Sekunde nicht in der Lage, zu zählen, d.h. wenn T die
Tötzeit des Zählers ist, war dieser während nt sec nicht
aufnahmebereit. Dann war also die Anzahl der pro Sekunde
in den Zähler wirklich hineingehenden Pulse N = •=-£—.
Daraus kann man die Zahl der registrierten Pulse zu
n = - -̂ y bestimmen. -~̂  gibt den relativen Verlust an,
die Zahl der gemessenen Pulse ist proportional zum Verlust.

h
Soll z.B. eine'Zählrate von 10 Pulsen-pro sec mit nur l %
Verlust registriert werden, so Ist dazu eine Totzeit von
weniger als 10" sec erforderlich.

Sind nur geringe Zählverluste zulässig, kann man als
N lNäherung angeben: — = ** % l * HT oder anders ge-

schrieben

N % n (1+nt)

Unter dieser Voraussetzung kann man mit einer relativ
einfachen Messung die Zählverlüste durch Vergleich mit
der Strahlung von zwei etwa gleichen Quellen bestimmen.
Es seien N. und Nß die beiden wirklichen Zählraten der
Quellen A und B, die den Detektor treffen, -0 sei der
Nulleffekt, wenn kein Präparat zugegen ist. Dann macht
man vier verschiedene Messungen nacheinander, und zwar
mißt man den Nulleffekt, Präparat A allein, dann A und B
gemeinsam und schließlich B allein.

Dann ist

NA + 0 = nA (l +nA-r) (1)

Nß + 0 = nß (l + HBT) (2)

NA + NB + 0 = ng (l + nst) (3)

Durch Subtraktion von (3) von der Summe aus (1) und (2)
und Auflösung nach T ergibt sich

"A * "B - ns - °
" nB
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Die Totzeit folgt also aus einer Gleichung, in der nur
gemessene' Zählraten enthalten sind. Voraussetzung für
die Messung ist, daß m « l ist. Außerdem sollen die
beiden Präparate räumlich so angeordnet sein, daß durch
gegenseitige Streuung bzw. Absprptlon keine Zählraten-
änderung zustande kommt. Ferner sollte die Summe der
Einzelzählraten der Präparate A und B nicht wesentlich
größer als die Summe der gemeinsamen Zählrate A+fc sein.
Der auftretende Keßfehler ergibt sich zu

n n
nAnB

wo T die Meßzeit in Sekunden, n., nß und ri« ebenfalls pro
Sekunde gemeint ist.

11.3 Zeitintervall-Ausgleich bei Untersetzern

Untersetzer zählen die Zählrate von gemessenen Ereignissen.
Für sie ist charakteristisch daß die mittlere Ausgangsrate
um den Untersetzungsfaktor kleiner ist als die Eingangs-
zählrate. ] Sie haben aber auch 'die Eigenschaft, die Aus-
gangszählfrequenz zu regulieren. Wenn statistisch vertei-
te Pulse durch einen Untersetzer mit mehreren Flip-Flops
geschickt werden, erscheinen die Ausgangspulse sehr gleich-
mäßig verteilt nit nur geringer Schwankung der Pulsab-
stände.

Nehmen wir an, der Untersetzungsfaktor sei m, die statistisch
verteilte Eingangsrate sei K • m pro sec, d.h. die Ausgangs-
rate H pro sec. Ferner sei die Totzeit des Untersetzers so
gering, daß die dadurch entstehenden •Zählverl.uste ver-
nachlässigbar seien. Gefragt ist nach der Wahrscheinlichkeit
qm(x), daß der gemessene zeitliche Abstand zwischen den
Ausgangspülsen zwischen x und (x+dx) liegt, wobei x = n-t
das Zeltmaß In Einheiten des mittleren Abstände zweier
Ausgangspulse ist. Außerdem interessiert die •Wahrscheinlich-
keit Qm(x) dafür, daß der nächste Pulse nach t =jy -sec
eintrifft.



\r Zeit t = ̂  gehen n Pulse in den Eingang des Unter-

setzers, wo n = i, 2, 3 ... * ist. Die Wahrscheinlichkeit
für eine bestimmte Zahl n liefert die Poisson-Verteilung.
Die mittlere Zahl der im Intervall t = Ä eintreffenden
Pulse ist n = Nmt = mx. Die Wahrscheinlichkeit Q (x), daß
der nächste .Ausgangspuls erscheint für n >_ m, ist

Qm(x) = z Pn(mx)
m

Pn(mx) =

Die Wahrscheinlichkeit, daß der nächste Ausgangspuls
zwischen x und (x+dx) eintrifft, ist nach der Definition
qm(x)dx.

Wenn wir aber die Häufigkeitsverteilung der Pulsinter-
valle um einen mittleren Pulsabstand am Untersetzerausgang
v/issen wollen, müssen wir die Änderung von Q_(x) während
des Zeitintervalls dx betrachten. Also setzen' wir

d ' "*
qm(x) = cTx" Qm(x) = l (mpn-l(mx) " mpn(mx))

Daraus folgt :

mv «
qm(x)dx = mPm_a(mx)dx = m mx(m.J,

Die Kurve q_(x) als Funktion von x = Nt ist in Bild il.3
(s. folgende Seite) aufgetragen. Sie gibt die Wahrschein-
lichkeit dafür, daß nach m-facher Untersetzung der Zeit-
abstand zweier aufeinanderfolgender Pulse gerade gleich
x = Nt ist. m = l bedeutet keine Untersetzung, für
m = 2, 4, 8, 16 erkennt man, wie sich mit zunehmender
Untersetzung die auftretenden Zeitintervalle um den Mittel-
wert Nt = l häufen. Hieraus kann man den Gewinn für die
Auflösungszeit der nachfolgenden Geräte ablesen, den man
bereits durch kleine Untersetzungsfaktoren erhält.
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1,5- m=16

1 2
Bild 11.3
Regularisierungsfunktion der Untersetzer

Wahre und zufällige Koinzidenzen

Treten zwei oder mehrere Pulse in verschiedenen Detektoren

gleichzeitig auf, ergeben sich Koinzidenzsignale, die in
i

einer elektronischen UND-Schaltung gemessen werden können.

Von wahren Koinzidenzen spricht man, wenn z.B. bei einem
einzelnen Kernprozeß meßtechnisch gleichzeitig (innerhalb

der Auflösungszeit) mehrere Teilchen oder Quanten weg-

fliegen, die in den Detektoren registriert werden. Koinzi-

denzen können aber auch dadurch vorgetäuscht werden, daß

Jeder der Detektorpulse eine endliche Seitdauer besitzt,

so daß zwei Pulse, die durchaus unabhängig sind, aber

noch innerhalb dieser Zeitdauer auftreten, als Zweifach-

koinzidenz in Erscheinung treten, obwohl sie keine wahre

Koinzidenz darstellen. Die Zahl solcher zufälligen Koin-
zidenzen hängt von der Z£hlrate, die die Detektoren re-

gistrieren -und von der Pulsdauer der Signale ab.
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Messen wir z.B. im Detektor l Pulse der Zeitdauer T„ ,l*
im Detektor 2 Pulse der Dauer Tp, so wird ein Puls im

Detektor l, der frühestens T- Sekunden vor einem Puls

im Detektor 2 oder spätestens am Ende von Tp eintrifft,

also während der Zeitdauer T. + T„ einsetzt, eine zu-

fällige Koinzidenz zwischen den beiden Detektoren er-

zeugen. Beträgt die Zählrate pro SGC der registrierten

Pulse in den Detektoren r,, bzw. r0, treten die zufälligen

Koinzidenzen mit der Häufigkeit:

Da die Koinzldenzauflösunpszeit 2t praktisch immer durch

die Pulsdauer T. und T- bestimmt ist, können wir

T1 + T~ = 2i setzen; die Zahl der zufälligen Koinzidenzen

beträgt also

NBuf = 2rlr2T

Allgemein gilt

? ,
,2,3

k— lN ~ = kr- r« . . . r, T
zufl,2 ... k 1 2 k

Durch Messung der Zählrate der zufälligen Koinzidenzen

(z.B. durch ein langes Kabel vor einem Koinzidenz-Ein-

gang, außerhalb der Auflösungskurve der Koinzidenzschal

tung) und durch Bestimmung der Finzelzählraten kann man

die Auflösungszeit der Koinzidenz bestimmen.
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Pnisformer für Nanosekunden-Slgnale

! Anforderungen an Pulsformer

Die Aufgabe eines Pulsformers ist es, digitale oder analoge
Eingangssignale in Pulse definierter Amplitude und Zeitdauer
umzuwandeln. Dabei müssen einige Bedingungen erfüllt werden,
die je nach Einsatz des Pulsformers.etwas verschieden sein
können. Wir wollen hier die Pulsformer besprochen, die,
auch als Diskriminatoren bezeichnet, unmittelbar hinter
dem Fotomultiplier eingesetzt werden und an die nachfol-
gende schnelle Ionische Elektronik Standardsignale geben.
Die genannten Bedingungen sind die folgenden:

1. Die Ausgangssignale dürfen sich weder in der Amplitude
noch in der Zeitdauer wesentlich verändern, wenn

a) die Amplitude der Eingangssignale zwischen etwa
0,1 V und 10 V sich ändert,

b) die Pulsdauer am Eingang zwischen etwa 2 nsec und
einigen Mikrosekunden variiert. Diese Forderung
wird nicht von allen Pulsformern erfüllt, oft sind
nur Zeitvariationen zwischen 2 und 20 nsec zuge-
lassen, sonst erscheinen am Ausgang durch wieder-
holtes Antripgern des eingebauten Univibrators
Mehrfachsignale.

2. Der Timejitter sollte für das oben angegebene Eingangs-
Amplitudenspektrum weniger als 2 nsec, möglichst l nsec
betragen. Unter Timejitter versteht man die zeitliche
Schwankung des Triggereinsatzpunktes der Pulsformer-
Schaltung. Er kommt dadurch zustande , daß wegen der
konstanten Anstiegszeit der Signale der Triggerpunkt
bei konstanter Schwelle zu verschiedenen Zeiten erreicht
wird (vgl. Bild 12.1 auf der nächsten Seite).
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U

Trigger Vorgang mit Timejitter

Der Timejitter ist, wenn keine besondere Pulsformung vor-
ausgeht, von der Größenordnung der Anstiegs zeit. Im Bild
l2.2 ist die Ausgangsspannung eines Pulsformers für ver-
schiedene Eingangsamplituden zu sehen.'' Die stark statistisch
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Ausgangssignale eines Pulsformers mit Timejitter
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schwankende Kurve stammt von einem Signal, das gerade

die Triggerschwelle erreicht hat, die nächste Kurve

von einen, das die Schwelle um 50 % überschreitet, die

dritte Kurve von einem Signal mit 3facher und die letzte

Kurve von einem mit 20facher Schwellenüberschreitung.

Da die Zeitachse l nsec/cm ist, kann man hier den Time-

jitter zu etwa 1,2 nsec angeben.

12.2 Aufbau von Pulsformern

Damit die Pulsformer die in vorigen Abschnitt 12.1 aufge-

stellten Forderungen erfüllen können, müssen sie bestimmte

Bausteine enthalten (vgl. Eild 12.3) - Am Eingang sollte

U:in
. .

Limiter

»

"W

• fScnm i tt-Trigger

\jr

.
Univibrator

- MH

Aus gang

Bild 123
Blockbild eines Pulsformers

grundsätzlich ein Limiter vorhanden sein, der die Dynamik

des Amplitudenspektrums begrenzt, dann folgt ein Schmitt-

Trigger, der Signale konstanter Amplitude erzeugt, deren

Zeitdauer durch die Dauer der Schwellenüberschreitung der

Eingangssignale gegeben ist. Um zeitlich definierte Aus-

gangssignale zu schaffen, wird ein Univibrator nachge-

schaltet, dessen Pulsdauer regelbar sein sollte. Die Aus-

gangssignale werden schließlich in Verstärkern-auf die vor-

gesehenen Amplituden und Impedanzen gebracht.

Der Timejitter bestimmt die minimale Auflösungszelt der

hinter den Pulsformern beschriebenen Koinzidenzstufen,

Da die Anstiegszeit der Potomultiplierslgnale etwa 1. - 3

nsec Ist, der Timejitter etwa gleich ist (vgl. Bild 12.1),

sind Auflösungczeiten unter 3 nsec kaum zu erreichen.

Durch spezielle Pulsformmethoden, die als Nulldurchgangs-

formung bezeichnet werden, kann man noch etwa eine Größen-

u'out



Ordnung gewinnen. Diese Methoden basleren auf folgender
Idee: .

Die Signale haben alle gleiche Pulsformen» d.h. die An-
stiegszeit und Abfallzeit sind gleich; die Dynamik der
Amplitude reicht jedoch von etwa l : 15 In der Hochener-
giephysik' bis zu l : 1000 in der Niederenergiephysik.
Differenziert man diese Signale zweimal, erreicht man, daß
die dabei, entstehenden Signale unabhängig von der Ampli-
tude einen zeitlich invarianten Nulldurchgang haben, wie
es In Bild 12.4 schematisch gezeichnet'ist. Wenn man nun

Uiin

"in
2.Diff

Bild 12.A

Einfach-/ 2 weif achdifferenzieren eines exponentiellen Signals



Pulsformer konstruiert, die auf den Nulldurchgang an-
trlggern, enthalten deren Ausgangssignale nur noch sehr
geringe Zeitschwankungen, so daß die nachgeschalteten
Koinzidenzgeräte Auflösungszelten von weniger als l nsec
erreichen können.

Die Erzeugung des Nulldurchgangs kann auf verschiedene
Arten erreicht werden, wir wollen hier einige Beispiele
anführen.

In einem stark gedämpften Schwingkreis, dessen Resonanz-
frequenz etwa 80 MHz beträgt, fließt der Strompuls, des
Fotomultipliers. Die Abklingzeit des benutzten Plastik-
szintillators und die Anstiegszeit des Multipliers be-
stimmen zusammen mit der LC-Frequenz die Nulldurchgangs-
zeit. Bild 12.5 zeigt das Schaltbild der Anordnung. Als

Anode

Ausgang

DI

Bild 12.5

Nulldurchgangsmethodemit Schwingkreis
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Detektor für den Nulldurchgang dient eine Brückenschal-
tung mit einem Tunneldioden-Univibrator, der einen Stan-
dardpuls von 100 mV Amplitude mit einer Halbwertsbreite

Tl/2 ~'** nsec liefert. Der Tlmejitter des Ausgangspulses
ist < 0,5 nsec für eine Amplitudendynamik von l : 20-,

Eine zweite Methode benutzt zur Erzeugung des Nulldurch-
gangs kurzgeschlossene Kabelstücke (Bild 12.6). Den Zeit-

Ausgang

Bild 12.6
Nulldurchgangsmethode mit Shape-Kabel

punkt des Nulldurchgangs kann man durch die Länge und die
Impedanz des Kabels variieren. Der benutzte Diskrlminator
ist Identisch mit dem im vorigen Bild,

Ein typisches Foto des Hulldurchgangs für verschiedene
Amplituden ist Bild 12.7 (s. folgende Seite). Die Zelt-
achse hat l nsec/cm. Man erkennt, daß die zeltliche Schwan

\g des Nulldurchgangs je nach der Dynamik der Signale

etwa 0,2 bis 0,5 nsec beträgt.
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Bild 12.7
Nulldurchgangsaufnahme für 3Amplituden Zeitachse 1ns/cm

?v/ei weitere Methoden, die vorwiegend für langsamere

Schaltungen benutzt werden, sind die folgenden:

Das Einp;angssignal durchlauft eine Verzögerungsstrecke

und wird dann mit einem amplitudenproportionalen Pedestal,

das aus dem Eingangssignal gewonnen wurde, so gemischt,

daß es einen gemeinsamen Kreuzpunkt für verschiedene Am-

plituden an irgendeiner definierten Triggcrschwelle gibt,

die etwas von Null verschieden ist. Bild 12/8 (s. folgende

Seite) zeigt die auftretenden Pulsformen. Dieses Ver-

fahren hat den Vorteil, den nachfolgenden Diskriminator

nicht auf Rauschpulse ansprechen zu lassen.. Das Rauschen

ist auch der Grund, warum der Timejitter nie zu Null werden

kann. Die meisten Nulldurchgangs-Diskriminatoren werden in

ihrer Schwelle so eingestellt, daß sie eben Über den mög-

lichen Rauschsignalen liegen. -

Die letzte Methode erzeugt durch Doppeldifferentiation mit

zwei kurzgeschlossenen Kabeln den rulldurchgang. Der nach-

folgende Diskriminator triggert Jedoch nicht zum Zeit-
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Amplitude

/* \g »Signal

Pedestal

Trigger-Sehweite/

i_ Ausgangssignal

V/
Bild 12.8
Zeitdefinition der Triggerschweile nach Weinziert

punkt des Nulldurchgangs an. Vielmehr wird das Rück-
triggern eines normalen Schnitt-Triggers durch Varia-
tion der Hysterese so eingestellt, daß es gerade beim
Nulldurchgang stattfindet. Bild 12.9 (s* folgende
Seite) zeigt die zugehörigen Pulsformen als Punktion
der Zeit. .



Amplitude

V Eingangssignal

Zeit
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Signal
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i

1 Schmitt-Trigger

VAusgangssignal

Bild 12.9
Zeitdefinition der Triggerrückstellung nach Grüble

Diese Methoden zur Erzeugung eines Nulldurchgangs werden
im allgemeinen unmittelbar am Strahlungsdetektor, also
z.B. Fotomultiplier angebaut, so daß nachfolgende elek-
tronische Geräte einen zeitlich nur gering variierenden
(z.B. 0,2 bis 0,5 nsec) Standardpuls erhalten. Detektoren,
die diese Pulsformung nicht enthalten, liefern ihre üb-
lichen Signale an die Limiterstufen der Pulsformer. Bei
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der Begrenzung der Signale entsteht dann die weiter oben

besprochene Zeitverschiebung durch Veränderung der An-

stiegszeit (vgl. Bild 12.10), Die Anstiegsfunktlon eines

Ifemter schwelle

t

Bild 12.10
Umitersignal mit Zettverachfebung dtr AnstfegsHanke

typischen Multipliers 56 AVP (Valvo).wurde empirisch zu
+• /r\ «•

A = A e ermittelt. Daraus'-folgt eine Zeitverschiebung
von etwa 0,5 nsec bei einer Verdopplung der Ausgangsam-
plitude. Dieser Wert ist über einen Amplitudenbereich von
mindestens l : 16 gültig. Durch diese Verschiebung wird
die Koinzidenzauflösungszeit ebenfalls beeinträchtigt. Aus
der Anstiegszeit des Fotomultlpliers von ca. 1,5 bis 2
nsec ergibt sich, daß die Limiter mindestens in 1,5 nsec
oder besser begrenzen müssen.

Emittergekoppelte Schaltungen werden mit gutem Erfolg
als Limiter eingesetzt. Da der Strom konstant bleibt,
erzeugt er in einer konstanten Last dann ein.-maximales
Spannungssignal, wenn der gesamte Strom zwischen Leiten
und Sperren geschaltet wird.



Im Bild 12.11 wird ein solcher Limiter für sehr schnelle

Signale mit einer Anstiegszelt bis herunter zu 1,6 nsec

eingesetzt. Am Eingang befindet sich ein Transistor in

Eingang

T2 T3

vy—m$m—r
3,5 Windungen
FXC-Toroid

1k

Ausgang

Bild 12.11

Schneller Limiter mit emittergekappeltem Paar (T2-T3)

Basisschaltung, der niederohmig an.das Kabel (Impedanz

z.B. 50 Ohm) mit dem Potentiometer RI angepaßt werden

kann. Diese Stufe steuert den emittergekoppelten Ver-

stärker. Das Signal wird am gemeinsamen Emitterwider-

stand ausgekoppelt. Unterhalb einer festen Schwelle ar-

beitet die Schaltung als Linearverstärker, oberhalb be-

grenzt sie scharf. Zur Vermeidung von' Stör Schwingungen

ist im Emitterkreis eine kleine HP-Drossel angeordnet.

Bild 12.12 (s. folgende Seite) zeigt eine andere Limiter<

Schaltung mit zwei in Serie geschalteten Basisstufen.

Eine solche Doppelschaltung liefert eine sehr gute Be-

grenzung, Die Transistoren ziehen statisch Strom (ca.

10 mA), dieser wird durch das Signal ausgeschaltet.
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Limiter mit zwei Basisstufen

Da sehr große Signale auftreten können, die Basis-Emitter-
Sperrschaltung aber meist nur einige Volt beträgt, wurde
zum Schutz £er Transistoren noch eine schnell schaltende
Diode mit höherer Sperrspannung (> 10 V) in Serie ge-
schaltet, die ebenfalls sperrt,.wenn die Transistoren
sperren. Im Bild 12.13 sind die Anstiegszeiten und die
Begrenzerwirkung gut zu sehen (s, folgende Seite), Die
Anstiegszeit ergibt sich hier zu 1,8 nsec. Die Übersteuerung
Über den linearen Dereich hinaus ist im ersten Bild (links
oben) einfach, im zweiten Bild (rechts oben) zweifach,
im dritten (links unten) sechsfach, im vierten Bild zehn-
fach. Es sei daran erinnert, daß die 'in Abschnitt 2.6 be-
schriebene Backward-Diode ebenfalls als' guter Begrvenzer
arbeiten kann.

Die nachfolgenden Schmitt-Trigger.sind meist mit Tunnel-
dioden aufgebaut, sie entsprechen denen-in Abschnitt
7-3 beschriebenen Schaltungen. ' -



oo

\j

*^*fc

"A-.
\v

'v
v

i,
*•>

"V̂>>
•l •?

V,J*'&?<£C'*•*•!>*•.;— —--*-!

1ns

• '"-̂ ^sVj•v
v
Tl.

\.,

v Hv
V .•;v*i*a

b.)

•̂ >
v.

'T

*,\

*t. k"*,UMA**»

,̂\
x\ ~*\

Xläl*M

c.) d.)

Bild 12.13

Übersteuerungseigenschaften des Limiters aus Bild 12.12

Die Univibratoren sind ebenfalls häufig Tunneldioden-

schaltungen, die entweder mit Induktivitäten als Speicher

arbeiten oder durch einen verzögerten Puls wieder zurück-

gestellt werden. Der letztgenannte Schaltungstyp ist in

Bild 12.1*1 dargestelltes, folgende Seite). Der Eingangs-

puls trlggert die Tunneldiode, die statisch unterhalb

des Peakstroms betrieben wird, so daß sie über den Peak

springt. Das entstehende Spannungssignal wird in einem

Verstärker invertiert und mit einer durch entsprechende

Kabellänge einstellbaren Verzögerung wieder auf die Tunnel-

diode gegeben. Dadurch wird diese zurückgestellt. Bei sehr

schnellen Dioden und Invertern kann die Rückstellung

schon nach 5 nsec erfolgen, wodurch diese Diskriminator-

schaltung für sehr hohe Zählraten (100 - 200 MHz) geeignet
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•Uout

Bild 12.14
TunneldkxJen-Trigger mit internem Reset

wird. Dieser Univibrator-Typ hat den Charakter eines
Flip-Flops, die Totzeit wird in dieser Schaltung wesent-
lich verringert.

Die Ausgangsverstärker haben die Aufgabe, die Pegel und
Polaritäten auf die vorgeschriebenen Werte zu bringen.
Für schnelle digitale Signale besteht eine internationale
Norm. In eine Impedanz von 50 Ohm müssen die Ausgänge
liefern:

beim logischen Signal "l" -16 * 2 mA
beim logischen Signal "0" 0 * 2 mA

Die den Pulsformern nachfolgenden Eingangs Schaltungen
müssen folgende Ströme erkennen: >

als logisches Signal "l" -12 bis -36 mA
als logisches Signal "0" . -4 bis +"20 mA
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Die Ausgangsverstärker können z.B. aus emittergekoppelten

Schaltungen bestehen, wie es Bild 12.15 zeigt.

Bild12.15
Ausgangsschaltung mit emittergekoppeltem Paar

Statisch führt der linke Transistor 16 mA, der rechte

Transistor ist gesperrt. Durch das Signal wird der linke

gesperrt, über die Emitterkopplung wird der Strom in den

Ausgangstransistor geschaltet. Diese Schaltungsart hat

den Vorteil, daß der Ausgang gleichspannungsmäßig auf

Nullpotential liegt.

12.3 Pulsformer-Schaltungen

Ein einfacher Pulsformer, der Tunnel- und Backwarddioden

benutzt, ist in Bild 12_._l6 (s. folgende Seite) gezeigt.

Die im LEngszweig liegende Si-Diode Dl vom Typ KD 50C1.

arbeitet in dieser Schaltung als Limiterdiode und zeigt

wegen ihrer geringen ParallelkapazltSt gute Begrenzer-

'eigenschaften. Im Ruhezustand ist Dl leitend, sobald sie

durch ein negatives Eingangssignal gesperrt wird, bringt

ihr Strom J Über D2 die l mA Tunneldiode TD l, deren

Arbeitspunkt im Ruhezustand unterhalb der Peak-Spannung

liegt, zum Springen, TD1 arbeitet als Schmltt-Trigger

und verharrt für die Zeit, während der die Diode Dl ge-

sperrt bleibt, oberhalb der Talspannung. Wird die An- .
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Bild 12.16
Pulsformer mit Tunnetdioden



sprechschwelle am Eingang wieder unterschritten, kippt TD1
in den Ruhezustand zurück. Das an ihr entstehende Hechteck-
signal wird über die Backwarddiode D3 (Typ BD3) einem
Differenzierglied zugeführt; die entstehenden negativen
Spitzen trlggern einen Tunneldioden-Univibrator (TD2) mit
einer 10 mA-Ge-Tunneldiode vom Typ IN 3858. Ein weiterer
Tunneldioden-ünivibrator mit einer 20 mA-Ga-As-Tunneldlocle
(TD3, Typ 40060) sorgt für eine Leistungsverstärkung .und
stellt ein Nonnsignal von -500 mV an 50 Ohm mit einer Halb-
wertsbreite TI /- = 2 nsec zur Verfügung. Hit Hilfe der Poten-
tiometer Pl und P2 wird die Ansprechschwelle des Pulsformers
eingestellt. Dieser Pulsformer ist von der Anstiegszeit und
der Dauer des Eingangssignals unabhängig und kann Amplituden
bis über 30 V verarbeiten. Bei sorgfältigem Aufbau wurden
Folgefrequenzen bis zu 200 MHz erreicht. Da die statistisch
ankommende Eingangszählrate unmittelbar aus dem Detektor
stammt, Ist es wichtig zu wissen, welche Totzeit der Puls-
former für statistische Signale liefert. Sie Ist aus dem näch-
sten Bild 12.17 ablesbar, man sieht den ersten Ausgangspuls,

Horizontal 5ns/cm
Vertikal lOOmV/cm

Bild 12.17
Statistische Totzeit des Pulstormers aus Bild 12.16
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der den Oszlllografen triggert, gefolgt von einer un-
empfindlichen Zeit, der Totzelt von etwa 10 nsec, dann
das Wiedereinsetzen der Signale in statistischer Folge.

Ein häufig verwendeter Industriell gefertigter Pulsfor-
mer ist der Typ Chronetlcs, Model 101, sein Blockbild
ist im nächsten Bild 12.18 enthalten. Der Pulsformer

Folgefrequenz

Clamp-
Stufe

Lr
Inhibit Treiber

s(

93n.
Shape-Kabel—i

Out
A B

H skr im.

Scalerout

an weitere
Diskrim.

In/Out

Integrator
für Lampe

Abschwächer

)Testlampe

von weiteren Diskrim.
Bild 12.19
Blockbild des Chronetics Modells 101-Pulsformer

nimmt Eingangspulse mit ZShlraten bis zu 100 MHz auf
und erzeugt am Ausgang zwei schnelle Standardsignäle
und ein langsameres Signal mit größerer Amplitude zum .
Steuern eines Scalers. Der Eingang ist kapazitiv ge~



koppelt und mit 50 Ohm, dem Wellenwiderstand des Signal-

kabels abgeschlossen. Eine VerstÜrker-Begrenzer-Kombina-

tlon begrenzt die Einganpspulse in Amplitude und Zeitdauer.

Diese kapazitive Eingangspulsformung kann abgeschaltet v/er-

den, wenn am Fotomultiplier bereits ein Shape-Kabel zur

Pulsformung angebracht ist. Der Pulsformer arbeitet mit der

Anstiegsflanke des Eingangssignals. Der Timejitter ist ge-

ring, für Signalamplituden zwischen ein- und dreifachem

überschreiten der Schwelle betrügt er l nsec. Im Dild

12.19 ist die komplette Schaltung zu sehen. An den Eingangs-

buchsen werden Signale zwischen -100 mV bis -5 V an 50 Ohm

mit weniger als *12 % Reflektionsfaktor verarbeitet. Die

thermische Stabilität der Schwelle ist 0,15 £/°C. Der Ein-

gangs-AbschWcicher hat die Stellung 0-2-4-6 db, in Stellung 0

db ist die Empfindlichkeit 100 mV. Ein Schalter im Emitter-

kreis des ersten Transistors erlaubt es, die oben erwähnte

kapazitive Formung durch eine kleine Differentiationszeit-

konstante von einigen Nanosekunden auch intern zu machen,

wenn kein externes Shape-Kabel benutzt wird.

Das Signal gelangt dann an einen Tunneldioden-Univibrator,

der mit verschiedenen Induktivitäten, also verschiedenen

Zeitkonstanten, versehen ist. Er liefert Signale von etwa

5 nsec in der 100 MHz-Stellung bis zu 160 nsec in der

l MHz-Stellung. Die Frequenz-Bezeichnungen geben die zu-

lässigen maximaler. Z^ihlraten mit weniger als 20 % Z£hl-

verlust an.

Über die Transistoren TJ, T5 und TG gelangen die Signale

an die Ausgangsbuchsen, wovon zwei, wie bereits erwähnt,

die Standardsignale abgeben. Ein dritter Aus gang ist vor-

handen, um ein externes Shape-Kabel anzubringen und damit

die Standardsignale nochmals zeitlich zu shapen. Ein vier-

ter Ausgang schließlich geht über den Verstärker-Transistor

T4, er liefert entweder -2,5 V an 50 Ohm öder -8 V an 100 Ohm,

letzteres nur in den Stellungen l, 10 und 20 MKz, in der

Stellung 100 MHz ist die Pulsladung zu gering. Damit die

Ausgangstransistoren unter konstanten Lastbedingungen ar-
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beuten, sollten alle Ausgänge, auch die nlchtbenutsten,
mit 50 Ohm abgeschlossen werden. Über T2 Ist eine Lampe
angeschlossen, die aufleuchtet, wenn die Zählrate für die
benutzte Schalterstellung zu hoch wird, man muß dann in
die nächst höhere Stellung umschalten. Die Lampenkontrolle
wird über ein Integrationsglied R.^ (ciü + CIR) betrieben,
so daß der mittlere Signalstrom gemessen wird.
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13. Mischschaltungen für Nanosekunden-Slgnale '

Eine Mixer- (Panin-)Schaltung mischt die Signale, die an
mehreren Eingängen auftreffen, zeitlich miteinander und
sammelt sie in einem Signalausgang. Hierbei können zwei
Fälle auftreten:

1. die Mischung kann amplitudenlinear erfolgen

2. die Mischung kann digital erfolgen» es erscheint dann
solange ein Standardsignal, wie ein oder mehrere Ein-
gangssignale vorhanden sind. Dies entspricht der ty-
pischen ODER-Schaltung, die in ihrer allgemeinen
Punktion schon besprochen wurde.

13.1 Analoge Schaltungen

Betrachten wir zunächst die lineare Mischung von Pulssi»
gnalen. In Bild 13.1 ist das Blockschaltbild eines linearen
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Mixers gezeigt, es stellt den Typ AN 100 von Edgerton,

Germeshausen und Grier dar. Dieser Mixer addiert linear

bis zu sechs negative Eingangsspannungen innerhalb des

Amplitudenbereichs von +50 mV bis -800 mV. Oberhalb 1200 mV

beginnt ein Begrenzereffekt wirksam zu v/erden. Nach dem

Mischen der Sighale gelangen diese auf einen gegengekoppel-

ten Verstärker, der eine Transitfrcquenz von 800 MHz hat.

Ein emittergekoppeltes Paar liefert dann das gemischte

Signal in beiden Polaritäten an die Ausgangsbuchsen. Im

Bild 13.2 ist die Arbeitswelse des Mischens deutlich ge-

zeigt.
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Auf allen sechs Eingangskanälen sind Signale verschiedener
Amplitude.und Form vorhanden. Die Eingänge l und 2 werden,
da sie koinzident sind, zu einem Puls gemischt, das
gleiche gilt für Signale 3 und 4. Das Signal 6 wird, da
es zeitlich nicht mit anderen Signalen zusammenfällt,
einzeln übertragen; Signal 5 wird beidseitig begrenzt»
da beide Polaritäten die Linearltätsgrenze Überschreiten.
Solche linearen Mischer werden z.B. zur Summierung der
Signale aus den Fotomultipliern Im Cerenkov-Zähler be-
nutzt.

13-2 Digitale Mischschaltungen

Die nichtlinearen, also digitalen Fanin-Schaltungen haben
meist ähnliche Eingangsschaltungen und Begrenzerstufen,
dann Jedoch folgt statt eines Linearverstärkers ein Puls-
former, meist ein Univibrator, der Ausgangs Signale kon-
stanter Amplitude und Dauer erzeugt. Im Bild 13»3 (s.
folgende Seite) ist die Schaltung des Chronetics-tfanin
Model 112 gezeigt. Eingangs- und Ausgangszählraten sind,
wie übrigens auch beim linearen Edgerton-Mixer, bis zu
100 MHz möglich. Alle vier Eingänge' sind an die zugehö-
rigen Kabel angepaßt. Die Signale werden nach der ersten
Verstärkerstufe durch Dioden begrenzt und dann in der
Tunneldiode TD1 gemischt. Diese ist als Univibrator mit
verschiedenen Induktivitäten geschaltet, die erzeugten
Pulsbreiten entsprechen denen des in Abschnitt 12,3 be-
sprochenen Pulsformers Typ 101. Auch die Ausgangsstufen
mit den Transistoren T2 - T4 sind praktisch den schon
besprochenen gleich. Es gibt wieder, drei Ausgangsbuchsen,
zwei liefern die genormten Pulsbreiten .aus, die dritte kann
mit einem Shape-Kabel versehen werden, wodurch entsprechend
kurze Pulsbreiten erzeugt werden können.
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Signalverteiler für Nanosekunden-Signale

Eine Signalverteiler- oder Fanout-Schaltung verteilt die

Signale, die im Eingang erscheinen, auf mehrere unabhän-

gige Ausgänge. Die Ausgangssignale sind konstant in der

Amplitude,die Pulsbreite folgt der der Eingangssignale.

Eine typische Schaltung ist im Bild 1*T.l gezeigt (s.

folgende Seite). Ein mit 50 Ohm abgeschlossener Eingang

gibt das Signal über eine Verstärkerstufe mit Gleich-

strom-Kopplung an die vier gleichen Ausgangskanäle. Hier

wird das Signal erneut invertiert, so daß die gleiche

Polarität wie am Eingang erscheint. An den Ausgangsbuchsen

können die Signale über kleine Kabelstücke, die für gleiche

Laufzelten in allen Kanälen sorgen, direkt ausgegeben

werden oder durch extern angebrachte Shape-Kabel auf einen

zeitlichen Standardwert gebracht werden. Die Kopplung an

den AusgSngen ist kapazitiv, da aber der zugehörige Wider-

stand 50 Ohm ist, ist die Zeltkonstante nicht so groß,

daß sie bei hoher Zählrate während stetiger Ladung des

Kondensators (pile-up-effekt) durch Potentialänderungen

stört. Die Potentiometer in der Schaltung definieren die

Ströme, die am Ausgang zur Verfügung stehen. Die Ausgangs-

transistoren ziehen statisch Stroin, sie werden durch das

Signal gesperrt, der vorher fließende Strom wird in den

Ausgang geschaltet. Dadurch findet gleichzeitig eine

Amplitudenbegrenzung statt.

Die Ausgangsstufen können auch als emittergekoppeltes
Paar geschaltet werden, ihre Punktionsweise ist dann die
gleiche, wie sie in Abschnitt 12.2 beschrieben wurde.

Auch die Signalverteiler müssen Zählraten von 100 - 200

MHz verarbeiten können.
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15. Delay-Boxen

15.1 Kabel-Verzögerung

Praktisch alle elektronischen Geräte, in denen Signale
behandelt werden, die auf ihre Amplituden- und Zeitbe-
ziehung untersucht werden, sind untereinander mit Koaxial-
kabeln verbunden, durch die die Pulssignale Übertragen
werden. Eine Zeitbeziehung, z.B. Koinzidenz kann "nur dann
richtig gemessen v/erden, wenn die unterschiedlichen Kabel-
längen in den Eingangskanälen ausgeglichen werden. Dies
geschieht in den Delay-Boxen, in denen Kabel-Laufzeiten
von meist l bis etwa 100 nsec zusätzlich in den Signalweg
geschaltet werden können. Das Schalten kann.z.B. mit ein-
fachen Kipp- oder Schiebeschaltern ausgeführt werden, oft
haben diese Jedoch zu große Kapazitäten zwischen den Kon-
takten, so daß koaxial aufgebaute Schalter oder auch Koax-
relais benutzt werden. In Bild 15*1 (s. folgende Seite)
ist die Schaltung eines solchen Gerätes dargestellt. Die
Relais schalten entweder eine konstante Länge (K3, K5,
K7, Kg, Kll) oder eine ständig wachsende Länge (K2, K4,
K6, K8, K10, K12) Kabel hinzu. Durch geeignete Abstufung
kann man erreichen, daß jede Nanosekunde einstellbar ist.
Die Relais sind hier 24 V/20nA -Gleichstrom-Typen, sie
werden mit codierten Drehschaltern auf der Frontplatte
geschaltet.

15.2 Kabel-Verzögerung mit Fernbedienung

Manchmal stehen die Delay-Boxen an einem strahlu'ngsge-
fährdeten Ort, so daß sie extern bedient werden müssen.
Im Bild 15.2 (s. Seite 305) erkennt man das Fernbedienungs-
kästchen, .in dem zusätzlich codierte Drehschalter parallel
betrieben v/erden; Je nach der Schalterstellung "Intern"
oder "Extern" sind sie ein- oder ausgeschaltet.
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15.3 Kabel-Verzögerung mit Rechnerkontrolle

Für ein rechnergeführtes Experiment sollte es möglich

sein, auch vom Computer her die Pelais zu betätigen.

Bild 15.3 (s. folgende Seite) zeigt ein hierfür geeig-

netes Schaltbild der Delay-Box. Durch Pulse vom Befehls--

decoder des Rechners gesetzte Flip-Flops steuern Über

Verstärker die Pelais. Die Jeweiligen Stellungen können

zur optischen Kontrolle mit Nixie-RÖhren angezeigt

werden. Auch dieser Typ ist Über codierte Drehschalter

manuell zu bedienen.

Mit den verwendeten Koaxialrelais kann man Pulse mit
Anstiegszelten unter l nsec mit Reflexionen von weniger
als 2 % übertragen. Die Grunddämpfung der Delay-Box ist
praktisch nur vom Kabeltyp abhängig, die Grundverzögerung
vom Aufbau, sie liegt meist zwischen 6 und 15 nsec.
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16. Koinzidenz- und Antikolngidenzmessungen

Eine Koinzidenz bedeutet das Eintreffen der Gleichzeitig-
keit zweier oder mehrerer Ereignisse Innerhalb eines defi-
nierten Zeitintervalls. Ihre Messung Ist. das Kernproblem
der Bestimmung der Zeitbeziehungen kernphysikalischer Er-
eignisse.. Der Vorgang kann an einem typischen Beispiel
dargestellt werden* Nehmen wir an, zwei Szlntillatlons-
zähler liefe.rn zwei Pulsfolgen, die als Eingangssignale
für ein' Koinzidenz-Meßgerät dienen. Diese.s Gerä't liefert
nur dann ein Ausgangssignal, wenn ein Puls des einen De-
tektors innerhalb eines kurzen Zeitintervalls mit einem
Puls des anderen Detektors zusammentrifft . Dieses Zeit-
intervall wird als Auf lösungs zeit .der Koinzidenzanordnung
bezeichnet.

Denken wir uns eine radioaktive Quelle, die zwei Y!S
Innerhalb einer Zeit aussendet, die kurz ist gegen die
minimale Auflösungszeit elektronischer Meßgeräte, also
kürzer als etwa 10"11 sec, z.B. Co .. Es soll die Zerfalls-
rate der Y'S unter .bestimmten Winkeln gemessen werden. Hier-
zu stellen wir zwei Szintillatlonszähler A und B .auf, den
einen unter (festem, den anderen unter variablem Winkel zur
Strahlung (vgl. Bild 16.1). Jeder Detektor -hat eine An-

Szintillationszähler A

Koinzidenz

Ausgang
Quelle *<̂ J!̂ r̂  (Koinzidenz

Szintillationszähler B

Bild 16.1
Koinzidenzanordnung mit zwei 5 Strahlen

Sprechwahrscheinlichkeit p für die genannte Strahlungsart'
und Energie. Ist r die mittlere Zerfallsrate pro sec und
sind YI und YO die beiden gemessenen Quanten, dann- ist die
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Zählrate aus Detektor A für die Y-i-Quanten rp., die Rate

aus Detektor B für die Yp"^uanten rPp> so daß die Koinzi-

denzrate rp1p2 W (e) ist, wo W(8) eine Funktion des Winkels

zwischen beiden Zählern ist. W(0) ist gleich Eins, falls

keine Winkelverteilung vorliegt. Da Detektor B auch Y-J-

Quanten, Detektor A auch Y2~^uanten messen können, ist

die gesamte Koinzidenzzählrate:

NK = 2 rPlP2 W(G)

In Abschnitt 11.4 hatten wird die zufälligen Koinzidenzen

zu

Nzuf = 2 rArB T

berechnet. Da TA = 2 rp. (für Y^- und Y2" ûan'ten)

und rß = 2 rp2 (für y^- und Y2"^uanten)

ist, gilt Nzuf = 8 r2Plp2 T

Dann ist also das wichtige Verhältnis der wahren zu den

zufälligen Koinzidenzen durch

bestimmt. Um dieses Verhältnis möglichst groß zu halten,

sollte die Auflösungszeit T möglichst kurz sein. Da außer-

dem die Zahl der zufälligen Koinzidenzen proportional .zur

Auflösungszeit ist, sollte diese Zeit während des Experi-

ments stabil gehalten werden, da sonst keine einwandfreie

Korrektur der gemessenen Kolnzidenz-Zählrate möglich ist.

16.1 Auflösungszeit der Koinzidenz

Der wichtigste Parameter einer Koinzidenz-Schaltung ist.

die Auflösungszeit, sie ist in Bild 16.2 (s. folgende

Seite) als Punktion der Koinzldenz-Zählrate gezeigt. Als

Auflösungszeit, meist 2t genannt, ist die Zeit definiert,

die die zeitliche Breite dieser Kurve bei 50.% Koinzidenz-

Zählrate hat.
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Koinzidenzzählrate
(logarithmisch)

100%

50V

10

0,1%

O.OT/I

Auflösungszeit

Relative Zeit Ens3

Bild 16.2
Auflösungskurve einer Koinzidenzschaltung

Ein guter Koinzidenzkreis, gesteuert von guten Pulsfor-
mern, hat folgende Eigenschaften:

a) Maximale Steilheit der Flanken der Koinzidenz-
Kurve

b) minimale Abrundungen in der Nähe der 0 %- und 100 %-
Zählratenwerte

c) symmetrische Verteilung um einen relativen Nullzeit-
punkt.

Um die Kurve etwas genauer zu diskutieren, teilt man sie
in Zählratenabschnitte, etwa von 0,1 - .1 %-t von l - 10 %
und von 10 - 100 % ein und untersucht das Zeltverhalten

dieser Abschnitte. , - ' ..
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Man mißt die Auflösungskurve, indem man in den einen Koin-

zidenz-Eingang das zu untersuchende Signal direkt, in den

zweiten über eine Verzögerungsleitung (Kabel) hineinführt;

man variiert nun die VerzÖg"erungszelt und bestimmt Jeweils

die Koinzidenz-Zählrate. Durch Vertauschen der beiden Ka-

näle ergibt sich die vollständige Kurve.

In Bild 16.3 ist ein geeigneter Meßaufbau zu sehen.

zHTr 1045 zß. C104 zß. T1045

Ctf.60

Szintillations-
zähler

56 AVP
mit Pilot B

p In
Diskrimi-
nator 1 Ä

ftnt 1

Out 2

Diskrimi-
nator2

f
AT

1

—
In1
In2
Irtf

\r\L

Koinzidenz
And
Out

In
Diskrimi-
nator 2

(n
Diskrimi-
nator 2

Outl
Out2

Scaler

Bild 16.3
Koinzidenz-Meßanordnung mit einem Szintillationszähler und einem Diskriminator
(nach Edgerton.Germeshausen und Grier)

Als statistische Signalquelle dient z.B. ein Szintillations-
Zähler, der die yv-Kaskade von Co registriert.

Das Fotomultipliersignal gelangt in einen Diskriminator,
aus dessen zwei Ausgingen man direkt bzw. verzögert die
Signale in die Koinzidenz-Kanäle gibt. Die Koinzidenz-Zähl-
rate wird über einen Pulsformer mit Untersetzern gemessen.
Ein typisches Meßergebnis für eine Koinzidenz-Schaltung
(Typ C 104 von EGG) ist:

Die Flankensteilheit im ZShlratenintervall

0,1 - l % beträgt 40 psec
l - 10 % " 40 psec

10 - 90 % " 50 psec
zusammen also 130 psec
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Eine Variation der Schwelle des Ausgangsdiskriminators
brachte Änderungen von nur 10 psec.

Eine etwas realistischere Messung Ist die in Bild

Co
SzintiUations-
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Z.B.TM04S
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nator2

Outl
Out2
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Bild 16.4
Koinzidenz-Anordnung mit einem Szintillationszähler und zwei Diskriminatoren
(nach Edgerton.Germeshausen und Grier).

Hier wird zwar noch l Fotomultiplier als Signalquelle
benutzt, Jedoch zwei verschiedene Diskriminatoren für
die Kolnzldenz-Kan£le. Jetzt gehen die zeitlichen Trigger-
schwankungen (also der Time-Jitter) der beiden Diskrimi-
natoren in die Auflösung ein. Das Ergebnis dieser Messung
ist In Bild 16.5 gezeigt. Die Flanke-ist Jetzt weniger '
•steil, nämlich in dem Zählratenintervall von '

0,1 - l % war sie 130 psec . • .
' l - 10 % " " 50 psec ' .

10 - 90 % " " 250 psec " . •
zusammen also 430 psec
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5
Autlösungskurve für Anordnung nach Bild 16.4

Diese Planken :sind aber immer noch steiler als die mit
zwei getrennten Szintlllationszählern, denn hier bestimmt
vorwiegend die Zeitdispersion der beiden Detektoren die
Auflösungszeit. Die beste Kurve erhält man mit Pulsen aus
einem elektronischen Pulsgenerator mit periodischer Folge
und konstanter Amplitude. Bild 16.6 (s. folgende Seite)
zeigt zum Vergleich drei Kurven mit typischen Auflösungs-
werten für eine gute Zweifachkoinzidenz. Gibt man sehr
schnelle Generatorsignale direkt in die Koinzidenz, erreicht
man z.B. 50 psec Auflösungszeit, mit einem Szlntillations-
zähler (also die Koinzidenz-Signale parallel geschaltet)
110 psec und schließlich mit 2 Szlntillationszählern und
echter Koinzidenz der Gamma-Strahlen aus der Co -Quelle
800 psec.
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Koinzidenzzählrate

N

•B-

Zeit t
Bild 16.6
Auflösungszeiten für elektronische Pulse (Kurve A).einen
Szintillationszähler (Kurve B),und zwei Szintillationszähler
mit echter Koinzidenz (Kurve C)

16.2 Minimum der Auflösungszeit V

Die minimale Auflösungszeit kann man aus der Theorie
der Fotomultiplierstatistik abschätzen, für das mittlere
Fehlerquadrat ergibt sich dort:

r . n~ abk
\r ist a™ die Laufzeitschwankung im Fotomultlplier

(vgl. Abschnitt 9.23), N die mittlere Zahl der.Lichtquan-
ten, die aus dem Szintillator kommend die Katode errei- ,
chen, n die mittlere Zahl der Lichtquanten, die die Trigger-
schwelle der Koinzidenz überschreiten, ,also zur Koinzidenz
zugelassen werden, T bk die optische Abklingzeit des



Szintillators. n, N und T bk sind miteinander verknüpft:
n = N(l-et/Tabk).

Trägt man nun o als Punktion von n auf, so ergibt sich
die in Bild l6.7 (s. folgende Seite) dargestellte Kurve.
Durch Differentiation von a nach n erhält man die minimal
mögliche Auflösungszeit, die die Koinzidenz.erreichen kann*
Hierbei ist die Auflösungszeit mit o. korreliert zu

2Tmift £ 2.34 /? o £ 3.3 a

Auch die zugehörige Flankensteilheit kann man angeben,
es sei T. die Zeitänderung an der Planke der Koinzidenz-
kurve für eine Verdopplung der Zfhlrate (vgl. Bild 16.8),

Zählrate

^Faktor 2

-Delay +Delay

Bild 16.8
Flankensteilheit bei Koinzidenz-Kurven

dann gilt:
2Tmin

Als Zahlenbeispiel sei angenommen, daß niederenergetische
Elektronen im Plastikszintillator (Tabk nsec) 60 Licht-

quanten erzeugen. Die Koinzidenz sei so empfindlich, daß
n = 2 Lichtquanten zum Triggern genügen*
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Bild 16.7
Minimole^Zeitschwonkung als Funktion der zur Koinzidenz benutzten Lichtquanten
ffTr= 0,3ns . Tobif^ns. R = 100Lichtquanten
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Dann folgt

n " " ° "abk ' •'••LW ö"> "Tr5 = 60, n = 2, T ,, = ll-lO"9 sec, a,- = 0,3'10~9 sec

o = 2,4-10~10 sec +
—i'ft

2Tmin "* 3,3-2,4-10 % 8o° Psec

T. = 120 psec

16.3 Fast-SloW-Verfahren

Graham, Bell und Petch entwickelten ein besonderes Koinzl-
%

denz-Verfahren, das allgemein als Fast-Slow-Verfahren be-
kannt geworden ist. Bild 16.9 (s. folgende Seite) zeigt
das Prinzip. Aus den Szlntillationszählern wird nicht nur
das digitale Signal für die schnelle Koinzidenz (Nanose-
kunden), also für die Zeitbestimmung, entnommen, sondern
auch ein langsameres analoges Signal. Dieses gelangt über
Linearverstärker an ein energiedefinierendes Gerät, z.B,
an einen Einkanal-Pulshöhenanalysator. Dieser wird nur
innerhalb des einstellbaren Amplitudenbereichs 'zwischen
E und E + AE» also innerhalb eines Energiebereichs AE ge-
trlggert (vgi. Abschnitt 19-2). Er gibt seine Ausgangs-
signale in eine langsamere Koinzidenz (Mikcosekunden)
zusammen mit dem Koinzidenzausgangssignal der schnellen
Koinzidenz. Die auf diese Art registrierten Signale haben
sowohl die richtige Zeit- als auch Energiebeziehung. Dieses
Verfahren erweist sich bei Mehrfachzerfällen als sehr
nützlich zur eindeutigen Bestimmung des Ereignisses.

16.4 Koinzidenzschaltungen

In den Abschnitten 3-7 und 5-2 haben wir gesehen, daß eine
UND-Schaltung nur dann ein Signal durchläßt, wenn an allen
Eingangsbuchsen gleichzeitig Signale erscheinen. Diese
Bedingung sollen gerade die Koinzidenzschaltungen erfüllen,
daher enthalten praktisch alle eingesetzten Zeitmeßschal-
tungen als Kernstück eine UND-Schaltung.
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In Bild 3.8 ist als Grundlage für die Gleichzeitigkeit
eine Serienschaltung aus mehreren Schaltern gezeigt, die
alle während eines gemeinsamen Zeitintervalls geschlossen
sein müssen, damit ein Strom fließt, der die logische "l"
anzeigt. Da die Serienschaltung von mehreren Transistoren
aus verschiedenen Gründen nicht ganz einfach ist, werden
meist Parallelschaltungen angewandt. Grundsätzlich geschieht
dies wie bei der ODER-Loglk in Bild .3.6, Jedoch mit umge-
kehrter Logik. In Abschnitt 3.11 ist erklärt, wie durch
Inversion der Logik aus einer ODER-Schaltung eine UND-
Schaltung wird. In diesem Fall werden die Schalter also
nicht geschlossen, sondern geöffnet. Das Koinzidenzsignal
erscheint dann, wenn kein Strom durch die Schalter fließt.
Die Parallelschaltung von Schaltern ist besonders vorteil-
haft, wenn mehr als zwei Koinzidenzeingänge benutzt werden,
sie wird als Rossi-Schaltung bezeichnet."

Bild 16.10 zeigt den grundsätzlichen Aufbau einer Zwelfach-
Koinzidenz vom Rossi-Typ mit Dioden,

Bild 16.10
Zweifach Koinzidenz mit Dioden
nach Rossi

Statisch fließ durch beide Dioden Strom. Durch ein nega-
tives Signal auf die Anode der Diode Dl, also in den Ein-
gang A, wird diese gesperrt. Diode'D2 übernimmt den Strom
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aus Dl,mit so daß die Spannung am Punkt C sich nur wenig
ändert (vgl. Abschnitt 16.5). Erst wenn beide Dioden
gleichzeitig gesperrt werden, geht die Spannung an C bis
zur Ba.tteriespannung hoch, es entsteht dann ein wesent-
lich größeres AusgangsSignal, das Koinzidenzsignal..

Dieser Vorgang ist in seiner logischen Konzeption bereits
in Abschnitt 5.2 beschrieben. Pur die Nanosekunden-Logik
muß man Jedoch besonders schnell schaltende Dioden ein-
setzen, außerdem müssen die Widerstände so bemessen sein,
daß sie zusammen mit der Schaltkapazität Anstiegszeiten
von einer Nanosekunde oder weniger übertragen können.

Mit Transistoren kann man entsprechende Schaltungen auf-
bauen, das Prinzip ist in Bild 16.11 dargestellt.

Bild 16.11
Zweifach Koinzidenz mit Transistoren
nach Rossi

Auch hier sollen beide Transistoren statisch Strom ziehen,
durch .negative Pulse (bei npn-Typen) an den Basen werden
sie gesperrt. Nur wenn dies bei beiden Transistoren gleich-
zeltig, geschieht, kann ein Koinzidenzsignal an C entstehen.
Mit guten Dioden bzw. Transistoren sind bei sorgfältiger
Schaltungsauslegung elektronische Auflösungszelten bis

• _ii
herunter zu 10 sec gemessen worden.
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In Bild 5.7 ist eine einfache Form des NOR-Gat.es gezeigt,
die ODER-Punktlon wird durch Mischung der Eingangssignale
über den Widerständen ausgeführt. Wenn nun das nachfolgende
Halbleiter-Bauelement eine Schwelle besitzt, die erst durch
die Amplitudenaddition aller gleichzeitig eintreffender
Eingangssignale überschritten wird, kann die Schaltung als
Koinzidenz-Detektor eingesetzt werden. Im allgemeinen wird
dazu eine Tunneldiode benutzt, die ähnlich wie ein Schmitt-
Trigger, Jedoch mit mehreren Eingängen arbeitet (vgl.
Bild 16.12).Im Beispiel einer Dreifach-Koinzidenz ist keiner

Bild 16.12
Dreifach Koinzidenz mit Tunneldiode

der drei Einzelströme oder auch die Summe zweier gleich-
zeitig anliegender Ströme groß genug, den Peakstrom J der
Tunneldiode zu überwinden. Die Summe der drei Ströme ist
Jedoch in der Lage, die Diode zu triggern, so daß das Aus-
gangssignal die Dreifach-Koinzidenz anzeigt. Diese Tunnel-
dloden-SummenkÄinzidenz wird heute in den meisten industriell
gefertigten Koinzidenzgeräten eingesetzt.

Häufig ist es erforderlich, zu der ÜND-Funktion die lo-
gische UND-NICHT-Funktion einzuführen, die in Abschnitt
5.8 beschrieben ist. Diese Punktion hebt eine eventuell
gleichzeitig bestehende Koinzidenz auf, daher wird sie
Antlkoinzidenz genannt. .Um wirksam zu werden, muß das
Antikolnzidenz-Slgnal vor den auslösenden Koinzidenzsi-
gnalen einsetzen und auch eine bestimmte Zeit länger dauern.
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Gewöhnlich wird das Signal innerhalb des Koinzidenzgerätes
durch Inversion eines der Eingangssignale erzeugt. Es ge-
langt dann auf die gemeinsame Sammelschiene, auf der alle
Signale gemischt werden und verhindert durch Stromfluß
das Entstehen -eines Koinzidenzsignals..

16.5 Ausgangssignale der Koinzidenz

Die Funktion der Koinzidenz wird durch eine UND-Schaltung
beschrieben, statisch leiten die Dioden oder Transistoren,
durch die Eingiangsslgnale werden die Halbleiter gesperrt.
Um die Ausgangsamplituden als Punktion der Zeit für Koinzi-
denz- baw. Nichtkoinzidenzsignale anzugeben, muß man die
Zeitkonstanten der Schaltung betrachten. Wird nur eine Diode
(oder Transistor) gesperrt, so ist deren Innenwiderstand
sehr groß, parallel dazu liegt aber der sehr niedrige Innen-
widerstand R, der leitenden Diode (oder des Transistors).
Das Ausgangssignal entsteht an einem RC-Glied, das aus dem
Widerstand R und der Kapazität C gebildet wird (vgl.
Bild 16.15). Während C auch beim Ausschalten nur eines
Halbleiters praktisch konstant bleibt, ändert sich R wesent-
lich. •'.. . \d 16.13 V

Ersatzschaltbild des Koinzidenzausgangs

Für den Fall der Zweifachkoinzidenz gilt z.B..

bei Koinzidenz die Zeltkonstante T«- = C Refi. p a

RlRabei Nichtkoinzidenz die " . T« = C, -1 .rN p ' K R
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wo C die Summe der Ein- und Ausgangskapazität sowie der
schädlichen Streukapazität ist, R ist der gemeinsame
Arbeitswiderstand.

Daraus folgen die Spannungsänderungen, die sich am gemein
samen Kollektor nach unendlich langer Zeit einstellen:

für die Nichtkoinzidenz: . J RiRa

für die Koinzidenz: = J

J ist hierin der Strom, der durch beide Halbleiter statisch
hindurchfließt. Beide Werte als Punktion der überlappungs-
dauer At sind im folgenden Dild i6.1*J gezeigt.

Bild
Ausgangsspannung d<?r Koinzidenz .ate
Funktion der Überlappungsdauer

Am gemeinsamen Arbeitswiderstand entsteht Im Falle der
Koinzidenz die Addition der Einzelströme. Das Amplituden-
verhältnis der Koinzidenz zu den Nichtkoinzidenzsignalen
ist bei Überlappungsdauern, die einige Zeitkonstanten lang

sind, gleich p * p
« *i "a
d R : • • -
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Bei Überlappungsdauern, die kurz gegen die Zeitkonstanten
sind, nähert sich die.ses Verhältnis immer mehr dem kon-
stanten Wert 2. Zur besseren Trennung der Koinzidenz-
von den Nlchtkoinziden-Slgnalen kann man nicht-lineare Bau-
elemente in den Signalweg schalten.

16.6 Unterdrückung der Nichtkoinzidenz-Signale .

Im vorigen Abschnitt wurde berechnet, welche Amplituden
die Koinzidenz- bzw. Nichtkoinzidenz-Signale als Funktion
der überlappungsdauer erreichen. Da bei kurzen Pulszeiten
das Amplitudenverhältnis zwischen den beiden Signalen
gegen den Wert 2 geht, kann es nützlich sein, dieses Ver-
hältnis zu verbessern, um eine sichere Trennung der beiden
Pulstypen zu erreichen.

Koinzidenzschaltungen vom Rossi-Typ enthalten daher meist
nach der Koinzidenzbildung ein nichtlineares Element im
Signalweg, z.B. eine vorgespannte Diode, die die Koinzi-
denz-Signale durchläßt und die Nichtkoinzidenz-Signale
sperrt. Bild; 16.15 zeigt eine solche Anordnung. Die Katode

Bitd 16.15

Unterdrückung der Nicht-Koinzidenzsignale ^
mit vorgespannter Diode

der Diode liegt an einer positiven Sperrspannung, die nach
der Höhe der Nichtkoinzidenzpulse einzustellen'ist. Die
Koinzidenzsignale, die die Schwelle Überwinden, werden
durch den Innenwiderstand der Diode und die Schaltkäpa.-
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zität C leicht integriert, so daß, wie Bild 16.16 zeigt,
am Ausgang die Koinzidenzsignale mit einer Amplitude, die
proportional zur Überlappungsdauer ist, erscheinen.

UB(T2)

i i

uc -_ Schwelle

Bild 16.16
Pulsformen zu Bild 16.15• j*-

16.7 Garwin-Schaltung .

Eine besondere Version der Rossi-Schältung wurde von
Garwin entwickelt. Ihr Prinzip ist in Bild 16.17 zu sehen.

HA* B U

Bild 16.17
Rossi-Schaltung mit Garwin-Diode
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Durch Jeden Transistor fließt der Strom 2 » wobei J^
durch den Widerstand R.,, J2 durch den Widerstand R« und .
die Diode D fließt. Der Kondensator C soll so groß sein,
daß er während eines Pulses die Spannung praktisch unge-
ändert läßt. Wird Jetzt ein Transistor, z.B. Tl gesperrt, •
so kann unter der Voraussetzung, daß * 2 • R-^Jj-R^
ist, das Potential der beiden Kollektoren nicht steigen.

JI+JP
Transistor T2 zieht weiterhin den Strom A --, und zwar,
falls das Potential der Kollektoren steigen und damit
die Diode gesperrt würde, Über den Widerstand R-. Die
Voraussetzung besagt aber, daß die Kollektorspannung dann
wieder fällt. Diese Garwin'sche Methode wird im Nanose-
kundenbereich öfters angewandt.

16.8 Ausgeführte Koinzidenz-Schaltung

Das Beispiel einer Industriell gefertigten Koinzidenz-
Schaltung soll zunächst an einem Blockschaltbild erläu-
tert werden, es handelt sich um das Chronetlcs Model 102.
Die Schaltung (vgl. Bild 16.18, s. folgende Seite) zeigt
vier Eingänge, wovon drei Koinzidenzen,1 einer Antikoinzi-
denz registriert. Alle vier Eingärige arbeiten auf eine
logische Dioden-Addition mit nachfolgendem Tunneldloden-
Diskrlminator-Unlvlbrator. An diesem kann durch Verände-
rung einer Induktivität eine variable Pulsbreite für
das Ausgangssignal hergestellt werden. Es stehen drei
schnelle Ausgänge (einer für Kabelshapen) und ein langsamer
für Scaleranschluß zur Verfügung. Bild 16.19 (s. Seite 329)
zeigt die Detail-Schaltung. Die Transistoren TA bis T^
sind als Eingangsverstärker geschaltet, T5 als Inverter
für den INHIBIT-Eingang (Antlkoinzldenz), Die Addition
erfolgt durch die drei Dioden Dl, D3 und D5, als Tunnel-
dioden-Univibrator arbeitet TD1. Jeder einzelrie Eingang
kann ein- bzw. ausgeschaltet werden, so daß auch Zwei-
fach-Kolnzldenzen und Einzelzählraten registriert werden
können. Durch Ändern des Vorstromes der Tunneldiode kann
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die Auflösungszeit in kleinen Grenzen (durch Änderung
der Triggerschwelle) variiert werden. Die minimale Auf-
lösungszeit beträgt 1,5 nsec. Über die Transistoren T7,
T9 und T10 gelangt das Signal an die schnellen Ausginge,
über T8 auch an den Scalerausgang.

Durch eine einfache Umschaltung des Arbeitspunktes der
Tunneldiode sowie einer Sperrung des INHIBIT-Eingangs
kann die Schaltung auch als dreifach-ODER benutzt werden,
d.h. Jeder Puls an einem der eingeschalteten Eingänge er-

zeugt ein Ausgangssignal.

Die prinzipielle Wirkungsweise der Koinzidenz-Funktion
mit und ohne INKIBIT oder VETO zeigt Bild 16.20. Die

Koinzidenzfunktion ohne Inhibit

Eingang 1

T r

-

M,

r
Koinzidenzfunktion mit Inhibit

Koinzidenzausgang
ohne Inhibit

Inhibit-Eingang

"l r
Koinzidenzausgang

mit Inhibit

Bild 1620
Koinzidenzfunktionen mit und ohne Inhibit
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obere Signalzusammenstellung gibt eine einfache Vierfach-
Koinzidenz, der UND-Ausgang gibt nur die gemeinsame Über-
lappung wieder, der NAND-Ausgang die Inversion hiervon.

Trifft Jedoch ein VETO-Signal. während des Koinzidenz-
Signals ein, wird in dieser Zeit das' Ausgangssignal ver-
hindert.

16.9 Zeit-Pulshöhen-Wandler (Time to pulse helght.Converter)

Um den zeitlichen Abstand zweier Pulse messen zu können,
bedient man sich verschiedener Methoden. Die in den vori-
gen Abschnitten diskutierten Koinzidenzschaltungen bieten
eine Lösung dieses Problems durch die Feststellung an,
ob zwei Pulse innerhalb eines definierten Zeitintervalls
eintreffen oder nicht. In Abschnitt 16.6 haben wir die
Pulsform diskutiert, die an einer im Signalweg liegenden
vorgespannten Diode entsteht. Die Amplituden der dort
auftretenden Koinzidenz-Signale sind proportional zur
Überlappungsdauer der Eingangspulse, so daß bereits eine

. Umwandlung der Zeitdifferenz in eine entsprechende Ampli-
tude vorliegt. Das Amplitudenspektrum'kann verstärkt und
In einem Pulshöhenanalysator untersucht werden, um das
gemessene Zeltspektrum zu analysieren. Die Schaltungen
gliedern sich in zwei verschiedene Gruppen.

16.10 Messung der Überlappungszeit

Die erste Gruppe mißt die Überlappungsdauer zweier Detek-
• torslgnale, wobei zunächst nicht festgelegt, ist, welches
Signal als erstes und welches als'zweites eintrifft. Erst
durch elrie Zusatzschaltung wird die Reihenfolge definiert,
so daß negative Zeiten ausgeschlossen werden. Diese Art
der Zelt-Amplituden-Wandlung ist somit In der Eingangs-
schaltung und in dem Prinzip der Zeitmessung einer Koinzi-
denzschaltung völlig analog* Die Ausgangsschaltung ist
jedoch anders aufgebaut. Das entstandene Amplitudenspektrum
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wird integriert und, falls nötig, verstärkt, so daß es
mit einem Pulshöhenanalysator untersucht und angezeigt
werden kann. Eine charakteristische Schaltung wurde von
Simms angegeben, sie ist in Bild 16.21 gezeigt. Sie be-

+150V

T3

+03V

Eingang!

.TL*

/V
Ausgang

Eingang 2
J~L

Bild 16.21
Zeit-Pulshöhenwandler nach Simms

nutzt zwei Transistoren Tl und T2, die statisch leiten,
in Rossi-Schaltung. Ihr Strom J- wird durch den Widerstand
RI bestimmt. Der Transistor T3 ist statisch gesperrt. Wird
einer der beiden Transistoren Tl oder T2 durch ein posi-
tives Signal an der Basis gesperrt, übernimmt der andere
den Strom, T3 bleibt gesperrt. Werden Jedoch beide Tran-
sistoren durch entsprechende EingangsSignale gesperrt,
wird der gesamte Strom J, der durch RI fließt, in den
Transistor T3 geschaltet. An dessen Kollektor findet die
Integration am Kondensator C statt. Der entstehende

JSpannungspuls hat eine Amplitude von U = ̂ — At, wo At
die Zeit ist, während der die TranslstorensTl und T2
gesperrt bleiben, also die Überlappungsdauer der Eingangs-
signale. Sind J und C konstant, erhält man ein Amplituden-
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Spektrum, das proportional zu At ist.

*m Bild 16.22 ist eine ausgeführte Schaltung nach dem
Sinuns-Prinzlp zu sehen (s. folgende Seite).

Der Time to pulse height Converter besteht aus den Tran-
sistoren Tl, T2 und T3. Die Signale für die beiden Basen
kommen aus zwei Univibratoren, dem prompten und dem ver-
zögerten. Die Bezeichnungsweise stammt aus der Technik
der Lebensdauermessung mit verzögerten Koinzidenzen. Diese
Univibratoren werden von den zugehörigen Szintlllations-
Zählern über Limiter angesteuert, sie liefern am Ausgang
positive Signale von etwa 0,8 usec Dauer mit Anstiegs-
und Abfallzeiten von einigen Nanosekunden. Da der Über-
lappungsbereich durch die Rückflanke des promten und die
Vorderflanke des verzögerten Signals bestimmt ist, muß auf
die Pulsbreitenstabilität größter Wert gelegt werden. Beide
Trigger enthalten Tunneldioden-Univibratoren mit definier-
ter Rückstellung. Findet eine Überlappung statt, so'werden
beide Transistoren Tl und T2 gesperrt, der konstante Strom
J geht über T3 in den Integrationskondensator CÄ, Das Am-

5

plitudenspektrum wird über den Ausgangsverstärker T12 und
T13 an die Ausgangsbuchse gegeben, von dort aus wird es
im Pulshöhenanalysator registriert. Es gelangen nun, beson-
ders, bei hohen Zählraten, neben den wahren Ereignissen, bei
denen der prompte Puls vor dem verzögerten kommt, auch fal-
sche Ereignisse in die Apparatur, bei denen der verzögerte
innerhalb des Überlappungsbereichs vor dem prompten kommt.
Diese nicht korrelierten Ereignisse entsprechen den zu-
fälligen Koinzidenzen, die im Abschnitt 11.4 beschrieben
wurden. . ' v

Um die Registrierung solcher Pulse zu verhindern, wird ein
Elimlnator für negative Zeiten eingeführt, dessen Wirkungs-
welse folgendermaßen ist: der prompte positive Triggerpuls
wird an der Basis des gesperrten pnp-Transistors T9 scharf
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differenziert. Die positive Vorderflanke bringt keinen
Effekt, erst die negative Rückflanke steuert T9 ins Leiten,
Dieser Strom fließt in die Tunneldiode TD1, die so vorge-
spannt Ist, daß alne Koinzidenz zwischen diesem Puls und
dem verzögerten Triggerpuls vorhanden sein muß, damit sie
Über den Peak springt. Wenn diese Bedingung erfüllt ist,
erzeugt der nachfolgende emittergekoppelte Triggerkreis
ein 3 usec langes Ausgangssignal, das zum Gaten eines Puls-
höhenanalysators benutzt werden kann. Wenn der Puls des
verzögerten Triggers vor der Rückflanke des prompten
Triggers eintrifft, kann kein Ausgangssigial erzeugt wer-
den.
Da die Integrationszeltkonstante am Kollektor von T3 rela-
tiv lang ist, muß der Kondensator Ce nach dem Amplituden-s
maximum wieder entladen werden. Dies geschieht durch den
Recovery-Kreis, der durch den negativen Kollektorpuls von
Tl und T2 Immer dann getriggert wird, wenn beide Transisto-
ren gesperrt werden, d.h. wenn ein echtes Ereignis gemessen
wurde. Tl4 verstärkt dieses Signal und gibt es über einen
Univibrator mit einer Pulslänge voa 6 psec an den gesperr-
ten Transistô  T18, der parallel zum Integrationskonden-
sator C0 liegt. Durch die positive Rückflanke des Trigger-s
pulses (dieser wird differenziert durch 100 p und 10 k)
wird Tl8 geöffnet, über seinen niedrigen Innenwiderstand
entlädt sich der Kondensator C . so daß nach etwa 8 ysecs*
vom Beginn des Ereignisses an der Time to pulse height
Converter wieder einsatzbereit ist. Der Meßbereich des
Konverters liegt zwischen l und 600 nsec, er kann aber
auch auf Mlkrosekunden erweitert werden.

Ein mit dieser Schaltung aufgenommenes Zeitspektrun^ für
die Co -YY-Kaskade ist in Bild 16.23 (s. folgende Seite)
gezeigt. Die Halbwertsbreite T1/2 mit Plastlkszintilla-
toren und Fot'omultipllern vom Typ 56 AVP ergibt sich zu
$70 psec. .. -
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Auch einfache Diodenkombinationen in Rossi-Schaltung,

wie in Bild l6.2*U werden häufig für die Zeit-Pulshöhen-
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Wandlung benutzt. Die beiden Dioden Dl und D2 ziehen über
den gemeinsamen Widerstand zusammen 10 mA Strom. Durch
ein positives Signal auf die Katode wird die Jeweilige
Diode gesperrt; kommen die Signale gleichzeitig, steigt
die Spannung am gemeinsamen Punkt so weit an, daß wäh-
rend der Überlappungsdauer der Strom* über die vorgespann-
te Diskriminator-Dlode D3 in den Kondensator C fließt.s
Das sich dort einstellende Potential Ist proportional
zur Überlappungsdauer it. Die Eingangspulse werden im
allgemeinen durch Limiter in Ihrer Amplitude sowie durch
Shape-Kabel in der Zeit geformt und stabilisiert, damit
konstante Signalverhältnisse an den Dioden herrschen.
Eine nach diesem Prinzip aufgebaute Schaltung ist im
Bild 16.25 (s. folgende Seite) zu sehen. Die Anodenpulse
der Fotomultiplier gehen auf die Eingänge A und B, wo sie
durch die Diode Dl und den Transistor Tl begrenzt werden.
Nach Inversion durch den Transformator und weiterem Be-
grenzen durch Diode D3 trlggert Jeder Puls einen Univi-
brator an, der aus der Tunneldiode TD1 besteht. Das Signal
gelangt dann Über die Backward-Diode BD1 und den Tran-
sistor T2 an den Ausgang des Pulsformers.

p

Um eindeutige Unterscheidung zwischen dem ersten und dem
zweiten Signal zu erreichen, werden drei Signale erzeugt,
der Startpuls, der Prlmepüls und der Stoppuls. Die beiden
letzteren entstammen dem Pulsformer B, in dem ein zusätz-
licher Transistor T3 den positiven Prime- und den negati-
ven Stoppuls herstellt. Durch entsprechende Kabellängen
wird anschließend erreicht, daß in den Dioden D6 und D7
eine Koinzidenz zwischen Start- unjä Primepuls erzeugt
wird. Das. hieraus resultierende Signal gelangt ;über die
dritte Diode D8 an die Tunneldiode TD3, die unterhalb des
Peaks vorgespannt ist. Durch das ankommende Signal schaltet
TD2 den Strom aus BD2 in den Ausgangstransistor T5» an
.dessen Kollektor der Iritegratlonskondehsator liegt. Der
sich anschließende Stoppuls stellt die Tunneldiode wieder
zurück. Der Startpuls ist etwa 5 nsec, Prime- und Stoppulse
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Bild 16.25
Zeit- Pul s höhen wandlet nach dem 3-DkxJen-Prinzip
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sind Je *IO nsec breit. Diese Schaltung sichert, daß nur
dann ein Ausgangssignal erzeugt wird, wenn eine Koinzi-
denz zwischen Start- und Primepuls vorhanden ist.

Dieser Time to pulse height Converter wurde in der Nieder-
energiephysik für Reaktionen vom Typ T(d, n)He benutzt;
gemessen wurde dabei die Zeitbeziehung zwischen den «-.
Teilchen und Neutronen. Bis zu Zählraten von 2'IQ-5 a-
Tellchen/sec konnte eine Auflösungszeit von weniger als
l nsec erreicht werden. .

16.11 Start-Stop-Prinzlp

Die oben beschriebene Schaltung leitet bereits zu den Zeit-
Pulshöhen-Wandlern über, die direkt nach dem Start-Stop-
Prinzip arbeiten. Die Punktion der Eingangsbuchsen ist in
ihrer Reihenfolge festgelegt, ein Eingangssignal bestimmt
den Start der Messung, das .nächste den Stop oder es gibt
den Integrator frei. Meist wird die Reihenfolge der Si-
gnale durch den Beschleuniger bestimmt, mit dem die Plug-
Zeitmessungen, Ale Ja der ursprüngliche .Anlaß für diesen

- . Schaltungstyp waren, gemacht werden'.

Das Beispiel eines industriellen Time to pulse height
Converters (TH 200A von EGG) zeigt, mit welchem Aufwand
gearbeitet wird, um eindeutige Zuordnungen zwischen den
Signalen zu schaffen. Bild 16.26 zeigt zunächst das Wandler-
Prinzip. • • .

Bild 16.26

an besegelte S\- ^\
stärker

c-^\"~ ^

4.

sions
Konden- A
sator

-Stop-Eingang

/-Start-Eingang

. Blockbild des Zeit-Pulshöhenwandlers von Edgerton
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Der Konverter besteht aus einer hochkonstanten Strom-
quelle, die einen Integrationskondensator speist. Dieser
wird an einen Operationsverstärker angeschlossen und auf
Nullpotentiäl festgehalten. Der Startpuls öffnet die
Haltestellung, das anschließende Stopsignal trennt die
konstante Stromquelle vom Kondensator. Die Spannung auf
dem Kondensator nach Erscheinen der Start-Stop-Folge ist
auch hier proportional zur Zeltdifferenz zwischen Start-
und Stoppuls sowie umgekehrt proportional zur Kapazität.
Durch Einschalten verschiedener Kondensatoren kann man
mehrere Zeitbereiche einstellen, bei diesem Gerät von
100 nsec bis 30 psec bei maximaler Amplitude. Die Spannung
am Kondensator wird durch einen sehr hochohmigen Opera-
tionsverstärker ausgelesen.

Bild 16.27 (s. folgende Seite) zeigt das Blockbild des
gesamten Wandlers. Der Startpuls gelangt über Limiter und
Diskrimlnator an den Konverter, die Spannung am Konden-
sator steigt. Ein Stoppuls beendet den Prozeß, er wird
nur angenommen, wenn er innerhalb 120 % des eingestellten
Zeitbereichs nach dem Startpuls kommt. Ist dies nicht der
Fall, startet der Overrun-Detektor über die Reset-Logik
eine Resetfolge, verhindert durch Sperren des Readout-
Gates die Auslese des Konvertersignals und steuert Über
die Einganssdiskriminatoren die Spannung am Integrations-
kondensator auf ihren Anfangswert zurück. Die Messung von
uberberelchssignalen, die eine lange Auslesezeit benötigen
würden, wird dadurch verhindert. Nach dem Konversions-
intervall wird eine Pause von 500 nsec eingeführt; sie
dient dazu, dem Experimentator die Möglichkeit zu geben,
durch weitere externe logische Entscheidungen die Gültig-
keit des Signals zu bestimmen. Nach dieser Pause erfolgt
die Auslese. Dazu wird vom Stoppuls über eine 500.nsec-
Verzögerung ein Auslese-Gategenerator angetriggert, der
während einer zwischen 0,5 und 5,5 psec einstellbaren
Zelt das Auslesegate öffnet, damit die Spannung am Inte-
gratlons-Kondensator an den Ausgangsverstärker gegeben

werden kann.
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Bild 16.27
Blockbild des Zeit-Pulshöhenwandters von Edgertonjyp TH 200A
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Dieser Auslese folgt eine ebenfalls zwischen 0,5 und
5>5 ysec einstellbaren Totzelt nach deren Ablauf der
Time to pulse height Converter wieder bereit ist, ein
neues Startsignal zu empfangen.

Um sich den Puls- und Totzelten des nachfolgenden Puls-
höhenanalysators anzupassen, sind zwei weitere Signal-
buchsen vorhanden. Der INHIBIT-Reset-Eingang ist für
externes Gaten vorgesehen, er kann z.B. vom Pulshöhen-
analysator getriggert werden, solange dieser mit der
Registrierung eines Ereignisses beschäftigt ist und
dadurch ein Busy-Signal ausgibt. Wenn das Start- vom
INHIBIT-Signal überlappt wird, wird das Neustarten ver-

- hindert. Dies gilt jedoch nicht während des Readout-
Intervalls. Die zweite Buchse heißt t!cycle-gate-output",
an ihr beginnt ein eigenes Busy-Signal, nachdem der Ein-
gang ein Startsignal hat; es endet nach dem Totzeitinter-
vall, wenn der Konverter wieder startbereit ist.

Eine zusätzliche Vorrichtung, der Dump-sense-ampllfier,
verhindert dön Beginn der Konverteroperation, solange
die Spannung am Integratlons-Kondensator noch nicht wie-
der auf Null Volt zurückgesetzt ist.

In Bild 16.28 (s. folgende Seite) sind die beschriebenen
Operationen in einem Pulszeitplan dargestellt. Die elek-
tronische Zeitauflösung beträgt etwa 50 psec. Allgemein
wird 0,1 % vom Endwert für alle Bereiche als Zeitauf- •
lösung angegeben.

16.12 Konverter mit gedämpftem Schwingkreis

Als letzter Zeit-Pulshöhen-Wandler soll eine CERN-
Entwicklung besprochen werden, deren Prinzipschaltung
in Bild 16.29 (s. Seite 3/1*1) zu sehen ist. Der Start-
puls schließt den Schalter.S*, dabei wird eine Spannung
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Zeitdiagramm für Zeit-Pulshöhenwandler nach Bild 16.27
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von 6 V an die Spule L1 gelegt.. Der Strom in L., steigt
u .*t

» bis der Stoppuls eintrifft. Dieserlinear (r =

öffnet S2 und trennt L-

Endstrom in LI ist also

von der Sparinungsquelle. Der



6V f

Bild 16.29
Zeit-Pulshohenwandter mit Sdiwingkreis (Gern)

u
d

At ist die Zeitdifferenz zwischen Start- und Stoppuls.

Da S« offen ist, fließt dieser Strom in die Streukapa-
zität, es beginnt eine gedämpfte Schwingung. Das Poten-
tial an LI fällt ins Negative, bis Dl leitet. Dann
fließt'der Strom durch C-, bis L- seine ganze Energie
an C1 übertragen hat.
Dann gilt -

.2
end

U

ü-At
Uc(max) = *

Während die Oszillation weiterläuft, geht die Spannung
über LI wieder durch Null und Dl sperrt, GI bleibt auf
seinem Potential UP(max). L„ oszilliert weiter mit der^ i
Streukapazität, während GI sich über R,*entlädt, denn
Dl bleibt wegen der Abnahme der Schwingungsamplitude
gesperrt. Die Spannung U«(max) ist proportional zu At,
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also zur Zeitdifferenz zwischen Start- und Stopsignal.
Die Schalter S1 und S2 werden im praktischen Beispiel
durch schnelle Schalttransistoren ersetzt.

Der Schalter S« ist normalerweise geschlossen, er wird
durch den S.toppuls geöffnet. Wegen .der Speicherzeit Im
Transistor, die bei den Typen stark streut, ist es Je-
doch ratsamer, auf das Ausschalten von Transistoren
zu verzichten und beide, sowohl den Schalttransigtor
S1 als auch S- in den Strom zu steuern, d.h. den Schalter
zu schließen.

Bild 16.30 zeigt eine solche Schaltung. Bevor ein Eingangs-

Stort»

o-UB

Stop

Bild 16.30
Zeit-Amplituden-Konverter nach dem Cern-Prinzip

Signal kommt, sind die Tunneldiodeh unterhalb ihres
Peaks vorgespannt; durch die Transistoren fließt nur
der Reststrom. Trifft ein Startsignal, ein,. das genügend



groß ist, die Tunneldiode über ihren Peakstrom zu schalten,
so fließt ein Teil des Stromes in die Basis von Tl. Dieser
Transistor geht in die Sättigung und der Strom in der Spu-
le L beginnt linear zu steigen bis zu einem Maximalwert
von 10 mAj der durch den Strom durch D2 gegeben ist. Trifft
nun der Stoppuls ein, fängt auch Transistor T2 an zu lei-
ten. Dieser hat keinen Kollektorwiderstand, dadurch steigt
der Strom sehr schnell bis zum Maximalwert von 10 mA.
Jetzt fließt der ganze verfügbare Strom durch T2, Tl wird
gesperrt. Da außerdem an der Basis von T2 zwei Tunneldioden
In Serie vorhanden sind, wird eine Sperrspannung an der
Basis-Emitterstrecke von Tl erzeugt. Nachdem Tl gesperrt
ist, fällt das Potential über L, bis Diode Dl zu leiten
beginnt. Dann läuft aer Vorgang wie beschrieben ab, die
Spannung am Kondensator C ist proportional zur Zeitdiffe-
renz zwischen Start- und Stoppuls. Bild 16,31 zeigt eine
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Auflösungskurve, die mit dieser Schaltung gemessen wurde.
Mit Plastikszintillatoren und Fotomultlpliern vom Typ
56 AVP erhält man eine AuflÖsungszeit von etwa 0,5 nsec.
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17. Linearverstärker

17.1 Breitbandverstärker mit RC-Kopplung

In Abschnitt 10.5 sind die wesentlichen Anforderungen für
den Einsatz der Linearverstärker in der Kernphysik geschil-
dert. Gemeint sind damit Breltband-PulsVerstärker Im line-
aren Übertragungsbereich. Die allgemeine Schaltung eines
RC-Verstärkers zeigt Bild 1.7.1. Der Transistor wird in

5 p p
Bild 17.1

Allgemeine Schaltung des RC-Verstärkers
mit Transistoren

Emitterschaltung betrieben, wir nehmen an, daß die Zeit-
konstante RECE groß gegen die Periodendauer der tiefsten-
zu Übertragenden Frequenz ist. R, ist der Arbeitswider-
stand des Transistors, R- der Eingangswiderstand der fol-
genden Stufe. Dieser ändert sich in der Nähe der Grenz-
frequenz des Transistors wesentlich, er .geht auf etwa •
50 - 200 Ohm herunter. GI ist die Koppelkapazität zwischen
den beiden Stufen, C stellt die Parallelkapazität dar.
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Die Schältung kann man reduzieren auf die Zeitkonstante
R C des Bildes 17.2. Hierin bedeutet R die Parallel-

Bild17.2
Ersatzschaltbild des RC-Verstärkers

Schaltung aus dem Arbeitswiderstand R-, dem Transistor-
innenwiderstand R. sowie dem Eingangswiderstand der
nächsten Stufe R-. C ist die Summe aller auftretenden
Störkapazitäten, also der Ausgangskapazität C . des
Transistors, der Eingangskapazität C, der folgenden
Stufe, sowie der Schaltkapazität C . Es gilt also:

und c = c°ut + °in + °s
Setzen wird die frequenzunabhängige Verstärkung des
Transistors mit SR an, wo S die Steilheit .
dJ '
(JM ).. ist, so folgt für die frequenzabhän
QUBE UCE = const

gige Verstärkung

der Betrag ist r

S R ' S R.
G| = out ̂  " "p

in r» * »
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Als Bandbreite hatten wir In Abschnitt 10.3 die Differenz
der Frequenzwerte, bei denen die Verstärkung, bezogen auf
den mittleren Frequenzbereich, auf ff = 0,707 = -3 dB

abgesunken ist, definiert. Die obere Frequenzgrenze folgt

A o o p
+ u R C

r **
zu

oben 2irB C
P P

SR
Die Verstärkung kann G =

werden, die Punktion — .

geschrieben

i'st In Bild 17.3

gezeigt, aus der man den Verstärkungsabfall mit zunehmender

v>
OB

(J2

10'"3 K)"2 W"1

Bild 17.3
Übertragungsfunktjon an der oberen Bundgrenze

Frequenz erkennt. Mit der oberen Grenzfrequenz foben bzw.
der Bandbreite B = fQben - funten % fQben höngt auch die
Anstiegszeit des Verstärkers zusammen, es ist D'TR £ 0,35,
wie in Abschnitt 10.3 berechnet.
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Für die Übertragung der tiefen Frequenzen ist der Spannungs
teiler :

• R«
K(JüO =

wirksam, der Betrag ist

R-

so daß für die Verstärkung bei tiefen Frequenzen gilt:

G = SRK. Mit K = — folgt die unterep —

Grenzfrequenz funten =

In Bild 17.4 ist die Funktion K = gezeigt

V-
Q8

Q6

OA

Grel

10-3

Bild 17.4
Überlragungsfunktion an der unteren Bandgrenze
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17.2 Gegengekoppelte Breitbandverstärker

Die Linearverstärker werden gegengekoppelt, um die nicht-
linearen Verzerrungen klein zu halten und die Stabilität
der Verstärkung zu erhöhen. In Abschnitt 10.5 ist das
Prinzip eines gegengekoppelten spannungsempfindlichen
Verstärkers beschrieben. Wir wollen Jetzt die Übertra-
gung von Pulssignalen in diesem Verstärkertyp behandeln.
Bild 17.5 zeigt die Schaltung. Der Bruchteil der Ausgangs-

Uout

Bild 17.5

Gegengekoppelter Breitbandverstärker

Spannung, der zurückgekoppelt wird, Ist '

B ( J « ) =
RK

' B

RK

1+JwRpCp

Wenn B « l Ist, was praktisch immer der Fall ist, kann
B JwRpCp gegen l vernachlässigt werden, so daß
B(Jw) = B (1+JwRpCp) geschrieben werden kann. Die Ver-
stärkung mit Gegenkopplung ist, wie im Abschnitt 10.5
berechnet:
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Ein In dieser Art gegengekoppelter Verstärker muß der
Phasenlage wegen mindestens zweistufig sein. Die Ver-
stärkung ohne Gegenkopplung ist dann:

GCjw) =
(H-Ju>RpCp.)2

Durch Einsetzen folgt:

mlt

Die zwei reellen Wurzeln des Nenners ergeben sich aus:

"RpV
1+Bo°o

Die Zeitkonstante R-pC-, muß so gewählt werden, daßr r

2R C __ _ 2Rp°p

Die Anetiegszelt dieses Verstärkers errechnet sich
dann zu: " ,

R C
Tp = 2

Wenn n Verstärker gleichen Typs in Serie geschaltet mitp
der Gesamtübertragungsfunktion / o \t erhöht sich

I
die Anstiegszeit auf

+ T2 + ... + Tp
gesamt l Rl RN



Die Gegenkopplung kann auch In der In Bild 17.6 gezeigten
Weise angeschlossen werden.

Ri
db 'out

Bild 17.6
Strom-/Spannungskonverter mit Gegenkopplung

Das Eingangssignal geht auf den Verstärker, das gegen-
gekoppelte Signal Über die V/iderstände RF und RK zurück
Kommt das Eingangssignal aus einem Stromgenerator, so
ist U. = J^nRK> wenn J,n der Eingangsström, RK der
Eingangswiderstand ist. Handelt es sich um ein Signal
aus einem Spannungsgenerator, ist der Strom durch RK:

' Jin « üln/RK-

Für Stromverstärker wählt man RK klein, z,B. gleich dem
Wellenwiderstand des Kabels, für Spannungsverstärker Je-
doch größer, z.B. l - 2 kOhm.

Das am Emitter des Ausgangswiderstandes entstehende
Signal ist

R,
Uout = Uin

p

RF = JinRF .

Die Verstärkung ist durch bestimmt.
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Der Strom am Kollektor des Ausgangstransistors' ist etwas
geringer als der Im Emitter, da die Basis entsprechend der
Stromverstärkung ß Strom verbraucht. Die Abhängigkeit von p,
das selbst eine Punktion der Temperatur ist, ist der Nach-
teil der Stromentnahme aus dem Kollektor. Da dieser Effekt
nicht innerhalb der Gegenkopplungsschlßife beseitigt werden .
kann, beeinflußt er die Linearltät des Verstärkers. Der Tem-
peraturkoeffizient der Stromverstärkung eines Transistors
schwankt zwischen 0,5 und 2 JS/°C, daraus resultieren ther-

—4 —5 omische Verstfirkungsschwankungen zwischen 10 und 10 Jl C.
Es ist also günstiger, den Emitter als Ausgang zu benutzen,

Die elektronische Verstärkungsschwankung, die die Llnearl-
tät in der Energieskala wesentlich beeinflußt, rührt von
der Stromvariation beim Durchsteuern der Transistoren her.
Da die Ausgangsstufen die größeren Signalströme zu liefern
haben, werden die nichtlinearen Verzerrungen dort am
größten sein. Die Steilheit eines Transistors Ist direkt
proportional zum fließenden Strom, sie Ist außerdem pro-
portional zur Verstärkung des Transistors. Nehmen wir als
Beispiel eine Stufe In Bild 17*7 a, dann ist es mit den

+30 V +30 V +30V

a. b. c.
Bild 17.7
Verstärkungsschwankung bei verschiedenen Ausgangsstufen
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angegebenen Spannungswerten möglich, den Kollektor des
ersten Transistors um *10 V hin- und herzusteuern. Das
bedeutet aber z.B. beim Steuern von +15 V auf +25 V
eine Veränderung des Spannungsabfalls am Widerstand R
zwischen-15 V und 5 V, d.h. die Stromänderung und damit •
die Verstärkungsänderung ist 3:1. Dies verhindert die
Bootstrap-Technik, die in Bild 17*?b gezeigt ist. Der
Spannungsabfall am Widerstand R« wird konstant gehalten
durch Rückführen der Ausgangsspannung des Emitterver-
stärkers (Spannungsverstärkung £ 1) auf den Punkt Y. Die
große Stromschwankung wird durch den Emitterverstärker
aufgenommen; hierdurch wird eine nur geringe Schwankung
der Spannungsverstärkung hervorgerufen.

Bild 17.7c zeigt eine v/eitere Verbesserung. Der Transistor
T3 arbeitet als konstante Stromlast für Tl, der Strom wird
durch den Widerstand RE und die Basisspannung von T3 fest-
gelegt. Der Kollektor von Tl kann über einen weiten Am-
plitudenbereich mit annähernd konstantem Strom geschaltet
werden, d.h. die nichtlinearen Verzerrungen werden klein
gehalten. *

17.3 Plle-up-Effekt

Bei zeitlich statistisch eintreffenden Pulsen ist der Pile-
up-Effekt, d.h. das zeitliche überlappen von Pulsen, nicht
zu vermelden. Es ist eine der Ursachen für die Verbreite-
rung der Linien im Spektrum. Der Mechanismus, durch den
die Verbreiterung geschieht, ist Im Vor- und Hauptverstär-
ker etwas verschieden. Im Vorverstärker, v/o im allgemeinen
keine Pulsformung vorgenommen wird, kann, wie Bild 17*0
(s. folgende Seite) zeigt, der Pile-up-Effekt In der Aus-
gangsstufe eine beträchtliche Amplitudenschwankung erzeugen,
lia Hauptverstärker, nach mindestens einer Differentiation,
gibt es den Plle-up durch das Unterscfrwingen, d.h. die
Teile des Pulses, die nach dem ersten Puls in anderer
Polarität erscheinen. Da die meisten Pulshöhenanalysatoren
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a.

Bild 17.8
Pile-up-Effekt im Vor- und Hauptverstärker

die Pulsamplitude auf Null Volt beziehen, erscheinen die-
jenigen Pulse, die zeitlich in das Unterschwingen eines
vorangehenden Pulses fallen, mit zu geringer Amplitude.
Die statistischen Schwankungen der Grundlinie (Null-Linie)
verursachen eine Dispersion der gemessenen Pulshöhe. Mit
zweimaliger Differentiation werden die langdauernden
Unterschwinger vermieden und nur der Pile-up durch Koin-
zidenzsignale stört noch. Die typische Elngangsschaltung
eines ladungsempfindlichen Verstärkers für schwache
Signale ist in Bild 17.9 gezeigt. Für ein Eingangssignal

Eingang °o- — 1

IX
i n iH

— i— i ,.

Ausgang

Bild 17.9
Eingangsschaltung eines ladungsenpfindlichen
Verstärkers
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der Ladung Q erhält man ein Ausgangssignal der Form

U . Q -t/RC
out

Diese Form ist durch einen steilen Anstieg und einen
langsamen exponentiellen Abfall mit der Zeit konstanten
RC, hier also l msec, gegeben. Schon bei einer mittleren
Zählrate von 1000/sec überlappen sich einige solcher' Si-
gnale. Der Grad der Linienverbreiterung hängt also von der
Form, Dauer und Amplitude der Pulse sowie dem Linearltäts-
bereich des Vorverstärkers ab.

Wie stark die Schwankung sein kann, soll In Bild 17.10 am

Detektor

\s
n .._

J — 1 .

V!

Bild 1710
Pulse am Ausgang des Vorverstärkers

Beispiel eines Emitterverstärkers gezeigt werden, der den
Ausgang des Vorverstärkers bildet. Der Ausgangswiderstand
der Schaltung Ist etwa gleich i, wo S die Steilheit des
Transistors Ist; S ist wiederum proportional zum Strom J.
Der gezeigte Emitterfolger habe eine Ausgangsimpedanz von
5 Ohm bei 5 mA. Die Basislinienverschiebung betrage *0,5 V
an 200 Ohm Emi'tterlast, d.h. der Strom Im Qnitterfolger
schwankt zwischen 2,5 und 7>5 mA, das entspricht einer Aus-



- 361 -

gangswiderstandsschwankung von 10 bis 3»3 Ohm. Die Änderung
von 6,7 Ohm an der 200 Ohm-Last ergibt eine Schwankung der
Pulshöhe von etwa 3,3 %9 die bereits am Eingang des Haupt-
verstärkers erscheint.

Im Hauptverstärker entsteht der Pile-up-Effekt entweder
durch den Hauptpuls oder den Unterschwinger. Wird nur ein-
mal differenziert, hUngt die Dispersion von dem mittleren
Pulsabstarid ab, bezogen auf die Zeltkonstante des Unter-
schwingens. In Bild 17.il Ist der mittlere Abstand zwischen

a. c.

t

Bild 17.11
Amplitudenschwankung und Unterschwingen als Funktion der
Zählrate und der Verstärker-Zeit konstanten .

den Pulsen b und c groß gegen die Zeitkonstante T„ des
Unterschwingens, In diesem Fall zeigen viele Pulse ein
Spektrum, das nicht verzerrt ist. Die obere Pulshöheri-
grenze ist scharf, nach unten ist die Grenze etwas ver-
schmiert, da immer einige Pulse in den Unterschwinger
des vorigen Pulses fallen. Bei hohen Zählraten werden
fast alle Pulse durch die vorangehenden beeinflußt, so

v
daß jetzt auch die obere Grenze unscharf wird. Dieser
Effekt wird auch duty-cycle-Effekt genannt, als.duty-
cycle wird das Verhältnis von Pulsdauer zu mittlerer
Pausendauer bezeichnet. • •
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Durch doppelte Differentiation kann die Schwankung der
Pulsamplituden weitgehend reduziert werden. Nach der
ersten Differentiation (vgl. Bild I7.12)gibt es Unter-

Eingang
o 2.Diff.

Ausgang

Bild 17.12
Reduktion des Unterschwingens durtfi doppelte Differentiation

schwinger, diese gelangen in den zweiten Differentiator.
Es hängt von der Linearität im Punkt A ab, wieweit die
Pulsamplituden in ihrem Mittelwert schwanken, mit dieser
Schwankung werden sie dann weiter geformt. Durch geschickte
Wahl des Ortes der ersten und zweiten Differenzierung Inner-
halb des Verstärkers kann auch dieses Problem fast besei-
tigt werden.

Unabhängig von der Pulsformung durch Differenzieren im Ver-
stärker v/erden sogenannte Pile-up-Unterdrücker gebaut. Diese
produzieren immer dann ein Ausgangssignal, wenn zwei Pulse
aus derselben Signalquelle innerhalb eines festen Zeitbe-
reiches gekommen sind. Dieser Auscangspuls geht zu einem
Antikoinzidenz-Kreis, der verhindert, daß der PulshÖhen-
analysator diese Ereignisse analysiert.
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Bild 17.13 zeigt hierfür ein Beispiel. Das wesentliche der

+100V

50pF
TDAÄ1N3714

Eingang

Bild 17.13
Beispiel einer Pile-up Unterdrückung

|| oAusgang

TDBÄ1N3714 1220^1 H

Schaltung bilden zwei Tunneldioden,'TD-Ä und TD-B. Ein kon-
stanter Strom von 3 mA fließt durch die Tunneldioden und
die Spulen L. und Lß. Die Widerstände .R. und R„ sind so
gewählt, daß beide Tunneldioden unterhalb des Peaks vor-
gespannt sind, TD-A ist Jedoch näher am Peak als TD-B.

Am Kollektor von T2 erscheinen Standardsignale, da dieser
In die Sättigung gesteuert wird. Der erste Puls trlggeft
TD-A, die als Univibrator mit einer Pulsdauer von einigen
Zehntel Mikrosekunden geschaltet ist. Nach Ablauf des Uni-
vibratorpulses kehrt TD-A wieder in seinen Anfangszüstand
zurück. Kommt Innerhalb des Pulses von TD-A ein zweiter
Eingangspuls, springt TD-B. Dieses'zweite Univibrator-
signal geht dann an die Antikolnzidenz und erreicht, daß
dieses Ereignis nicht registriert wird. .



17.4 Overload

Der Szintlllatlonszähler mit seinem ausgedehnten Amplituden-
spektrum bringt auch den störenden Effekt der Übersteuerung
des Verstärkers. In älteren, röhrenbestückten Verstärkern
sahen die Pulsformen so aus, wie es BJJ.d 17.1*1 zeigt. .

übersteuertes Signal
nicht übersteuertes Signal

Bild 17.14
Übersteuerungspulse in Röhrenverstärkern

Bei Übersteuerung durch sehr große Signale wurde der
exponentielle Abfall des normalerweise nicht übersteuerten
Pulses so stark vergrößert, daß er auch'sehr viel .breiter
wurde. Die kleinen Unterschwinger des nicht übersteuerten
Signals wurden ebenfalls stark vergrößert, meist nicht-
linear, da irgendwo im Verstärker eine positiv gesteuerte
Röhre Gitterstrom zog und damit den Puls in der Amplitude
begrenzte. Dieser Gitterstrom lud den Kopplungskondensa-
tor auf, der sich erst wieder langsam über die hochohmigen
Cltterwlderstände entlud, wenn der Gitterstrom abgeklungen
war. Der Verstärker war für einige Hundert folgende Pulse
völlig tot, für einige Tausend Pulse war die Grundlinie
so verschoben, daß die Amplituden falsch gemessen wurden.
Die erste Verbesserung war ein Verstärker, in dem die Ar-
beitspunkte der Röhren so ausgelegt waren, daß sie nicht
in den Gitterstrom gesteuert werden konnten. Den nächsten
Schritt bildet die Einführung der Doppeldifferentiation
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mit RC-Gliedern und Kabeln. Die Pulsformen beim übersteuern
nach den ersten und dem zweiten Differenzieren zeigt Bild
17.15. Das Doppel-Differentiations-Shapen ergibt eine nur

.übersteuert

.nicht übersteuert

Bild 17.15
Übersteuerungspulse nach einfacher und doppelter
Differentiation

geringe Verbreiterung des Hauptpulses, der zweite Differen-
tiator bringt den großen Unterschwinger, der dem einfach
-differenzierten Signal folgt, schnell wieder auf die Grund-
linie zurück..*

17.5 Puls-Shapen

Alle LinearverstSlrker, die Detektor-Signale .verstärken, um
sie von amplitudenbewertenden Geräten, wie Diskriminatoren,
Ein- und.Vielfcanäle, untersuchen zu lassen, verändern, wie
bereits erwähnt, die Pulsform der Eingangssignale durch
besondere Methoden. Dies geschieht vor allem aus zwei Gründen:

1. Der File-up-Effekt erfordert mindestens eine Differen-«• f

tlation des Signals, da sonst durch Überlappung pehrerer
Pulse, gekoppelt mit einer Basislinienverschiebung,
falsche Amplituden gemessen werden.

2. Durch das Differenzieren v/erden die ganzen Rauschanteile,
die sowohl Röhren als auch Halbleiter Im niederfrequenten
Bereich abgeben, unterdrückt. Dadurch steigt das S/N-
Verhältnis (Signal/Noise) ,• die Signale heben sich besser
aus dem Rauschen heraus.



Der Pile-up-Effekt tritt besonders gewichtig, bei hohen
Zählraten auf, wogegen ein möglichst hohes S/N-VerhSltnis
für Spektroskopie mit höchster Energieauflösung das Ent-
scheide ist.

Zur Verhinderung des Pile-up-Effekts sollten die Pulse mög-
lichst scharf differenziert werden, die Übertragung der
entstehenden kurzen und steilen Pulse erfordert Jedoch große
Bandbreiten.

Die für die Spektroskopie eingesetzten Pulshöhenanalysatoren
benötigen für präzise Pulshöhenbewertung langsame Anstiegs-
zelten und breitere Pulse, um möglichst viel Ladung für die
Diskriminatoren zu haben. Ein allgemein verwendbarer Linear-
verstärker muß also zwischen diesen beiden Forderungen einen
Kompromiß darstellen. Die Basislinienverschiebung Ist eine
direkte Folge des Pile-up-Effekts. Wenn ein unipolarer Puls
durch ein Differenzier-RC-Netzwerk geht, verursacht die Um-
ladung des Kondensators während des Pulses ein Zurückkehren
der Pulsspannung nicht auf Null Volt, sondern über Null Volt
hinaus in die Entgegengesetzte Richtung. Die Fläche dieses
Ünterschwingers ist die gleiche wie die des Pulses selbst.
Ein Pulshöhenanalysator mißt also eine zu niedrige Ampli-
tude, so daß Insgesamt eine Verbreiterung der Spektrallinie
erfolgt. Dieser Effekt wird wesentlich verringert durch
zweimaliges Differenzieren, wobei sowohl gleiche Flächen
für den bipolaren Puls entstehen als auch fast gleiche Am-
plituden und Pulsformen, d.h. die Pulsdauer des Unterschwin-
gens ist gleich der des Hauptpulses. Damit ist eine wesent-
lich höhere Zfihlrate für die gleiche Verzerrung bei nur
einer Differentiation möglich. Die Doppeldifferenzierung Ist
also besonders geeignet zur Verhinderung des Pile-up-Effekts,
sie bringt allerdings mehr Rauschen als die einfache Diffe-
renzierung. Letztere ist durch ihr besseres S/N-Verh£ltnis
für höhere Energieauflösung überlegen, Jedoch besser bei
niedrigeren Zählraten einzusetzen, um den Duty-cycle klein
zu halten.
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Die Methoden der Pulsformung sind in Abschnitt 10.3 beschrie
ben. Es werden RC-Kombinationen mit Kabel eingesetzt.

Wenn am Detektor kein Integrationsglied eingebaut ist, muß
innerhalb des Verstärkers einmal integriert werden, um aus .
dem Strompuls einen Spannungspuls zu machen. Durch dessen
langsames Abklingen wird allerdings der Einfluß des Pile-upr
Effekts gesteigert. Durch eine oder mehrere Differentiatio-
nen muß dieser wieder reduziert werden. Im allgemeinen folgt
dann noch eine Integration, um eine geeignete Pulsform für
die nachfolgenden amplitudenmessenden Geräte herzustellen.
Bild 17.16 zeigt eine zweifache RC-Dlfferentiation mit nach-

C2 uout p,6T

T« »

> « «= i o i o s o o
Bild 17.16 - t - " " ] 12 Z Z

Zweifache RC-Difierentation mit nachfolgender RC-Integration

geschalteter Integration, Bild 17.17 eine einfache Kabel-

BIM 17.17
Einfache Kabeldifferentiation und RC-lntegration .

r=R2c2.



Differentiation mit anschließender Integration. Die Anstiegs-
und Abfallzeit ist durch die Integrationszeitkonstante be-
stimmt. Anstelle der einfachen Differentiation ist diese
Pulsformung natürlich auch mit zweifacher Differenzierstufe
möglich. -

Einige typische Vorschläge für die Wahl der Zeitkonstanten
sollen angeführt werden:

a) Für Teilchenspektroskopie mit Halbleiterdetektoren und
höchster Energieauflösung soll die Zählrate klein ge-
halten werden. Am besten ist einfache RC-Differentiation
und RC-Integration mit gleichen Zeitkonstanten. Normaler-
weise ist RC % l psec, für gedriftete Zähler mit längerer
Sammelzeit werden längere Zeitkonstanten benötigt. Für
Detektoren mit hohem Sperrstrom muß die Zeitkonstante
wegen des höheren Rauschens kürzer gewählt werden.

b) Pur mittlere Energieauflösung mit Halbleiterdetektoren
und mittleren Zählraten werden meist Doppe>RC-Differen-
tlation undjeinfache Integration mit- Zeit konstanten
zwischen 0,5 und 2 psec eingesetzt.

c) Pur mittlere Energieauflösung mit Halbleiterdetektoren
und hohen Zählraten werden Doppel-RC-Differentiation und
einfache Integration mit Zeltkonstanten bis herunter zu
0,2 wsec benötigt.

d) Für Szintillationsspektroskopie mit NaJ(Tl)-Zählern sollte
man Doppel-Kabel-Shapen mit einer Kabellänge von je 0,7
wsec und anschließender RC-Integration mit 0,1 wsec RC-
Zeitkonstante benutzen.

Zur Messung der Pulshöhe dienen im allgemeinen zwei verschie-
dene Vorrichtungen, der Einkanal-Diskriminator und der Viel-
kanal-Pulshöhenanalysator. Im ersten Fall sind regenerative
Diskrlminatoren, also Schmitt-Trlgger eingesetzt, im zweiten
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Fall Analog-Dlgital-Konverter. Beide erfordern verschidene
Pulsformen, wie sie Bild 17.18 zeigt.

U

Bild 17.18
Idealisierte Pulsformen für Schmitt-Trigger
(Vollinie) und Analog-Digital-Konverter
(gestrichelte Linie)

Der Schmitt-Trigger schaltet bei Überschreiten einer bestimm-
ten Schwelle ein, der Spannungswert beim Ausschalten liegt
tiefer; die Differenz beider Spannungen ist die Hysterese.
Die Genauigkeit, mit der die Signalamplituden gemessen werden,
hängt stark davon ab, wieviel Ladung nach Erreichen der
Triggerschwelle vorhanden ist, um den quasistabilen Zustand
zu halten. Daher sollte nach dem Peak die' Amplitude -des Pul-
ses zunächst langsamer abfallen, als der normalen Abfallzeit
entspricht. Die ideale Pulsform ist die mit der ausgezogenen
Linie. .

Im Analog-Digital-Konverter soll ein Kondensator auf den
Spitzenwert des Signals geladen werden, wobei der Strom be-
grenzt ist. Damit in der Nähe des Peaks die Spannung am Kon-
densator präzise der Signalspannung folgen kann, sollte die
EingangsSpannung dort langsamer steigen. Die ideale Pü^sform
ist also durch die gestrichelte Linie beschrieben.

Praktisch sehen die Pulsformen Jedoch etwas anders aus.
Bild 17.19 (s. folgende Seite) zeigt typische Formen für
Analog-Digital-Konverter (Bild 17.19b) und Diskriminatoren
(Bild 17.19c) die aus dem idealen Eingangssignal durch Inte-
gration entstehen.
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b. c.g.

Bild 17.19
Eingangspuls a) und praktische Pulsformen für
Analog-Digital-Konverter b.) und Schmitt-Trigger c.)
nach Integration

Mit den Differenzier- und Integriergliedern sieht der Gesamt-
aufbau eines Linearverstärkers wie in Bild 17.20 aus. Die
Integration wird meist nach der ersten Differentiation ausge-
führt, die zweite Differentiation, bei der die bipolaren
Signale entstehen, wird am besten in der Nähe des Verstärker-
ausgangs durchgeführt, damit die Vorstufen nicht auch für
die Übertragung solcher Signale angelegt werden müssen. Auch
der Plle-up-Effekt macht sich vorwiegend am Ende des Ver-
stärkers bemerkbar, da dort große Amplituden vorhanden sind.

17.6 Temperatureinfluß der Bauelemente

Um den Verstärker für möglichst gute EhergieauflÖsung auszu-
legen, muß man nicht nur die Schaltung geeignet dimensionie-
ren, sondern vor allem auch die Bauelemente sorgfältig aus-
suchen. Der Temperaturgang der Verstärkung bestimmt eben-
falls die Linienbreite. Durch genügende Gegenkopplung kann
man die Verstärkung praktisch unabhängig von den Schwankun-
gen der Translstoreigenschaften machen. Die verbleibenden
Schwankungen sind durch die Temperaturabhängigkeit der Wider-
stände und Kondensatoren bedingt, die die Gegenkopplungen, die
Ein- und Ausgangsimpedanzen bestimmen sowie die des Kabels,
das die Pulsform definiert. Früher verwendete man an allen
kritischen Stellen einfache Kohleschichtwiderstände, bei
den heute geforderten Genauigkeiten sind sie praktisch un-
brauchbar, man setzt Metallschicht- oder Drahtwiderstände ein.
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Oft kommt es zur Bestimmung der Verstärkung auch nur auf
das Verhältnis von Widerständen an, durch geschickte Kom-
bination der Temperatur-Koeffizienten kann man erreichen,
daß eine. Kompensation stattfindet. Bild 17.21 zeigt den
Temperatur-Koeffizienten der wichtigsten passiven Bauele-
mente.

Bauelement
Kohleschicht -Widerstände
Metallschicht-
Draht widerstände. Konstantem

•* .Manganin
Cermet-Potentiometer
Glimmerkondensatoren >100pF
Polyester kondensatoren
Polycarbonatkondensatoren
Polystyrolkondensatoren
Keramikkondensatoren P 100

P 33
NPO

! " N33bisN1500
Koaxkabel als Delay-line.Delay

.DC-Widerstand
Miniatur Delay-line.gekapselt,Delay

.DC-Widerstand

Tk inKr*/°C
-200bis-400
±25bis±150

+30

+10
-200bis-400

Obis +70
+100 bis +400
-25 bis +140

r125

+ 70 bis +130

0 bis +60

±30
Obis -1750

250bis 400

+4000

10 bis 1000
+ 4000

Biid 17.21
Temperatur-Koeffizient passiver Bauelemte

17.7 Schaltungen von Linearverstfirkern

Unter Beachtung aller genannten Effekte und deren Beseiti-
gung sind einige Linearverstarker konstruiert worden, die
für Kernspektroskopie mit NaJ(Tl)-Szlntillationsz£hlern oder
auch Halbleiterdetektoren gut geeignet sind.

Einer der bekannten Typen für SzintlllatlonszShlermessungen
ist der von Chase und Svelto aus Brookhaven. Der Verstärker
liefert symmetrische Doppel-Delay-Line-differenzierte Aus-



- 3(7:3 -

gangsslgnale bis zu *10 V, mit Nicht linearitäte'n von etwa
*1 %. Es nimmt Eingangssignale noch mit 400-facher Über-
steuerung an, ohne falsche Zusatzsignale am Ausgang zu er-
zeugen. Die Verzögerungskabel sind an beiden Seiten mit
Ihrem Wellenwiderstand abgeschlossen. Das Shapen wird also
erreicht, indem man das verzögerte Signal vom unverzöger-
ten substrahlert. Bild 17.22 zeigt die zugehörige Schaltung.

Eingang

Bild 17 22
Shape-Stufe des Linearverstärkers nach Chase und Svelto

Sie enthält einen zweistufigen Transistorverstärker, der das
verzögerte Signal invertiert und es .mit den unverzögerten
•mischt. Daran schließt sich ein zweistufiger gegengekoppelter
Verstärker mit Spannungsverstärkung an. Durch Umschalten der
Gegenkopplungswiderstände kann die Verstärkung verändert
werden. Durch die Gleichspannungskopplung wird die Basis-
linienverschiebung durch' Übersteuerung .und Pile-up-Effekte .
weitgehend vermieden.
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Beim Abgleich des 500 Ohm-Kontroll-Potentiometers kann
erreicht werden, daß die Gleichspannung über dem Gegen-
kopplungswiderstand gleich Null wird. Dadurch werden die
Gleichspannungs-Bedingungen beim Umschalten der Verstär-
kungsregelung nicht geändert.

Obgleich die Stufen intern gleichspannungsgekoppelt sind,
ist zwischen zwei Stufen Wechselspannungskopplung. Damit
der Übersteuerungseffekt klein bleibt, muß der Eingangs-
widerstand der folgenden Stufen konstant bleiben. Da pnp-
Transistoren verwendet werden, ist dies für negative Über-
steuerungssignale sowieso der Fall, da der erste Transistor
weiter in den Strom gefahren wird, bei positiven Signalen
würde er Jedoch gesperrt. Durch die Diode, die den Gegen-
kopplungswiderstand überbrückt, wird die Stufenverstärkung
reduziert, die Diode beginnt bei positiver Übersteuerung zu
leiten. Bild 17.23 zeigt den gesamten Verstärker. Zwei der
eben beschriebenen Stufen mit Kabel-Shapen sind in Serie
geschaltet, so daß Doppel-Differentiation erreicht wird.
Es folgt dann eine Stufe, in die die Polarität geändert
werden kann, sowie eine Spannunssverstärkerstufe und die
Ausgangsstufe des Verstärkers.

Wenn im nachfolgenden Pulshöhenanalysator ein Gatevorgang
ausgelöst werden soll, so muß das lineare Signal etwas ver-
zögert werden, bis der Gatepuls am Pulshöhenanalysator zur
Wirkung kommt. Diese Verzögerungsstufe ist im Verstärker
direkt eingebaut, das Kabel ist für 2 ysee ausgelegt, das
Gatesignal steuert einen getrennten Ausgang. Die Ausgangs-
stufen selbst sind spezielle Emitterverstärker (sogenannte
White-Stufen), die relativ große Ströme in beiden Polari-
täten auf die Ausgangsbuchse geben können.

Die Gesamtverstärkung Ist 600-fach, die Anstiegszeit kann
zwischen 0,15 und 0,7 ysec eingestellt werden.
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Bild 17.2fr zeigt die Ausgangssignale des Verstärkers mit

Generatorsignalen am Eingang. Die Übersteuerung geht von

1/1 s/cm —•-
Bild 17.24 (

Ausgangssignale des Verstärkers nach Bild 17.23
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einfach (keine Übersteuerung) im oberen Bild bis zu *JOO-
fach im unteren. Man erkennt, daß die'Erholungszeit des .
Verstärkers etwa 6 psec bei *IOO-facher Übersteuerung ist,
Die Zeitachse ist l usec/cm, die Amplitudenachse 10 V/cm.
Bei starker Übersteuerung entsteht durch die nicht ganz
gleichen Flächen für positive und negative Signale eine
geringe Basislinienverschiebung. Im Bild 17.25 ist ein
Vergleich zwischen verschiedenen Verstärkern für Szlntil-
lationszählerslgnale gezeigt. Es sind drei Verstärkertypen

DD2- Verstärker
doppelte

Verzögerungslei tun g

.B.

DD2-Verstärker
einfache

Verzögerungsleitung

AI-Verstärker
einfache

Verzögerungsleitung

20 30 «0/50 60

Bild 1725

20 30 40 50
Pulshöhe [V] —

Vergleich der beiden Verstärker DD2 und AI bei hohen Zählraten.
Die Cp60 Zahlrate wurde gemessen bei 15keV.
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gemessen worden, der erste hat doppeltes, der zweite nur
einfaches Delay-Llne-Shapen; beide sind Jedoch gleich-
spannungsgekoppelt In Ihren Stufen. Der dritte ist ein
wechselspannungsgekoppelter Verstärker vom Typ AI, der In
den fünfziger Jahren zur Standardausrüstung gehörte, er .
hat einfaches Kabel-Shapen. Alle drei Verstärker messen
Co -v-Strahlung, und zwar einmal mit einer Zählrate von

c ü
2*10-Vsec, das zweite Mal mit 5'10 /sec, das dritte Mal

h
mit 10 /sec. Zusätzlich ist ein Pulsgeneratorsignal nied-
riger Folgefrequenz mit über den Verstärker geschleift und
aufgezeichnet worden.

lj
Während bei 10 Pulsen/sec noch keine wesentlichen Unter-
schiede zu sehen sind, beginnt der AI-Verstärker bereits
bei 5-10 Pulsen/sec zu sättigen, der gleichspannungsge-

c
koppelte Verstärker mit einer Delay-Line erst bei 2*10^
Pulsen/sec, wogegen der Doppel-Delay-Line-Verstärker auch
bei dieser Rate noch die beiden Co -y-Peaks eindeutig
auflöst. In allen drei Fällen war die elektrische Länge des
Kabels l psec. Zu beachten ist auch die starke Verbreiterung
des Pulsgeneratorsignals durch die Dispersion im Verstärker,
die durch die Basislinienverschlebung hervorgerufen wird.

17.8 Schnelle Linearverstärker

Da In der Hochenergiephysik nur selten analoge Signale er-
zeugt werden, ist das Interesse für schnelle Linear-Ver-
stärker nur gering. Trotzdem werden solche Geräte in
Cerenkov-Zählern eingesetzt, wenn es gilt, die schwachen

' mV-Signale aus den Fotomultipliern zu verstärken. Nach den
Verstärkern folgen dann meist einfache PulshÖhen-Diskrimi-
natoren, die die Signale gegen den Störuntergrund diskri-
minieren, so daß auch hier keine, allzu großen Forderungen
an die Linearität und Stabilität gestellt werden. Entspre-
chend einfach sind dann auch die Schaltungen. Bild 17.26



-10V

+ 10V

Bild 17.26

Schaltbild des Chronetics Modells-106 Linear-Verstärker
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zeigt den Verstärker Chronetics 106, dessen Verstärkung
10-fach bei" einer Anstiegszeit von etwa 2 nsec ist. Für
einen Eingangsspannungsbereich von l - 40 mV Ist die Line-
arität etwa *1 %y die Eingangsimpedanz 50 Ohm, als Folge-
frequenz der Signale sind 100 MHz zugelassen.

Pie vier Stufen sind wechselspannungsgekoppelt, im Emitter-
kreis ist eine Stromgegenkopplung eingesetzt. Die kleinen
V/iderstände sind mit sehr kleinen Kapazitäten überbrückt.
Dadurch wird erreicht, daß die Stromgegenkopplung bei tiefen
Frequenzen voll wirksam ist, bei hohen Jedoch abnimmt, so
steigt in diesem Bereich die Verstärkung wieder an. Dies
entspricht einer Vergrößerung der Bandbreite, die Anstiegs-
zeit wird also kürzer, und zwar um den Betrag 1+SRE, wo S
die Steilheit des Transistors, R„ der nicht voll überbrückte
Emitterwiderstand ist.

Mit zunehmender Stufenzahl wird, wie in Abschnitt 17.2
beschrieben, die Anstiegszeit wieder schlechter. Die einzelne
Stufe eines vierstufigen Verstärkers mit der Gesamtanstiecs-
zeit 2 nsec darf eine Anstiegszeit höchstens von l nsec
haben. t-

Das Schaltbild des Chronetics-Verstärkers zeigt noch die
sorgfältige Gleichspannungskopplung zwischen den Stufen
mit HF-Spulen und Kondensatoren. Die maximale Ausgangsspan-
nung des Verstärkers ist 650 mV, die Polarität ist die
gleiche wie die des Eingangssignals. Es können zv/ei Ver-
stärker in Kaskade geschaltet werden, um 100-fache Ver-
•stärkunp zu erreichen; die Anstiegszeit geht dann auf etwa
4 nsec herauf.
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18. Lineare Gateschaltungen

18.1 Eigenschaften linearer Gates

Lineare Gates gehören zu den Mischschaltungen. Während bei
den digitalen Gates die Eingangsbuchsen gleichwertig sind,
enthalten lineare Gates einen besonders konstruierten Über-
tragungskanal für analoge Signale sowie einen zweiten Kanal
für digitale Steuerpulse, • •

Der Signaleingang S und der Gatepulseingang G werden auf
den gemeinsamen Ausgang A gemischt. Das Gate wird durch den
Gatepuls geöffnet, während dieser Zeit soll das lineare
Signal ungehindert passieren, d.h. das Gate soll Jetzt den
Innenwiderstand Null, haben. Nach Schließen des Gates sollte
dieser Widerstand « sein. Das Gleichungssystem für die Aüs-
gangsfunktion lautet also:

A (S,G) = KS
A (S,0) = 0
A (0,G) = 0

wo K ein Propörtionalitätsfaktor ist..
Da die Widerstände Null und Unendlich Jedoch mit Halbleitern
nicht zu erreichen sind, lauten die letzten 'zwei Gleichungen

A (S,0) * 0

dieser Effekt wird als Signaldurchgriff (Feedthrough) be-
zeichnet;

A (0,G) j 0 . '

bedeutet, daß während der Anwesenheit des Gateslgnals ein
Gatedurchgrlff (Pedestal) erzeugt wird.

\r Signaldurchgriff entsteht durch das endliche Verhältnis

zwischen den Innenwiderständen des Gatesschalters (z.B.'
des Transistors) beim Ein- bzw. Ausschalten. . .



Der Gatedurchgriff verursacht kapazitive Spitzen (Spikes)
und einen Gleichspannungspegel während der Dauer des Gate-
Öffnungspulses, der sich zum linearen Signal addiert, falls
beide gleichzeitig vorhanden sind.

Ein lineares Gate muß außerdem die Amplituden der Eingangs-
signale während des gesamten Öffnungsbereichs ohne Ver-
zerrungen übertragen, d.h. der Faktor K muß konstant bleiben.
Nichtlinearitäten, die beim Steuern des Widerstands des
aktiven Elements (Transistor) durch das-Signal auftreten,
verursachen eine Verzerrung des Spektrums.

Diese drei Schwierigkeiten können auf verschiedene Art über-
wunden v/erden.

Zur Kompensation des Pedestals schaltet man z.B. zwei iden-
tische Gates parallel, dann erleiden beide den gleichen Gate-
durchgriff. Den des einen Gates kann man invertieren und
mit dem des anderen mischen, so daß sie sich aufheben. Ähn-
lich kann man das Problem des Signaldurchgriffs lösen. Die
Nlchtllnearit£ten beim Steuern des Schalters mit dem line-
aren Signal versucht man durch Strombegrenzung klein zu
halten. .

Lineare Gates werden eingesetzt, um den Signaleingang von
amplitudenmessenden Geräten, z.B. von Pulshöhenanalysatoren,
zu öffnen oder zu schließen. Als Kriterium zum öffnen kann
z.B. die Abwesenheit von Pile-up-Slgnalen gelten oder auch
das Vorliegen einer gewünschten Koinzidenz mit anderen Er-
eignissen. Lineare Gates filtern also die zur Analyse vor-
liegende Information.

18.2 Parallelgates .

Der Schalter, der das Gate öffnet .oder schließt, kann par- .

allel oder in Serie zum Signal liegen. Bild 18.1 (s. folgende
Seite) zeigt das Prinzip der Parallelschaltung. Ist der



- 3B5 -

R II-• oUout

Bild 18.1
Prinzip des Parallelgates

Schalter geöffnet, kann das Signal passieren, ist er
geschlossen, fließt der Signalstrom zur Erde ab.

Da der Schalter meist ein Transistor ist, der, an seiner
Basis vom Gatepuls gesteuert, geöffnet oder geschlossen
wird, verbleibt in beiden Schaltstellungen ein endlicher
Widerstand. Zieht der Transistor Strom, ist es der ge-
ringe Sättigungswiderstand R^Cl), ist er gesperrt, fließt
ein geringer Reststrom J , der den Sperrwiderstand R, (0)

co i
verursacht. Mit der Schaltung nach Bild 18,2 gilt also für

l-TL0 _l L Gatesponnun

,. Bild ia2
Porallelgate mit Transistorschalter

die stationäre Ausgangsspannung des Gates, wenn es ge-
schlössen ist: ' •

Uinu = * _ . .
uout R T +R< (1)

Li l

wenn es Jedoch geöffnet Ist:

üout = *
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Das dynamische Verhalten des Gates während des öffnens
und Schließens wird durch die Transistorkapazltäten be-
stimmt, die Bild 1P.3 zeigt.

'CB

Parasitäre Kapazitäten des Transistors

Die drei entscheidenden Kapazitfiten sind:
Die Kollektor-Basis-Kapazität CCB,
die Emitter-Basis-KapazitSt C™ sowie
die Ausgangs- und Lastkapazität C . = CCE*CL

Das Äquivalentbild der Parallelschaltung ist in Bild 18.**
dargestellt. Die Spikes, die beim Schalten auftreten, werden
durch CCB auf den Ausgang übertragen.

Gatespannung

U l r-
RG

CBES

•

H r-_«„

f1Ri(1

* V
i

-r - *cout

•

Bild 16.4
Wechselstrom-Ersatzbild des Paratlelgates
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Dieses einfache Parallelgate, dessen maximale zu über-
tragende Signalamplitude durch die maximale Kollektor-
Emitter-Sperrspannung bestimmt ist, Ist die Grundlage der
meisten praktischen Gateschaltungen. Ein ausgeführtes Bei-
spiel ist in Bild 18.5 als Blockschaltung gezeigt. Der

Uin°—CD Uout

+U

Bild 16.5

Blockbild eines Parallelgates mit Operationsverstärkern

Eingangs- und Ausgangskanal wird durch einen gegengekoppel-
ten Verstärker gebildet, dessen effektive Verstärkung l ist.
Die Größe des Widerstandes R ist ein Kompromiß zwischen
einem großen Wert, der geringen Slgrialdurchgriff gibt, und
einem möglichst kleinen, der den Gatedurc-hgriff gering
hält. Der Gategenerator wird durch ein geeignetes Signal an
der Basis leitend oder sperrend geschaltet.

Um die störenden Durchgriffe so gut wie möglich zu-kpmpen- .
sieren, wird die Grundschaltung so erweitert, wie es Bild .
18.6 (s. folgende Seite) zeigt. Der Transistor Tl dient
als Gatetransis.tor, wie oben beschrieben. Transistor T2,
der die gleichen elektrischen Eigenschaften wie TJ1 hat,
erzeugt, gesteuert vom Categenerator, das gleiche Pedestal
wie Tl. Es wird über A2 invertiert und vom Ausgangssignal
abgezogen. Der Widerstand R. eliminiert dabei den Gleich-
3>annungsanteil. Der Transistor T3 -wird an der Basis -von einer
regelbaren Gleichspannung gesteuert-, er-kann, ebenfalls über
den Verstärker A2, den Signaldurchgriff- kompensieren*
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Bild 186
Lineares Gate mit Operationsverstärkern und Durchgriff s-Kompensation

Durch diese Zusatzschaltungen wird erreicht, daß der Gate-
und Signaldurchgriff unter 0,03 % vom Maximalsignal bleiben.
Die linearen Eingangssignale dürfen bis zu *10 V betragen,
das Gate hat eine Gesamtverstärkung von 0,2. Bis zu Aus-
gangsamplituden von *1,5 V werden NichtlinearitÖten von
maximal *0,25 % erzeugt.

18.3 Seriengates

Die Grundschaltung des Seriengates zeigt Bild 18.7 (s. folgen-
de Seite). Der Schalter liegt in Serie mit der Signalspannung,
Ist er geschlossen, ist das Gate offen, das Signal kann
passieren; wird er geöffnet, schließt. das Gate,. der Signal-
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Uout

R

Bild 18.7
Prinzip des Seriengates

fluß wird gesperrt. Bild 18.8 zeigt als praktisches

Utr

+ 18 V

56p
U r

56p
II

1k5

u

19MÖ/.11j£.V*£.t4\\t

Gatespanhung 2 N 744

+18V

Bild 18.8

Seriengate mit FET und Steuerkreis

Beispiel ein lineares Gate mit einem FET-Serientransistor
sowie den zugehörigen Steuerkreis. Erhält der Transistor
Tl ein positives Gatesignal, wird er ebenso wie T2 lei-
tend, denn T2 ist ein pnp-Transi-stor, Dadurch wird die
negative Sperrspannung am Gate des FET's aufgeschoben,
er beginnt zu leiten. Wenn wieder 1̂ (1) der Sättigungs-
widerstand ist, wird die..Ausgangsspannung während der
Öffnungszeit des Gates:

RT .
Uout s ±Uin
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Während des Schließens fließt nur der Sperrstrom J^oCO),
uo

so daß dann die Ausgangsspannung den Wert:

Uout = JGS(0)RL

annimmt. Das dynamische Äquivalentschaltblld ist in Dild
18.9 gezeigt.

CDS

"ino

CDGF

ir

K j \ )
E ' X

6CSG *

w- v -UUl

:CL ftRL

Gatespannung

Bild 18.9

Wechselstrom-Ersatzbild des Seriengates

Die drei Kapazitäten sind:

die Senken-Gate Kapazität CD-,
die Quellen-Gate-Kapazität CSQ,
die Lastkapazität CL

Wird das Serlengate geöffnet, ist der Eingang mit dem Aus-
gang über einen sehr niederohmlgen Widerstand R.(1) von
etwa 15 bis 100 Ohm (Je nach Typ des FET's) verbunden.
Dadurch kann die Anstiegszeit des Einschaltens sehr kurz .
sein, da die Zeitkonstante R-dJ'C, klein ist. Das Aus-
schalten geht wesentlich langsamer, da die Lastkapazität C.
sich durch den relativ großen V/iderstand entlädt. Um diese
Zeit zu verkürzen»kann man, wie In Dild 18.10 (s* folgende
Seite) gezeigt, einen zusätzlichen FET-parallel zum Last-
widerstand einbauen, der von entgegengesetzter Polarität



- 391 -

^Uout

+16V

Seriengate mit Gate-FET und Entlade-FET

wie der Serientransistor ist. Er wird während der Gate-
öffnungszeit gesperrt, öffnet Jedoch nach Ablauf dieser
Zeit, so daß sich CL Über seinen niedrigen Innenwider-
stand entladen kann.

Die lineare EingangsSpannung bei FET-Gates muß, der Kenn-
linie entsprechend, kleiner als die Sättigungsspannung
bleiben.

Brückengates

Nahezu ideale Schalter sind Dioden in BrÜckenschältungen.
Alle individuellen Abweichungen der Bauelenente unterein-
ander können daher ausbalanciert werden. Als typisches
Beispiel soll ein schnelles Sechs-Dioden-Gate beschrieben
werden, das eine gute Linearltät im Bereich von -100 mV
bis -1,5 V und geringe Störeinflüsse bei entsprechend
symmetrischem Aufbau aufweist. Die maximale Polgefrequenz
für Signalimpulse beträgt mindestens 100 MHz, die GateT
einschalt- und Ausschaltzeit ca. 2 ns. •
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Dild 1P.11 seigt das Prinzip:

a.) Gate gesperrt (ohne Ga tegenerator-Impulse)

Signal in :

Negativer LJ-3V
Ga tegenerator-
Impuls

*3V Positiverm
l _ o J L n Gategenerator-» u

b.)Gate geöffnet (mit Gategenerator-lmpulsen)

Bild 18.11
Sechs-Dioden-Gate

Diode leitend

Diode njcht leitend
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Die Schaltung Ist symmetrisch aufgebaut» wobei die Dioden
D2, D3, D1* und D5 die Signalbrücke und die Dioden Dl und
D6 die Ansteuerdioden für die Gategenerator-Pulse bilden.
Die Schaltung ist so dimensioniert, daß in Abwesenheit
von Gategenerator-Pulsen (Bild l8.Ha) die Dioden Dl und
D6 leiten, die Signalbrücke Jedoch gesperrt ist. Dieser
statische Zustand wird durch die Potentiale *1,95 V an
den Punkten A und B sowie *1,5 V an den Brückenpunkten C
und D erreicht; die Punkte E und P liegen auf Nullpotentlal-.

Werden an die Punkte A und B die Spannungen -3 V und +3 V
gelegt, dann stellen sich die Brückenpunkte C und D auf
-0,4 V bzw. +0,4 V ein. Die Dioden Dl und D6 werden ge-
sperrt, die Signalbrücke ist dann leitend (Bild 18.11 b)

Sind also die Ansteuerdioden Dl und D6 leitend, so ist das
Gate gesperrt; sind umgekehrt die Ansteuerdioden nichtlei-
tend, so ist das Gate offen. Das offene Gate können Pulse
beider Polarität gleichermaßen passieren. Der Brückenpunkt
P (Signalausgang) folgt dann linear der am Brückenpunkt E
(Signaleingang) auftretenden Potentialänderung. Die vor-
liegende Schaltung beschränkt sich. Infolge der Im Eingang
und Ausgang verwendeten pnp-Translst'oren auf negative
Pulse.

Am Beispiel des Vierdioden-Gates sollen die fließenden Ströme
beschrieben werden. Bild 18.12 zeigt die Brücke mit Gleich-

Bild 18.12

A Diodengate DC



- 39-'» -

Spannungsbedingungen, Bild 18.13 mit Signalbedingungen.

RK 2R RK 2RL

Bild 18.13

4 Diodengate AC

Alle vier Dioden leiten, wenn das Gate geöffnet ist, der
fließende Strom setzt sich aus dem Gleichstrom
UK us
•Tŷ — und dem Signalstrom -̂ — zusammen. Da der Signalstrom

K L
mit der angegebenen Polarität in den beiden Dioden D2
und D3 gegen den Gleichstrom fließt, muß, damit die Diodeni-
im Leiten bleiben und linear übertragen können, die Summe
der Ströme

ü

RK

UK'kleiner als der Gleichstrom TO— sein. Daraus folgt die

minimale Gatekontrollspannung für die Öffnung:

<UK>min ' V2

Die Minimalspannung, die zum Sperren des Gates benötigt
wird, ist im Betrag gleich der maximalen Signalspannung.
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Beim Sechsdioden-Gate sind die beiden Dioden Dl und DG
während der Gateöffnungszeit gesperrt, d.h. die Kontroll-
spannung UK muß minimal gleich der maximalen Signalampli-
tude sein, es gilt also

• ' (Vmin = (Vmax

Sind die Innenwiderstände der leitenden Dioden klein gegen
den Lastwiderstand RL und den Vorwiderstand R„, ist die
lineare Verstärkung des Gatekrelseg etwa gleich l,

Die Offnungspulsc müssen fischengleiche Rechteckpulse ent-
gegengesetzter Polarität sein, die an A und B gleichzeitig
erscheinen. Für ein sicheres Sperren der Brücke sind die
Punkte C und D auf +1,5 V bzw. -1,5 V zu halten.

Weitere Details sind aus den Oesamtschaltbilc (Dild iP.l^i,
s. folgende Seite) des linearen Gates zu ersehen. Die 6
Dioden sind schnelle Dioden vom Typ ID3-050T (Intern. Diode
Corp.) mit einer Sperrzeit von 0,1 ns bei einer maximalen
Sperrspannung; von 3 V. Für eine gute Linearlt£t des Gates
ist ein sorgfältiger symmetrischer Aufbau der Diodenbrücke
notwendig. Verwendung finden ausgesuchte Dioden mit gleicher
statischer f-trom-Spannuncskennlinie, um Vorwärtsströme
gleicher Grüße in den Dioden garantieren zu können. Der
Abgleich der Brücke wird mit den Potentiometern Pl und P2
erreicht. Die Ankopplung des Gates an den Signaleingang
und beide Signalauspänge erfolgt Über Emitterfolger mit den
BSX. 29-Transistoren.

Der Kippschalter Sl bietet die Möglichkeit, in der §tellung
lrGate Mode OFF" die Gateo unabhängig von einem Gategenerator-
signal dauernd offen zu halten. Die Punkte A und B werden in •
dieser Stellung statisch an +3 V gelegt, so daß Signalpulse
die Brücke passieren können. In dieser Schalterstellung
läßt sich sofort der Abschwächungsfaktor des Gates bestimmen.
In der Stellung Gate Mode "ON11 ist das Cate nur für die '
Dauer der Gategenerator-Pulso geöffnet; diese Stellung ist
der Normalfall der Gateoperation.
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Bild 18.14
Detail des GDioden Gates
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Mit dem Kippschalter S2 kann in der Stellung "Pedestal
Timing ON" im Signalausgang das Gategenerator-Signal
durch ein gewelltes Glelchspannungspedetal von -200 mV
sichtbar gemacht werden, so daß mit Hilfe entsprechender
Verzögerungsglieder interessante Signalpulse ohne Schwie-
rigkeiten in die Gateöffnungszeit gelegt werden können.
Die andere Schalterstellung "Pedestal Timing OFF" ist.
hier der Hormalfall der Gate-Operation.

Gate- und Signaldurchgriff sind bei diesem Sechs-Dioden-
Gate außerordentlich klein. Bild 18.15 zeigt das Gleich-

o

O
(S

T v v 7

20ns/cm

Bild 18.15
Gleichspamungspedestal..und kapazitive Spitzen
bei verschiedenen Gate-Öffnungszeiten

spannungspedestal sowie die kapazitiven Spitzen bei Gate-
generator-Pulsen mit Werten von T1/2 zwischen 10 ns und
100 ns bei fehlenden Signaleingangspulsen.-Der Gatedurch-
griff ist < 10 mV, die kapazitiven Spitzen sind < 30 mV,



- 39B -

bezogen auf die maximale Signal-Pulshöhe von -1,5 V
somit < 0,7 % bzw. < 2 %. Der Signaldurchgriff
(Bild 18.16) hat bei maximaler Signal-Pulshöhe von -1,5 V
einen Wert < 15 mV und ist damit < l % der maximalen
Signal-Pulshöhe.

500 m V/cm

20mV/cm

20ns/cm

Bild 18.16
Signaldurchgriff und kapazitive Spitzen
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19. Integral- und Differential-Diskriminatoren

Während die'in Abschnitt 17 beschriebenen Llnear-Verstärker
die lineare Übertragung sowie die Pulsformung der Detektor-

.Signale vornehmen, wird der physikalische Inhalt der Si-
gnale, also die Energie der Teilchen durch die amplituden-

. bewertenden Schaltungen analysiert.

19-1 Integraldlskriminatoren

Ein Integraldiskrimlnator ist eine Schaltung, die alle
• Pulse, die eine einstellbare Schwelle überschreiten, hin-

durchläßt und dann in Form eines digitalen Signals an die
elektronischen Zähleinrichtungen weltergibt. Die integrale
Pulshöhenverteilung kann daher so gemessen werden, daß für

. .verschiedene Schwellenwerteinstellungen die Zählrate ge-
messen und aufgetragen wird. Die differentielle Diskrl-
minatorkurve kann man entweder durch punktweise Differen-
tiation der integralen Kurve oder durch Bildung der Diffe-
renz aufeinanderfolgender Zählräten und Division durch das
zugehörige Vorspannungsintervall erhalten. Bild 19.1

(s. folgende Seite) zeigt die beiden Darstellungen. Trägt
man die Zählrate gegen die Vorspannung des Diskrlmlnators
auf, erhält man die Integralkurve (Bild 19.ia) differen-
ziert man diese Kurve, ergibt sich die untere Kurve (Bild
19.Ib). Praktisch trägt man die Differenz zweier Zählraten
im Einheitsintervall auf.

Integral-Dis"kriminatoren werden in vielen Schaltungsvari-
anten gebaut. Der einfachste Typ ist eine in Sperrichtung
vorgespannte Diode, die dann Strom ziehen kann, wenn die
Eingangsamplitude die Vorspannung überschreitet. Da die
Kennlinie Jedoch nicht scharf abknickt, sondern exponen-
tlell verläuft, ist die Genauigkeit des Triggersatzes
nicht besonders hoch. Daher wird dieser Schaltungstyp,
nur selten eingesetzt.



Zählrate

Energie

Bild 19.1
Integrale und drfferentielie Spektralverteilung

Am häufigsten wird der Schmitt-Trigger benutzt. Dieser
Schaltkreis ändert seinen Zustand sprunghaft, wenn-die
Eingangsamplitude eine eingestellte Spannungsschwelle
überschreitet. Die Wirkungsweise ist in Abschnitt 7.3
beschrieben. Neuere Diskriminatoren nutzen vorwiegend
die Triggereigenschaft der Tunneldiode aus.
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Bild 19.2 zeigt als Beispiel eine Kombination aus emitter-

o-15V

out

2N1500
1N2940

Bild 19.2
htegral-Diskriminator mit Tunneldioden-Schmitt-Trigger

TOn

gekoppelten Transistoren und einer Tunneldiode, die zwischen
den Kollektoren eines Transistorpaares liegt. Die mit dem
l kOhm-Potentiometer einstellbare Schwelle bestimmt die
Differenz der Ströme in Tl und T2V dadurch -liegt der
statische Strom durch die Tunneldiode fest. Die Spannungs-
£nderungen an beiden Polen der Diode v/erden auf die Basen
des zweiten emittergekoppelten Paares T? und T*i geführt.

Überschreitet die positive Eingangsamplitude nicht die
Schwelle, sind die Änderungen an der'Diode an beiden Polen
gleichgerichtet, Jedoch verschieden in der Amplitude. Das
größere Signal wird entsprechend abgeschwächt an die Basis
von T'l gegeben, so daß das Transistorpaar symmetrisch Be-
steuert wird und kein Kollektorsignal abgibt.

überschreitet das Ein^anpssignal die.Schwelle, springt'die
Tunneldiode über den Peak, es entsteht eine große Potential-
differenz, so daß der Ausgangsverstärker T4 'gesperrt•wird.'
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an seinem Kollektor wird ein negatives Signal erzeugt.
Da die Tunneldiode in dieser Schaltung bistabilen Charak-
ter hat, muß sie zurückgestellt werden, dies geschieht
durch ein positives Signal aus dem Kollektorkreis von T3.
Dort befindet sich eine Integrationszeitkonstante (ca.
SO.'ns) so daß das Resetsignal verzögert auf die Basis
von T2 gekoppelt wird. Durch die Integrationszeit ist
auch gleichzeitig die Dauer des Ausgangspulses bestimmt,
Hit einer l mA-Tunneldiode erreicht man eine Schwellen-
Stabilität von 0,2 mV/°C im Temperaturbereich zwischen
20 und 50 °C, während 18 h änderte sich die Schwelle nur
um weniger als 0,1 mV, Die Schwelle ist variabel zwischen
3 und 80 mV, sie ist konstant für Pulsdauern größer als
100 ns. '

Da in vielen LinearverstSrkern die Pulse bipolar geformt
werden, müssen die Diskriminatoren geeignet sein, diese
Signale anzunehmen. In Abschnitt 12.2 sind einige Methoden
beschrieben, bei Signal-Nulldurchgängen entweder an--oder
auszutriggern. Die in.Bild 19.3 dargestellte Schaltung.

D1-D4=1N34(Ge)
Bild 19.3
Diskriminator für Nulldurchgangsimpulse



enthält eine Tunneldiode als Diskriminator. Statisch
Ist sie durch die Ströme durch RI, Rp und R, sowie durch
die Transistoren Tl und T2 so vorgespannt, daß Ihr Arbeits-
punkt auf dem Diffusionsast der Kennlinie liegt. Dadurch
leitet auch Transistor T3« Der Strom kann durch Variation
am Potentiometer Pl geändert werden. Trifft ein bipolares
Signal ein, wird der negative Teil davon ausgenutzt, die
Tunneldiode Über das Tal auf den stabilen Tunnelast der
Kennlinie springen zu lassen, wenn der Eingangsstrom ge-
nügend groß ist. Dann wird T3 und durch das positive Kollek-
torsignal auch T2 gesperrt. Der Jetzt fließende Tunnelstrom
Ist durch den Signalstrom und dann durch RI, R- und R, be-
stimmt. R, wird so justiert, daß, wenn der Signalstrom
durch Null geht, der zweite Stromanteil gleich dem Peak-
strom J ist. Dann triggert die Tunneldiode beim Nulldurch-
gang zurück, der Arbeitspunkt geht wieder auf den Diffu-
sionsast. Der Ausgangskreis enthält eine weitere Tunnel-
diode In Univibratorschaltung, sie liefert ein positives
Standardsignal an den Ausgang.

Die Schwelle Ist in dem Temperaturbereich von 25 bis 55 °C
innerhalb 30 mV konstant, der Regelbereich geht von 0,45 V
bis 10 V. Durch richtige Einstellung von R, ist der Tlme-
jitter des Ausgangssignals kleiner als l nsec.

19.2 Differentlaldiskrimlnatoren

Während die im*vorigen Abschnitt behandelten Integraldis-
krlminatoren dann ein Ausgangssignal geben, wenn der Ein-
gangspuls eine bestimmte Schwelle überschreitet, kann man
mit zwei Diskriminatoren, die verschiedene Schwellen-
werte besitzen, eine Schaltung konstruieren, die nur dann
einen Ausgangspuls liefert, wenn- die Amplitude des Ein-
gangspulses zwischen diesen beiden Schwellenwerten liegt.
Die Gesamtschaltung muß also so erweitert werden, daß
eine Antikoinzidenzvorrichtung anspricht, wenn der Eingangs-
puls beide Diskriminatorschwellen Überschritten 'hat. Da
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wegen der endlichen Anstiegs- und Abfallzelt des Pulses
das überschreiten der beiden Schwellen zu verschiedenen
Zelten geschieht, muß eine Gedächtnisschaltung diese
geschehenen Ereignisse aufbewahren, bis beide Diskrimi-
natoren die richtige Amplltudeninformatipn. des Eingangs-
pulses herausgefunden haben.

Die Antlkoinzidenzschaltung braucht nicht auf den ersten
Teil des Signals aus dem unteren Dis-krimlnator anzusprechen,

da zu dem Zeitpunkt noch nicht feststeht, ob der obere
Dlskrimlnator überhaupt getriggert wird. Das Elngangssi-
gnal für die Antikolnzidenzschaltung wird daher von den
Rückflanken der beiden Diskriminatorpulse erzeugt. Wenn
das Signal die obere Triggerschwelle überschreitet, spricht
dieser Diskriminator später an und geht auch früher wieder
in seinen Ruhezustand zurück, wie es in Bild 19«** gezeigt

wird.

obere Schwefle

untere SchweUe

oberer

unterer-

'Diskriminator

Bild 19. A
Antriggern des oberen und unteren Diskriminators aüt Pulse
mit empfindlichen Anstiegs-und Abfallzeiten



Der Antlkoinzidenzkreis muß also ein Gedüchtnis haben,
damit die Information des oberen Dlskriminators noch zu
der Zeit vorhanden ist, wenn der untere Diskrlminator
zurückgestellt wird. Als Gedächtnis dienen meist Konden-
satoren, die mit entsprechenden Zeitkonstanten geladen
oder entladen werden.

Die Differenz der beiden Schwellenwerte (Fenster oder
Kanal'. genannt) kann bei fein unterteilter Pulshöhenana-
lyse sehr klein werden, z.B. 0,1 V. Damit die Sortierung
der Eingangspulse dann auf l % genau ist, darf in diesem
Fall die Fensterbreite höchstens um l mV schwanken, eine
Forderung, die nur sehr schwer realisierbar Ist. raher
schaltet man vor die beiden Diskrimlnatoren oft einen
stark .gegengekoppelten Verstärker (Fensterverstärker oder
Expander) mit variabler Vorspannung, durch die dann die
Eingangsschwelle bestimmt ist. Die Oberteile aller Pulse,
die diese Schwelle überschreiten, werden verstärkt und
dann durch die beiden Dlskrlminatoren untersucht. Ist
die Fensterbreite des Eingangs 0,1 V und die Verstärkung
des Expanders zehnfach, so liegen die Schwellen der
beiden Diskriminatoren Jetzt effektiv um l V auseinander,
so daß für l % Genauigkeit 'die Unsicherheit der Schwellen
bei 10 mV liegt.

Das Blockschaltbild eine solchen Pulshöhenanalysators ist
in Bild 19.5 gezeigt;

Eingang Fensterver-
stärker oder

Expander

Diskriminator
obere

Schwelle

Diskriminator
untere

Schwelle

Gedächtnis
u.Äntikoinr
zidenzkreis

Ausgang

Bild 19.5
Blockbild eines Einkanalimpulshöhenanalysators
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19.6 ist die geforderte Verstärkungscharakteristik

Ausgangsspannung

Bereich der
Übersteuerung

/Regelbarer
/^Schwellenwert

Bereich unterhalb
der Einsatzscttwelle

Eingangs-
spannung

Bild 19.6
Verstärkungskennlinie eines Fensterverstärkers (Expander)

des Expanderverstärkers angegeben. Der ExpanderverstSrker
muß oberhalb der Schwelle eine sehr stabile Verstärkung
haben, da sonst die Kanalbreite schwankt. Außerdem 'ist,
im Gegensatz zu normalen Linearverstürkern, die Pulsform
der zu verstärkenden Signal sehr verschieden- Bild 19.7

(s. folgende Seite) beschreibt diesen Vorgang. Die Si-
gnale a und b Überschreiten die Schwelle U1 mit. verschie-
denen Amplituden, der Fensterverstärker muß die Signale
a1 und b1 weiterverarbeiten, die aber völlig verschiedene
Pulsforrcen haben. Ein anderes Beispiel Ist das Signal c,
das eine andere mögliche Schwelle U« um den gleichen Be-
trag In der Amplitude übersteigt wie a die Schwelle U^,
Das entstehende Signal c1 ist viel länger als af. Wegen
der verschiedenen möglichen Pulsformen muß die Bandbreite\s Verstärkers sehr hoch sein, um alle Signale linear

weiter zu verstärken. Dies erfordert oft aufwendige Kon-
struktionen.

Die Messung geschieht in den meisten Fällen so,' daß man
ein Fenster bestimmter Breite, 2.B. 0,1 V, nacheinander
die Reihe aller Pulsamplituden durchlaufen läßt und dabei
In Jedem Kanal die während einer bestimmten Zeit hinein-
fallenden' Pulse zählt. Ein derartiges Gerät bezeichnet man
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Bild 19.7
Pulsformen im Expanderverstärker

als Einkanal-PulshÖhenanalysator.

Ein Analysator dieser Art mit Tunneldioden-Dlskriminato-
ren soll im folgenden beschrieben werden. Auch hier wird
der Triggermechanismus der Diode beim Überschreiten des
Peakstroms ausgenutzt. Bild 19.S zeigt die statische Strom-

Bild 19.8
Positive Strom Zuführung des Tunnel-
dioden -Schmitt-Triggers
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Zuführung des Tunneldioden-Schmltt-Trigger's, über den
Emitterverstärker wird der variable Strom eingespeist.
Da die Änderung des Stromes auf der Kennlinie zwischen
J = 0 und J = J nur gering ist, kann der Zenerast der

c

Diode in Sperrlchtung mit ausgenutzt werden. Dann müssen
positive und negative Stromanteile in die Diode gebracht
werden, Bild 19.9 zeigt eine Möglichkeit dafür. Dadurch

Bild 19.9 , •
Positiver und negativer Strom

wird der Ampli'tudenbereich der zu diskriminierenden Signale
von etwa l : 10 auf l : 100 erweitert, zu beachten ist
allerdings die maximale Verlustleistung der Diode in
Sperrlchtung.

Bild 19.10 enthalt die Schaltung des Diskrimlnatorteils
für die obere und die untere Schwelle (s. folgende Seite).
Die Transistoren Tl bis T3 stabilisieren mit den beiden
Zenerdloden den Strom durch die beiden Potentiometer, die
Schwelle und Kanalbreite bestimmen.. Transistor. Tfj ver-
sorgt die beiden Tunneldioden mit negativem Strom, T8 mit
positivem Strom. Die Transistoren"T6 und T7 stellen die >
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an unteren Diskrim.an oberen Diskrim.

Bild 19.10
Schaltung des oberen und unteren Diskriminators



Dioden wieder zurück. Sie sind gesperrt, solange die
Dioden unterhalb des Peak vorgespannt sind, sie leiten,
wenn die Dioden gesprungen sind. Dadurch nehmen sie den
Dioden soviel Strom weg, daß diese Über das Tal auf den
Tunnelast zurückspringen.

Die beiden Dlskriminatoren werden' von Je einem gegenge-
koppelten Stromverstärker angesteuert, dessen Schaltung
hier nicht näher erläutert wird.

Die Antikoinzidenzstufe ist in Bild 19.11 (s. folgende
Seite) gezeigt. Sie enthält drei Tunneldioden-Univibrato-
ren TD1 bis TD3. Der untere Dlskrlminator triggert, wenn
er angesprochen hat, TD1, der einen positiven 0,5 psec-
Puls erzeugtj der differenziert wird. Die negative Rück-
flanke steuert TD2, dessen Arbeitspunkt auf dem Diffusions*
äst liegt. Dadurch springt TD2 auf den Tunnelast und gibt

r
\i ein negatives? Signal an den Ausgangsverstärker, der

aus Tl und T2 besteht. Hat auch der obere Diskriminator
angesprochen, wird TD3 getriggert, der einen positiven
0,8 psec-Puls auf TD2 gibt und dadurch dessen Springen
verhindert (Antlkoinzidenz). Die genannten Pulslängen

_ bestimmen die Auflösungszeit, sie können verändert
' werden.

-

Der Einkanal-Pulshöhenanalysator nimmt positive Pulse
zwischen 10 mV und l V mit Anstiegszeiten zwischen 10
und 250 nsec und Abfallzeiten kürzer als 1,5 usec an.
Die Kanalbreite ist zwischen 0 und 100 mV regelbar, die
Drift der Schwelle und Kanalbreite ist etwa 5 mV oder
5 yA pro 10° C. v
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Bild 19.11
Antikoinzidenzstufe
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