2

Hochschule
Magdeburg e Stendal

Hochschule Magdeburg-Stendal
Fachbereich Ingenieurwissenschaften und Industriedesign (IWID)
Institut fiir Elektrotechnik

Bachelorarbeit

zur Erlangung des Grades eines ,,Bachelor of Engineering*
im Studiengang Elektrotechnik

Thema: ,vergleich von Vorverstiarkerschaltungen in Rohren- und
Transistorbauweise fiir den Einsatz in Audioverstarkern*

Eingereicht von: Finn Engelmann

Angefertigt fiir: audionet GmbH

Matrikel: 20182294

Ausgabetermin: 05. Januar 2022

Abgabetermin: 16. Mirz 2022

Schulischer Betreuer: Herr Prof. Dr. techn. Sebastian Hantscher
Betrieblicher Betreuer: Herr Dr.-Ing Stefan Schwehr

1. Priifer 2. Priifer



Eidesstattliche Erkliarung

Hiermit erklédre ich, Finn Engelmann, an Eides statt, dass ich die vorliegende Bachelor-Thesis
eigenstindig verfasst und keine fremde Hilfe in Anspruch genommen habe. Des Weiteren
wurden keine anderen Quellen und Hilfsmittel als in dieser Arbeit angegeben verwendet. Alle
sinngeméfBen oder wortlich iibernommenen Textstellen aus den angegebenen Quellen habe
ich als solche kenntlich gemacht. Die Arbeit wurde bisher in gleicher oder dhnlicher Form

keiner anderen Priifungsbehdrde vorgelegt und auch nicht verdffentlicht.

Berlin, den 16.03.2022

Finn Engelmann



Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Bachelorarbeit wurden Réhren- und Transistorvorverstirker ausgehend von
thren Grundschaltungen zur Spannungsverstirkung im Kontext von Audio Vorverstirkern
verglichen. Dabei hat sich theoretisch und praktisch im ersten Schritt gezeigt, dass die
Elektronenrdhre aufgrund ihrer Kennlinie ein deutlich lineareres Bauteil als der
Bipolartransistor oder der Mosfet ist. Es wurde eine Herleitung der harmonischen Verzerrungen
sowohl fiir die Triode, den Mosfet als auch den Bipolartransistor durchgefiihrt, die die fiir die
Hohe der Verzerrungen mallgeblichen Grofen aufzeigt. Dabei wurde in erster Linie deutlich,
dass die rein kennlinienbedingten Verzerrungen des Bipolartransistors in ihrer Grofle vollig
unabhingig vom Arbeitspunkt auftreten, vorausgesetzt er arbeitet im Normalbetrieb (forward
region). Fiir den Mosfet und die Elektronenr6hre zeigt sich das Verzerrungsverhalten sowohl
Bauteil- als auch arbeitspunktabhingig. Im nédchsten Schritt wurden alle Bauteile durch eine
Stromgegenkopplung bei einem gleichen Verstiarkungsfaktor betrieben. Hierbei hat sich
gezeigt, dass die linearisierende Wirkung der Gegenkopplung zwar bei harmonischen
Verzerrungen und Intermodulationsverzerrungen niedriger Ordnung eine enorme Verbesserung
bewirkt, bei Verzerrungen und Intermodulationsprodukten hdéherer Ordnung aber deutlich
weniger wirksam ist. Es hat sich im Vergleich auBlerdem gezeigt, dass die geringen
Gesamtverzerrungen der Elektronenrdhre in einer einstufigen Verstirkerschaltung von
Bipolartransistor und Mosfet nicht ohne Weiteres erreicht werden kénnen. Diese Erkenntnisse
erklaren, warum auch einfache Rohrenverstirker, die auf den von Barkhausen in den 1930er-
Jahren verfassten Grundschaltungen basieren, klanglich iiberzeugen konnen. Weiterhin
ermoglichen die Ergebnisse dieser Arbeit einen Ausblick darauf, welche Schaltungsaspekte
zukiinftig genauerer Analyse bediirfen, damit auch komplexere und mehrstufige

Verstirkerschaltungen genauer beurteilt werden kdnnen.
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1. Einleitung

Fiir die meisten Menschen mag die Elektronenrohre schon lidngst eine ausgestorbene und
veraltete Technik sein. Bei genauerem Blick ist jedoch festzustellen, dass Rohren auch
im Jahre 2022 durchaus noch eine Daseinsberechtigung haben. In jeder Mikrowelle steckt
beispielsweise ein Magnetron zur Erzeugung der elektromagnetischen Wellen, die zur
Erwédrmung von Speisen genutzt werden. Bei diesem Magnetron handelt es sich um eine
Art der Elektronenrohre. Sehr interessant sind R6hren weiterhin vor allem im Bereich der
Hochfrequenz-Sendetechnik. Anders als Transistoren sind spezielle Rohren in der Lage,
auch bei hohen Frequenzen, Ausgangsleistungen bis in den Megawattbereich abzugeben.
Somit sind sie noch heute unabdingbar fiir HF-Sender mit extrem hoher Leistung bzw.
modernen Radarsystemen. Ein weiteres Einsatzgebiet der Elektronenrdhre ist die
Audiotechnik. Vor knapp 60 Jahren waren Rohren das verstirkende Bauelement aller
High Fidelity (Hi-Fi) Verstirker, Mischpulte, Tonbandmaschinen und Gitarrenverstérker.
Im letzten Punkt hat sich am wenigsten gedndert. Gitarrenverstirker stellen wohl den
kommerziell grofften Markt moderner Rohrenaudiotechnik dar. Dies ist hauptsédchlich
durch den speziellen Sound, den ein Rohrenverstirker beim Ubersteuern produziert, zu
begriinden. Nichtsdestotrotz trifft man vor allem im exklusiveren High-End-Bereich der
Audiotechnik auf eine sehr breite Auswahl an Rohrenverstarkern flir den Heimbereich.
Anders als bei der Musikproduktion geht es im Hi-Fi-Bereich darum, den im Studio
produzierten Klang moglichst ohne nennenswerte weitere Verzerrungen wiederzugeben.
Hier gibt es eine groBe Anzahl audiophiler Menschen, die Rohrenverstirker aufgrund
ihres Klanges bevorzugen, genauso wie es Liebhaber der Transistortechnik gibt.

In dieser Arbeit soll es darum gehen, herauszufinden, inwieweit sich der klangliche
Unterschied zwischen Elektronenrdhre, Bipolartransistor und Feldeffekttransistor auf das

grundsitzliche Ubertragungsverhalten des Bauteils zuriickfiihren lisst.



1.1 Motivation

Im High-End Audiosegment gibt es die unterschiedlichsten Meinungen dariiber, ob
Verstérker in Rohren- oder Transistorbauweise fiir die Reproduktion von Musiksignalen
besser geeignet sind. Gerade im Bereich der hochstwertigen Musikwidergabe werden
Vergleiche oft auf Grundlage personlicher Empfindungen und Klangeindriicke getéatigt.
In dieser Hinsicht fdllt bei genauerer Recherche auf, dass viele angebliche Vor- und
Nachteile in Bezug auf Rohren und Transistorverstirker ohne wissenschaftliche
Grundlage und ohne Quellenangabe Verbreitung finden. Lediglich in einer kleinen
Anzahl von Publikationen wurden genauere Betrachtungen der Bauteile vorgenommen.
Beispielsweise in dem Artikel ,,Tubes Versus Transistors — Is There an Audible
Difference? von Russel O. Hamm aus dem Jahre 1973 wurden Réhren und Transistoren
im Kontext von Mikrofonvorverstiarkern verglichen. Klangliche Unterschiede wurden auf
unterschiedlich gewichtete harmonische Verzerrungen bei der Ubersteuerung [14, p. 272]
zuriickgefiihrt. Grundlage dafiir war die Erkenntnis, dass akustische Transienten wihrend
der Aufnahme durchaus in den Bereich der Ubersteuerung der verwendeten Vorverstirker
gelangen konnen [14, p. 269]. Weiterhin wurde von Eric Barbour im Jahre 1998 mit dem
Artikel ,,The Cool Sound of Tubes* [2] ein praktischer Vergleich von Transistoren und
Rohren durchgefiihrt. Die Ergebnisse zeigen zwar Unterschiede in der Hohe der
entstechenden Verzerrungen auf, es fehlt allerdings deutlich an wissenschaftlich-
theoretischer Grundlage und Vergleichbarkeit der einzelnen Schaltungsaufbauten, um die
Messwerte richtig deuten zu konnen.

In diesem Sinne liegt die Motivation dieser Arbeit darin, die Bauteile Bipolartransistor,
Feldeffekttransistor und Elektronenr6hre wissenschaftlich anhand ihrer physikalisch

vorgegebenen Kennlinie in ihrer Arbeitsweise zu vergleichen.



1.2 Zielsetzung

Die Zielsetzung dieser Arbeit besteht darin, den Unterschied zwischen Rohren- und
Transistorverstirkern im Grundsatz anzugehen. Zu viele vereinfachte Artikel oder
referenzlose Behauptungen versuchen Unterschiede im Klang ohne Grundlage zu
erkliren und widersprechen sich nicht selten sogar gegenseitig. Das Thema ist zu
umfassend, um alle verschiedenen Parameter, die einen Einfluss auf den Klang nehmen
konnten, hier abzuhandeln. Endverstérker unterliegen zusétzlich zu den Nichtlinearitéten
der Bauteile weiteren stark einflussnehmenden Variablen. Dies ist zum Beispiel die
Ansteuerung einer niederohmigen, komplexen Last (Lautsprecher) und die damit
einhergehenden Schaltungsmafinahmen (z. B. Ausgangsiibertrager). Deswegen soll der
thematische Fokus auf die Vorverstirkung eines Audiosignals gelegt werden. Die
verschiedenen physikalischen Wirkprinzipien der Bauteile d&uflern sich in erster Linie in
deren Ubertragungsverhalten — dies soll fiir jedes Bauteil vergleichbar untersucht werden.
Es soll eine wissenschaftlich fundierte Betrachtung mit Augenmerk auf die entstehenden
nichtlinearen Verzerrungen gelegt werden, die rein bauteilbedingt entstehen. Hierflir ist
es wichtig, die Betrachtung zunéchst theoretisch anzugehen, denn nur so kann auch ein
nachfolgender Vergleich in Simulation und Praxis sorgfiltig getétigt werden. Mit dieser
Grundlage konnen Aussagen iiber die Bauteile und Schliisse beziiglich ihres Verhaltens
gezogen werden. Weiterhin soll anhand der Ergebnisse gezeigt werden, welche Aspekte

zukiinftig weiter betrachtet werden sollten.



2. Theoretische Grundlagen

Die in dieser Arbeit thematisierten Bauelemente und Messgréfen sollen in diesem

Kapitel in kurzer Form erldutert werden.

2.1 Schaltungstechnik

Zuerst werden die behandelten Bauelemente und deren Funktionsweisen vorgestellt.
Dabei werden auflerdem die spéter notwendigen BauteilgroBBen sowie die

Kennliniengleichungen erortert.

2.1.1 Elektronenrohre

Bei der Elektronenréhre handelt es sich um das erste aktive elektronische Bauelement,
mit dem elektrische Strome und Spannungen verstirkt werden konnten. Vor der
breitflichigen Einfiihrung von Transistoren gegen Mitte der 1960er-Jahre bildeten
Elektronenrohren das Herzstiick aktiver Schaltungstechnik. Die Ablosung der Rohre
durch den Transistor hat zahlreiche Griinde. Mal3geblich fiir die Verdrangung waren
dabei die deutlich geringeren Kosten von Transistoren, die mogliche Miniaturisierung
von Schaltungen, geringere Stromaufnahme und die fehlende Notwendigkeit einer hohen

Anodenspannung.

2.1.1.1 Diode

Bei Elektronenrohren handelt es sich um hochevakuierte Glaskolben, die mehrere
Elektroden enthalten. Das Prinzip der Elektronenréhre basiert auf der Entdeckung von T.
A. Edison, der herausfand, dass Metalle bei der Erhitzung Elektronen freisetzen kénnen.
Im einfachsten Fall besteht eine Elektronenrohre aus einer Glithwendel (Heizung) und
einem Blech (Anode) — man spricht von einer Diode (vgl. Abbildung 1). Die hohe
Temperatur der Glithwendel fiihrt zu Emittierung von Elektronen aus der Gliihwendel in
die evakuierte Glasrohre. Wird an die Anode nun eine positive Spannung angelegt,

kommt ein Elektronenfluss durch die Rohre Richtung Anode zustande — ein Strom flief3t.



Wird die Anodenspannung hingegen negativ, kommt es zu keinem Stromfluss. Diese Art
der Rohre wurde - genau wie Halbleiterdioden heutzutage - zur Gleichrichtung von

Wechselspannungen genutzt.

Anode

mH/Eizung

Abbildung 1: Schaltzeichen Diode

Die Rohrendiode stellt die Grundlage fiir die nachfolgende Betrachtung der Triode dar.
Wie bei Potchinkov nachzulesen [16, p.45] kann die Kennlinie in drei Bereiche aufgeteilt
werden:

e Anlaufbereich

¢ Raumladungsbereich

e Sittigungsbereich

Die Beschreibung dieser Bereiche kann durch folgende Gleichungen angenihert werden

[16, p.48]:

I, - eWa/E) firuU, <0
I, ={k*-y3? fiir 0< U, < Us (1)
I fiir U, > Us

Von Interesse ist fiir nachfolgende Betrachtung von Rohren als Verstérker nur die mittlere
Gleichung, die die Kennlinie des Anodenstroms I, durch die Anodenspannung U, im
Raumladungsbereich, also tiber dem Anlauf- und unter dem Sattigungsbereich beschreibt.
Der Sittigungsbereich beginnt, sobald die Sattigungsspannung Uy von der

Anodenspannung U, iiberschritten wird.



2.1.1.2 Triode

Im Zusammenhang mit dieser Arbeit ist vor allem eine Art von Elektronenréhre von
Interesse - ndmlich die Triode. Wie das Prifix ,, Tri* schon suggeriert, handelt es sich um

ein Bauteil mit drei Elektroden: Gitter (G), Anode (A), Kathode (K).

=

Abbildung 2: Schaltzeichen Triode

Die Kathode ist in der Regel bei allen modernen Elektronenrdhren nicht als einfache
Gliihwendel ausgefiihrt, sondern als ein Metallrohrchen, in dessen Inneren die
Gliihwendel verlduft. Man spricht dann von einer indirekten Heizung mit dem
Hauptvorteil der galvanischen Trennung von Heizung und Kathode. Das im Vergleich
mit der Diode hinzugekommene Gitter liegt zwischen Anode und Kathode. Mithilfe des
Gitters ist man in der Lage, durch das Anlegen einer dufleren Spannung, den Stromfluss

durch die Rohre zu steuern.

Verstirkerrohren arbeiten vornehmlich im Raumladungsbereich [16, p. 45]. Somit ist hier
zur Betrachtung der Verzerrungen, das auf Barkhausen zuriickgehende

Raumladungsgesetz (2) [16, p. 47] zur Beschreibung der Rohrendiode von Interesse.

I, =K* U, 2

K* wird als Raumladungskonstante bezeichnet. ,Fir die Praxis kann man

A

Yz annehmen

Raumladungskonstanten im GroBenbereich von K* = 1073..1072

[15, p. 47].%



Um aus Gleichung (26) nun auf das Verhalten einer Triode schlieen zu konnen, ersetzt
man ,.hinsichtlich des Kathodenstroms die Rohre durch eine Réhre ohne Gitter (eine
Diode), deren Anode an der Stelle des Gitters angeordnet ist [16, p. 49].

Barkhausen hat die Spannung an dieser Stelle als Steuerspannung U, bezeichnet und wie

folgt definiert [4, p. 82]:
Us = Ug+D-Uy 3)

Sie setzt sich dabei aus der Spannung am Gitter U; und dem Durchgriff D multipliziert
mit der Anodenspannung U, zusammen. D -U, stellt die Riickwirkung der
Anodenspannung auf den Anodenstrom dar und liegt in den Teilkapazititen zwischen den
Elektroden begriindet [4, p. 82].

Unter Anbetracht, dass U, die Spannung an der Ersatzanode ist, kommt man dann zu
folgendem Ergebnis fiir die Ubertragungskennlinie der Triode, die bereits in [4, p. 85]

aufgestellt wurde:

In =K (Us)*? 4

Am Beispiel einer realen Triode (ECC82) ergibt sich das in Abbildung 3 ersichtliche
Kennlinienfeld. Auf der linken Seite ist das durch Gleichung (4) beschriebene
Ubertragungskennlinienfeld zu sehen, auf dessen X-Achse die Gitterspannung und auf

dessen Y-Achse der Anodenstrom aufgetragen ist.
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Abbildung 3: Ubertragungs- und Ausgangskennlinienfeld einer ECCS2 von JJ Electronic
Quelle: [17]



Rechts ist das Ausgangskennlinienfeld ersichtlich, auf dessen X-Achse die
Anodenspannung aufgetragen ist. Wie man am Ausgangskennlinienfeld sieht, besteht

eine Auswirkung der Anodenspannung auf den Anodenstrom — die Anodenriickwirkung.

Ein weiterer wichtiger Parameter zur Beschreibung der Elektronenrdhre ist die Steilheit
S, welche angibt, wie sehr sich der Anodenstrom [, bei einer gegebenen konstanten
Anodenspannung U, mit der Gitterspannung U, dndert [5, p. 7]. Sie ergibt sich aus der

Kennlinie als Ableitung des Anodenstromes nach der Gitterspannung wie folgt:

. <61a ) .
- )
aUg Ug=const.

Weiterhin ist der innere Widerstand der Rohre R; eine wichtige Kennzahl und ergibt sich

ebenfalls aus der Kennlinie:

au,
Ri = <6I ) ®)

a Ug=const.

Auch der bereits beschriebene Durchgriff kann aus der Kennlinie ermittelt werden:

b (%Y
— oy, 7
Ia=const.

Aus diesen drei Beschreibungen ergibt sich das allgemeingiiltige Gesetz in Gleichung (8)

[4, p. 159], welches als Barkhausensche Rohrenformel bekannt ist.

S‘D-R; =1 (8

Es soll angemerkt werden, dass sich nicht alle realen Trioden nach den beschriebenen
mathematischen Grundsétzen verhalten. Ferner gibt es auch Trioden, die von der durch
Barkhausen beschriebenen Kennlinie abweichen und sich somit nichtlinearer verhalten

als andere. In [16] wurde gezeigt, dass die ECCS81 beispielsweise ein nicht



,hormgerechtes Verhalten zeigt. Die Berechnung der Rohrenkonstante K* aus vier
verschiedenen Arbeitspunkten hat ergeben, dass die Ergebnisse bis zu 100% voneinander
abweichen [16, p. 60]. Es hat sich gezeigt, dass der Verstirkungsfaktor bei dieser
speziellen Rohre deutlich starker vom Anodenstrom abhingig ist, als im Vergleich zur

Theorie — zu sehen in Abbildung 4.

Dp/p in %

-50 —

1 1 1 1
5 10 15 20

Anodenstrom l,(mA)
Abbildung 4: Verstirkungsfaktoren fiir die Rohren ECC81, ECC82 und ECC83
Quelle: [16, p. 61]
Die ECCS82 und die ECCS83 verhalten sich in dieser Hinsicht deutlich besser und konnen
als linearere Rohren bezeichnet werden. Allerdings ist die ECC83 im Vergleich aufgrund

ihres maximalen Anodenstromes eingeschréinkt.

2.1.2 Transistor

Als Nachfolger der Elektronenréhre ist der Transistor heutzutage zum festen Bestandteil
moderner Zivilisation geworden. Im Laufe der 1960er-Jahre wurde die Elektronenréhre
mehr und mehr aus neuen Schaltungsentwiirfen verdringt und gegen diskrete
Transistorschaltungsweisen ersetzt. Mitte der 1960er-Jahre wurde der erste integrierte
Operationsverstdarker vorgestellt [12, p. xviii] und mit den Moglichkeiten der
Massenherstellung von integrierten Schaltkreisen sanken auch die Kosten. Heutzutage
beruhen die allermeisten elektronischen Gerdte auf integrierten Schaltkreisen mit

Bipolartransistoren (BJTs) und Feldeffekttransistoren (Fets).



2.1.2.1 Bipolartransistor (BJT)

Bei dem Bipolartransistor handelt es sich um ein Halbleiterbauelement, das wie die
Triode drei Elektroden besitzt: Kollektor (C), Emitter (E) und Basis (B). Jede Elektrode

ist mit einer der drei Siliziumschichten des Transistors verbunden.

C C

Kollektor I Emitter Kollektor Emitter
n p n — o— p n p ——

Basis Basis

Abbildung 5: Aufbau von npn- und pnp-Transistor

Die Ansteuerung des Transistors erfolgt, anders als bei der Triode, nicht {iber eine
Spannung, sondern iiber einen Strom in die Basis. Die Ansteuerung erfolgt somit in
Kontrast zur Elektronenrdhre, nicht leistungslos.

Uber den Basisstrom I lisst sich der Strom durch die Kollektor-Emitter-Strecke steuern.
Die Steuerwirkung hédngt von der Stromverstirkung des Transistors ab. Durch
unterschiedliche Dotierung der Siliziumschichten des Transistors gibt es im Gegensatz
zur Elektronenréhre zwei komplementére Typen, den npn- und den pnp-Transistor. ,,Bei

pnp-Transistoren haben alle Spannungen und Stréme umgekehrte Vorzeichen [15, p. 36]*

Einen Uberblick iiber die Betriebsarten geben die Dioden-Ersatzschaltbilder (Abbildung
6) wieder. Demnach bestehen Bipolartransistoren aus ,,zwei antiseriell geschalteten pn-
Dioden, die eine gemeinsame p- oder n-Zone besitzen. [15, p. 36]. ,,Der Bipolartransistor
wird zum Verstdrken und Schalten von Signalen eingesetzt und dabei meist im
Normalbetrieb (forward region) betrieben, bei dem die Emitter-Diode (BE-Diode) in
Flussrichtung und die Kollektor-Diode (BC-Diode) in Sperrrichtung betrieben wird.
[15, p. 36]¢
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Abbildung 6: Dioden-Ersatzschaltbilder des Bipolartransistors
Quelle [15, p.36]

Fiir die Beschreibung des Transistors sind maf3geblich zwei Kennlinienfelder wichtig: das
Ausgangskennlinienfeld I = f(Ucg), das die Abhdngigkeit des Kollektorstromes /. von
der Kollektor-Emitter-Spannung U.r beschreibt und das Eingangskennlinienfeld

f(Ugg), das die Abhingigkeit des Basisstromes Iz von der Basis-Emitter-Spannung
beschreibt.

/C
m_/i UCE sat
f 0.72
10+ 7
Use
8-+ Vv
| 0,70
| —
4-
= 0,68
- 0.66

Abbildung 7: Ausgangskennlinienfeld eines Bipolartransistors
Quelle: [15, p.36]

Wie in [15, p. 36] beschrieben und anhand des Ausgangskennlinienfeldes (Abbildung 7)
ersichtlich, sind mit Ausnahme eines kleinen Bereiches nahe der I--Achse die Kennlinien
nur wenig von Uy abhidngig. Demnach ist der Kollektorstrom /. im Normalbetrieb im

Wesentlichen nur von Ugg abhéngig. [15, p. 37].
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Ein Blick auf die Eingangs- und Ubertragungskennlinien (Abbildung 8) zeigt, dass das
,Verhalten des Transistors im Wesentlichen auf das Verhalten der BE-Diode

zuriickgefiihrt werden kann [15, p. 37].

le r lg.
mA A
UCE UCE
10+ BTl 254 -
i
8 : 20-
I
[
61 1 151
]
41 10
2+ 5
} t f - t ; t i t
0 02 04 06 08 10 Ug 0 02 04 06 08 1.0 Ug
\ . .
a Ubertragungskennlinienfeld b Eingangskennlinienfeld v

Abbildung 8: Ubertragungskennlinienfeld und Eingangskennlinienfeld des Bipolartransistors

Quelle: [15, p.37]
Der Verlauf der zwei Kennlinienfelder unterscheidet sich nur marginal, was auf die
beschriebene geringe Abhéngigkeit von I von Uy zuriickzufiihren ist.
Daraus folgt, ,,dass im Normalbetrieb der Kollektorstrom Iz dem Basisstrom Ig
ndherungsweise proportional ist [15, p.37].
Fiir den Normalbetrieb erhélt man folgende GroB3signalgleichung des Bipolartransistors
[15, p. 37] zur Beschreibung des Kollektorstroms I durch die Basis-Emitter-Spannung
Ugg:

UBE U
IC=IS-eUT-<1+£) )
Mit dem Sittigungsstrom Iy = 107 ...107*24 und der Thermospannung Uy ~ 26mV

bei Raumtemperatur [15, p. 37]. Der rechte Teil der GroBsignalgleichung, (1 +%)
A

beinhaltet die Kollektor-Emitter-Spannung U.g, sowie die Earlyspannug U, und

beschreibt die Abhéngigkeit des Kollektorstroms von der Kollektor-Emitterspannung.
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Dieser Effekt ist zwar wie an Abbildung 7 zu sehen sehr gering, kann aber unter gewissen
Umstdnden zum Tragen kommen. Betrachtet man das vereinfachte, statische
Kleinsignalmodell des Bipolartransistors fiir den Normalbetrieb nach Vernachldssigung
der Bahnwiderstinde, so ist der Transistor als Stromquelle mit dem Ausgangswiderstand

rcg beschreibbar (Abbildung 9):

B O C

"B lUBE * Suge Tce

E

Abbildung 9: Vereinfachtes statisches Kleinsignalmodel des BJT

Quelle: [15, p. 79]
Die Vernachldssigung des Earlyeffektes bedeutet, dass 1.y — o0 angenommen wird und
somit entféllt. Dies darf nur stattfinden, wenn die Last im Kollektorkreis entsprechend

klein im Vergleich zu r¢p ist.

2.1.2.2 Feldeffekttransistor (Fet)

Der Feldeffekttransistor besitzt, wie der Bipolartransistor und die Triode, drei Elektroden.
Diese werden als Source (S), Drain (D) und Gate (G) bezeichnet. Anders als der
Bipolartransistor werden der Feldeffekttransistor und auch die Elektronenrohre
leistungslos angesteuert, indem man ,,mit einer zwischen Gate und Source angelegten
Steuerspannung die Leitfahigkeit der Drain-Source-Strecke beeinflusst, ohne dass ein
Steuerstrom flieBBt [15, p. 171].“ Um den Umfang auf ein iibersichtliches Mal} zu
reduzieren, soll in dieser Arbeit lediglich der Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor
(Mosfet) behandelt werden. Da Mosfet und Sperrschicht-Feldeffekttransistor (JFet) ohne
groBBeren Fehler durch dieselbe Gleichung beschrieben werden konnen [15, p. 177],
treffen auch die Ergebnisse hinsichtlich der Kennlinienverzerrungen auf beide Bauteile

zu. Der physikalische Aufbau des Mosfets wird an Abbildung 10 deutlich.
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Abbildung 10: Aufbau eines n-Kanal-Mosfets

Quelle: [5, p.171] und eigene Bearbeitung
Das voneinander getrennte, jeweils n-dotierte Drain- und Source-Gebiet wird von p-
dotiertem Silizium umschlossen. Zwischen Drain und Source befindet sich das durch eine
Siliziumdioxidschicht isolierte Gate. Aufgrund dieser Isolierung kann die

Steuerspannung beide Polaritdten annehmen, ohne dass ein Strom flieB3t [15, p.171].

Steigt die Spannung am Gate U;s weit genug an, kommt es zu einer Anreicherung von
Elektronen im p-Gebiet unter dem Gate [7, p. 149]. Bei ausreichend starker Anreicherung
bildet sich in dieser Inversionsschicht ein leitender Kanal aus, der aufgrund der
Ladungstrageransammlung eine Widerstandsbahn von Source nach Drain darstellt
[7, p. 150] — der Mosfet arbeitet im Ohmschen Bereich. Steigt die Gate-Spannung weiter
an, so arbeitet der Mosfet schlieBlich ab dem Erreichen der Abschniirspannung Upg ;5 im
Abschniirbereich, der in Abbildung 11 verdeutlicht ist.

U
s GS‘ G D ‘ Ups

Enhanced Gate
Kanal Oxid

Dt

Zone
Abbildung 11: Idealisierter prinzipieller Aufbau des n-Kanal Mosfet mit
einem abgeschniirten n-Kanal — ,, Inversionskanal “ unterhalb des Gates
Quelle: [7, p. 149]
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Die gingigsten Typen von Mosfets stellen der selbstsperrende n-Kanal- und der
selbstsperrende p-Kanal-Typ dar. Das Ausgangskennlinienfeld fiir den n-Kanal-Mosfet
ist in Abbildung 12 gezeigt - hier ist auf der X-Achse die Drain-Source Spannung Upg
und auf der Y-Achse der Drain-Strom I aufgetragen. ,,Bei p-Kanal-Fets haben alle

Spannungen und Strome umgekehrte Vorzeichen [15, p. 174].%

o
‘mA ohmscher Bereich / Abschnurbereich
4,0 1
Uss
/
/' Upsap = Uss— U, Vv
3.5
3.0
2,5
4 L -
3 4 5 Ups

Abbildung 12: Ausgangskennlinienfeld eines n-Kanal-Feldeffekttransistors
Quelle: [15, p.135]
Man unterteilt das Ausgangskennlinienfeld in die drei schon kurz genannten Bereiche:

den Sperrbereich, sowie den ohmschen Bereich und den Abschniirbereich.

Uberschreitet die Gate-Source-Spannung U, die Schwellspannung U,,, nicht, befindet
sich der Fet im Sperrbereich [15, p. 174].

Ist die Schwellspannung Uy, tiberschritten, die Drain-Source-Spannung befindet sich
allerdings noch unter der Drain-Source-Abschniirspannung Up; 4, S0 arbeitet der Fet im
Ohmschen Bereich [15, p. 174].

Ist die Schwellspannung U, und die Drain-Source-Abschniirspannung iiberschritten,

arbeitet der Fet im Abschniirbereich [15, p. 174].

Wihrend im Sperrbereich kein Strom flie3t, konnen die zwei anderen Bereiche jeweils
durch eine Gleichung angendhert werden, die das Verhalten des Mosfets unter
Vernachldssigung der Kanallingenmodulation beschreibt; vgl. Gleichungen (10)

[15,p. 177].
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K stellt dabei den Steilheitskoeffizienten dar. Dieser ergibt sich aus dem physischen
Aufbau und ist ein MaB fiir die Steigung der Ubertragungskennlinie [15, p. 179].

0 fiir Ugs < U
U .
I, =<K Ups- (ch — Utn _%) fur Ugs =2 Un, 0 =2 Ups < Ugs — Upp (10)
K .
5 (Ugs — Ugn)? fur Ugs = U, Ups = Ugs — Uy,

Die daraus entstehenden Kennlinien sind in Abbildung 13 ersichtlich und beschreiben
den durchgezogen eingezeichneten Bereich fiir den Drainstrom I, in Abhéngigkeit der
Drain-Source-Spannung Ups (Ausgangskennlinie), sowie den Drainstrom I in

Abhingigkeit von der Gate-Source-Spannung U, (Ubertragungskennlinie).

In )

[N o o
i AN \
| \ \
I ‘N \
| \ \\
I \ \
\ \ \

\ \
I \ \

\ \

\ \
| \ \
| \ \
| \ \

\ \
i \ Y
| W S '
Upsab = Ugs— U Ups Uy, Ugs
a Ausgangskennlinie b Ubertragungskennlinie

Abbildung 13: Ausgangs- und Ubertragungskennlinie des n-Kanal-Fets
Quelle: [15, p. 178]

2.2 Messgrofien

An dieser Stelle werden die im Laufe dieser Arbeit behandelten Messgroflen kurz
vorgestellt. Diese sind fiir die theoretische Betrachtung als auch fiir die Interpretation der

Messergebnisse wichtig.
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2.2.1 Harmonic Distortion

Bei der Messung von analogen Audioschaltkreisen ist vor allem die Messung des
nichtlinearen Verhaltens von Interesse. Hat ein Priifling eine komplett lineare
Ubertragungsfunktion, so hat das Ausgangssignal eine zum Eingangssignal identische
Wellenform, welche sich lediglich in der Amplitude unterschieden darf. Ist die
Ubertragungsfunktion nichtlinear, so stimmt die Form des Ausgangssignals nicht mehr
mit der des Eingangssignals iiberein [1, p. 22]. Die Ursache fiir eine, durch ein
nichtlineares Ubertragungssystem verinderte Wellenform, liegt in der Erzeugung von
Oberwellen des eigentlichen Eingangssignals innerhalb des getesteten Schaltkreises
(z. B. eines Audioverstiarkers). Diese Oberwellen werden auch als Harmonische
bezeichnet und sind Vielfache der eingespeisten Grundschwingung — zu sehen in

Abbildung 14.

PURE /\ NONLINEAR
SINE WAVE | | \ | Dewece |
GEN UNDER
' TEST
FUNDAMENTAL

«— SIGNAL (F)

AMPL.

F 2F 3F 4F 5F 6F

» FREQ.

Abbildung 14: Erzeugung von Oberwellen in einem nichtlinearen Priifling (DUT)
Quelle: [1, p.22]

Fiir die Hohe einzelner Oberwellen zur Grundschwingung gilt:

Amplitude bei 2w,
HD2 =

Amplitude bei w,

(11)

Amplitude bei 3w,
HD3 =

Amplitude bei w,
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Es gibt verschiedene Methoden zur Ermittlung nichtlinearer Verzerrungen. Fiir den
direkten Vergleich von verschiedenen Schaltungen eignet sich die Betrachtung der Hohe
der Oberwellen bzw. deren Abstand zur Grundwelle. Geldufig zum einfachen Vergleich
von z. B. kompletten Audioverstirkern ist die Messung der Gesamtverzerrungen -
gewohnlich als Total Harmonic Distortion (THD) und Total Harmonic Distortion plus

Noise (THD+N) ausgedriickt.

2.2.2 Total Harmonic Distortion (THD)

Ist die Angabe der einzelnen Verzerrungsprodukte mit Amplitude zu aufwendig oder die
Kenntnis der Verteilung einzelner Komponenten nicht notwendig, werden die gesamten
harmonischen Verzerrungen - Total Harmonic Distortion (THD) gemessen. Hierbei wird
die Gesamtheit aller entstandenen gemessenen Oberwellen (2-f,3-f,..,n-f) ins

Verhéltnis zur Grundschwingung gesetzt:

JUZZ + U2+ U + ..+ U2

THD,, = 100
% U, *

(12)

JUZZ + U2+ U + ..+ U2
U

THDyz = 20 -1g (13)

2.2.3 Total Harmonic Distortion Plus Noise (THD+N)

Die geldufigste Messung an kompletten Audioverstirkern ist die Messung der gesamten
harmonischen Verzerrungen plus Rauschen — Total Harmonic Distortion Plus Noise
(THD+N). In dieser Arbeit wird kein Vergleich beziiglich des Rauschens der Bauteile
durchgefiihrt, da es nicht klanglich relevant ist, solange es nicht offensichtlich horbar

auftritt. Trotzdem soll die Messung kurz vorgestellt werden.
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Es wird ein sinusformiges Testsignal bekannter Frequenz in den DUT eingespeist und
dessen Ausgang durch eine Bandsperre hoher Giite und der Mittenfrequenz des
Testsignals geleitet. Anschlieend erfolgt eine Bandbegrenzung — normalerweise auf
einen Wert zwischen 22 und 80kHz. Die Dimensionierung ist so ausgelegt, dass die
Bandsperre die Grundschwingung um bis zu 120dB ddmpft, ohne Auswirkungen auf die
zweite Harmonische zu haben. Rauschen, Brummen und Storungen bleiben ebenso wie

alle Oberwellen des Signals erhalten [1, p. 30].

BAND
NOTCH LIMITING
FILTER FILTER

TRUE RMS
> *m* DETECTOR |

Abbildung 15: Blockdiagramm zur Ermittlung des THD+N
Quelle: [1, p. 31]

Die Messergebnisse geben dann schlussendlich nicht nur Aufschluss iiber das
Verzerrungsverhalten des DUT, sondern auch iiber sein Rauschen sowie seine
Anfilligkeit fiir Storungen wie z. B. Netzbrummen. Die Berechnung des THD+N

gestaltet sich wie beim THD, nur dass die Rauschspannung Uy, ;s. mit einberechnet wird:

\/UZZ + U2+ U+ .+ U2 + Uypise”
Uy

14
100 (9

THD + Ny, =

\/UZZ + U2+ U+ o+ Uy + Uypise”

(15
U, /

THD + Nyz = 20-1g

2.2.4 Intermodulation Distortion (IMD)

Unter Intermodulationsverzerrungen (IMD) versteht man Verzerrungen, die aufgrund
von nichtlinearem Mischen mehrerer Frequenzen innerhalb einer Audioschaltung

entstehen.
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Werden zwei Signale gleichzeitig in ein lineares System eingespeist, so ist das Ergebnis
eine simple Summation beider Signale. Werden dieselben Signale allerdings in eine
nichtlineare Schaltung eingespeist, so findet eine Modulation statt und am Ausgang ist

zusétzlich zu den originalen Signalen die Summen- und Differenzfrequenzen sichtbar

2, p. 18].
SINE WAVE [\ .
F1
\\\;\/ NONLINEAR
= DEVICE
UNDER >
TEST
sNEwave ([ )
F2 %ji/
F1 F2
2F2—F1
AMPL.
2F1-F2 3F1-F2 | 2F1 F1+F2
I/ x IA/ K
~|l1 | Ll
F2F1
> FREQ.

Abbildung 16: Konzept der Intermodulationsverzerrungen
Quelle: [1, p. 23]

Alle moglichen Intermodulationsprodukte konnen wie folgt ermittelt werden:

m-fitn-f,
mne N

(16)

Die Summe von m und n gibt dabei die Ordnung des entstandenen
Intermodulationsproduktes an [1, p. 35]. IMD-Produkte ungerader Ordnung lassen sich
auf symmetrische Nichtlinearititen in der Ubertragungsfunktion zuriickfiihren, wihrend
IMD-Produkte gerader Ordnung aufgrund von unsymmetrischen Nichtlinearititen

auftreten [1, p. 36]. Beispiele sind in Tabelle 1 aufgefiihrt.
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Entstehung Ordnung gerade/ungerade
f2—fi 2 gerade
fith 2 gerade
2fi — f» 3 ungerade
fi—2f, 3 ungerade
2f1 + £, 3 ungerade
3fi — f2 4 gerade

3f1 + 2f; 5 ungerade

Tabelle 1: Mogliche Intermodulationsprodukte, die anhand einer nichtlinearen Ubertragungsfunktion entstehen
Quelle: [1, p. 38]

Fir die Messung von Intermodulationsverzerrungen sind zwei sehr &hnliche
Messverfahren spezifiziert — die Messung nach SMPTE und die Messung nach DIN-
Verfahren. Bei beiden Messverfahren wird ein niederfrequenter Ton f; hoher Amplitude

und ein hochfrequenter Ton f, mit kleinerer Amplitude eingespeist.

Im weitverbreiteten SMPTE Standard RP120-2005 wird fiir f, eine um 12dB kleinere
Amplitude als f, gefordert. Die Frequenzen sollen bei f; = 60Hz und f, = 7kHz liegen
[3, p. 2]. Das Messverfahren nach DIN-Norm unterscheidet sich lediglich in den

verwendeten Frequenzen.

2.2.5 Spannungsverstirkung

Als Spannungsverstirkung bezeichnet man das Verhéltnis der Amplitude des
Ausgangssignals  U,,; zu der des Eingangssginals U;,. Der lineare

Spannungsverstiarkungsfaktor ergibt sich wie folgt:

Uout
A= (17)
Uin
Oftmals wird die logarithmische Schreibweise vorgezogen:
_ _ UO'UI
Agp = 201g(A) = 20lg (=) (18)

Uin
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4. Vergleich der kennlinienbedingten

Verzerrungen

Als Ausgangspunkt ist zundchst ein gutes Verstindnis der Bauteile erforderlich. Darum
wird ein rein theoretischer Vergleich der Bauteile Bipolartransistor, MOS-
Feldeffekttransistor und Elektronenrdhre anhand ihrer Ubertragungskennlinien
vorangestellt. Danach werden die erlangten Gleichungen anhand einer Simulation und
Messung besprochen. Hierfiir wird zunéchst fiir jedes Bauteil eine geeignete Schaltung
entworfen, die die Simulation und Messung ermoglicht. Im Anschluss erfolgt der

Vergleich anhand von Berechnung, Simulationsergebnis und Messergebnis.

4.1 Theoretische Betrachtung

In dieser vorangestellten theoretischen Betrachtung soll zunédchst die jeweilige
Kennliniengleichung des Bauteils als Grundlage fiir eine Berechnung der Oberwellen
herangezogen werden. Diese Berechnung dient vor allem dem Bauteilverstindnis und soll
eine solide Vergleichsgrundlage bilden. Im Ergebnis wird sichtbar, welche Grofen einen

Einfluss auf die Hohe der bauteilbedingten Verzerrungen haben.

4.1.1 Bipolartransistor

Das Verhalten des Bipolartransistors ergibt sich aus seinen Kennlinien. Aus dem
Kollektorstrom I. , der Basisspannung Uz und dem Basisstrom Iz ergeben sich die
Eingangskennlinie Iz = f(Ug), die Ausgangskennlinie I = f(Iz) und die daraus
resultierende Ubertragungskennlinien I = f(Ug)und I; = f(I). Sie spiegeln das
Verhalten des Bauteils wider. Fiir die Analyse auftretender Verzerrungen bei der
Verstirkung von Audiosignalen ist zunichst die Ubertragungskennlinie I, = f(Up)
interessant — siche Abbildung 17. Betrachten wir diese Funktion, so féllt ihr nichtlinearer

Verlauf auf, welcher einer Exponentialfunktion folgt.
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Abbildung 17: Kennlinien eines Bipolartransistors Quelle: [15, p. 45]

Wie in Tietze und Schenk [15, p. 39] nachzulesen, wird das Verhalten des

Bipolartransistors durch seine Grof3signalgleichungen (19) beschrieben:

m UCE
Ir=I-eUr - (14+— (19)
Us
I¢
[, = — (20,

In der Regel werden Audiovorverstirker im Rahmen der Kleinsignalbetrachtung
beleuchtet. Das Kleinsignalverhalten des Bipolartransistors ergibt sich aus einer
Taylorreihenentwicklung der exponentiell verlaufenden Kennlinie, die nach dem linearen
Glied abgebrochen wird [15, p. 71] und ist in anhand der Arbeitspunkttangenten in
Abbildung 17 ersichtlich. Um die mdglichen Verzerrungsprodukte zu ermitteln, wird also
eine Taylorreihe analog zum Erlangen des Kleinsignalersatzschaltbildes gebildet, jedoch
nicht frithzeitig abgebrochen. Hierfilir wird als Grundlage die GroBsignalgleichung (19)
herangezogen. Der rechte Teil der Gleichung (19) ist eine Beschreibung des Early-

Effektes und kann hier vernachlissigt werden, sodass sich Gleichung (21) ergibt.

Ugg
Ic=1I;-eUr (21
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Da Gleichung (21) noch keine Wechselspannungskomponente enthilt, miissen zunéchst
die Strome und Spannungen in Thre DC- und AC Komponenten aufgeteilt werden.

Es wird also die Basis-Emitter-Gleichspannung Ugf in Gleichung (21) ersetzt durch die
Spannung u,, , welche sich nun aus der Basis-Emitter-Gleichspannung zur Festlegung

des Arbeitspunktes Upg 4 und der Wechselspannungskomponente u,, .. ergibt:

Upe = Uppa + Upe~ (22)

Ebenso wird I, ersetzt durch den Gesamtkollektorstrom i., der aus dem

Arbeitsgleichstrom I 4, und dem iiberlagerten Wechselstrom i, besteht.

iC = IC,A + iC~ (23)

So ergibt sich aus Gleichung (21) in Verbindung mit Gleichung (22)(22) und (23)

folgende neue Beschreibung des Kollektorstromes:

Upgpatupe~ UppAa  Upe~ 24
iCZIS-e Ur :IS.e Ur .eUT ()

Hierbei beschreibt der erste Teil den Gleichspannungsarbeitspunkt, bestehend aus
Sattigungsstrom Ig, Basis-Emitter-Arbeitspunktspannung Upg 4, und Thermospannung
Ur. Zur weiteren Vereinfachung und Ubersichtlichkeit ist also eine Substitution des

Ruhestroms I 4 sinnvoll, wie in Gleichung (23) beschrieben.

UBE,A

Iy = Ig-e Ur (25)
Upe~

ic = Ica-elr 20

Substituiert ergibt sich dann Gleichung (26), die nun das Ubertragungsverhalten bei

Aussteuerung um den Arbeitspunkt beschreibt. Diese kann zur Analyse der harmonischen
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Verzerrungen als eine Taylorreihe entwickelt werden. Fiir die Taylorreihenentwicklung

wird Gleichung (27) herangezogen:

AR
Trxa) = z Il (x — a)" (27)
k=0

Fiir die Exponentialfunktion ist Gleichung (28) allgemein bekannt.

%
k=0

Sodass sich zundchst aus dem Signalanteil folgende Gleichung zur Aufstellung der

Taylorreihe ergibt:

oo ube~)k

Upe U
Ur — T
elr = E ] (29)

k=0

Eine Auflosung von Gleichung (29) mit Einbeziehung der Gleichspannungskomponente
des Arbeitspunktes ergibt die folgende Taylorreihe, welche die Ubertragungsfunktion des

Bipolartransistors beschreibt:

2 3 4
. Upe~ Ica (upe~ Ica  (Upe~ Ica (Upe~
i = Ioa+Iea (55) + 754 () +70 () +22- (%) +.n 30)

Nun soll eine Aussage iiber die entstehenden Verzerrungen getroffen werden. Hierfiir
wird unter Beriicksichtigung der ersten vier Terme der Kollektorstrom bei Aussteuerung

mit einer Kosinusschwingung (31) berechnet.

Upe~ = U - cos (wt) 31)
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2c0s?(x) = 1+ cos (2x)
4cos3(x) = 3 cos(x) + cos (3x) (32)
8cos*(x) = cos(4x) + 8cos?(x) — 1

Mithilfe der Kosinussidtze (32) ldsst sich i. vereinfachen und folgendermallen

ausdriicken:

IcaU%  IcaUcos(wt)  IcaU3-cos(wt) IcaU2%cos(2wt)  IcaU3-cos(3wt)
cal” | Ica cA cA cA

ic=lIcq+
C=76AT 4yz Ur 8:U3 4-UZ 24°U3

33)

Der erste Term beschreibt den in Gleichung (25) definierten Arbeitspunkt des Transistors.
Term zwei ist eine aussteuerungsbedingte Arbeitspunktverschiebung. Die {ibrigen Terme
beschreiben jeweils den Kollektorstrom der Grundschwingung K1, sowie die zweite und
dritte Harmonische K2 und K3. Um nun die anhand der Kennlinie auftretenden
Verzerrungen im Verhéltnis zur Grundschwingung betrachten zu koénnen, wird jeweils

das Verhiltnis der 2. und 3. Harmonischen zur Grundschwingung berechnet:

I 2:Urp-0 0
HD2 === T — =~
fo, B8-UZ+ 0% 4-U;

(34)

I U2 U2
HD3 =" = ———~r——
[o, 3-(8-U%+ U?) 24U;

(35)

Da nicht alle Vereinfachungsschritte zum Erlangen der Gleichungen (34) und (35) intuitiv
von der Hand gingen, wurde ein einfaches Matlab-Programm [Anhang] zu Hilfe
genommen. Hier wird die Berechnung der Taylorreihe anhand der eingebauten Funktion
durchfiihrt und die Ergebnisse schrittweise iiber die Vereinfachungsfunktion der
Symbolic Math Toolbox berechnet. So konnten durch den Vergleich von héndischer

Rechnung und Matlab-Algorithmus die geeigneten Vereinfachungen gefunden werden.
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4.1.2 Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor

Beim MOSFET handelt es sich um ein Bauteil mit nidherungsweise quadratischer
Kennlinie (Abbildung 18). Anders als beim Bipolartransistor sind vor allem
kennlinienbedingte Verzerrungen 2. Ordnung zu erwarten. Um dieser Hypothese

nachzugehen, wird wie zuvor beim Bipolartransistor vorgegangen.

- § " t
Up Upt2n,Ur Ugs

Abbildung 18: N-Kanal MOSFET Ubertragungskennlinie
Quelle: [15, p. 204]

Fir Verstirkerschaltungen liegt der Arbeitspunkt eines MOSFET immer im
Abschniirbereich. Die Kennlinie ldsst sich dabei durch Gleichung (36) annéhern

[15,p. 177]:
K
Ip = 5 (Ugs = Upp)? (36)

Teilt man die Spannungen und Strome wie bei der Berechnung am Bipolartransistor in
eine DC-Komponente (hier Ugs 4) und eine AC-Komponente (hier ugs..) auf, so ergibt

sich der gesamte Drainstrom i, durch folgende Gleichung:

K 2
ip = 5 (UGS,A + Ugs~ — Uth) (37)
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Nach Anwendung der binomischen Formel und Ersetzen von u,,. wie zuvor mit einer

gs~
Kosinusschwingung (38), ergibt sich durch die Anwendung des Kosinussatzes (32)

Gleichung (39):

Ugs~ = U - cos (wt) (38)

, Uy | Ubsa U2
lp =K'<Tt+T'+T_Uth'UGS,A
+ (39)

U? - cos (2 wt)
4

K- <UGS,A U - cos(wt) — Uy, - U - cos(wt) +

Der erste Teil der Gleichung beschreibt den DC-Arbeitspunkt des Mosfets. Im zweiten
Teil ist die Grundschwingung durch die ersten zwei Terme und eine Oberwelle der
doppelten Frequenz im dritten Term ersichtlich. Hieraus ldsst sich folgendes

Amplitudenverhiltnis fiir die Harmonischen 2. Ordnung definieren:

a
~

Lo, U

HD2 = — =
4(Ugs — Utn)

wWo

(40)

4.1.3 Triode

Die Berechnung der kennlinienbedingten Verzerrungen durch die Anndherung mit einer
Taylorreihe wurde zwar durch Barkhausen in [5, p. 42-49] beschrieben, ist aber an einigen
Stellen schwer nachvollziehbar dargelegt. Deswegen wird die Herleitung der

Vollstindigkeit halber hier nachvollziehbarer aufgeschliisselt.

Ausgehend von der Rohrenkennlinie, welche bei der Grundlagenbetrachtung der Triode
schon in Gleichung (4) beschrieben wurde, ergibt sich fiir den Anodenstrom i, als
Funktion der Steuerspannung U, mit lberlagerter Signalspannung ug. [5, p. 43]

Funktion (41):
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) (1)

io =f(Ug +ug.) =K (Us +uy
Bei der theoretischen Betrachtung der Kennlinie in [5] wurde die Steuerspannung laut
Gleichung (3), unter Vernachlissigung der Anodenriickwirkung beschrieben. Es ergibt
sich die Funktion des Anodenstromes in Abhéngigkeit der Steuerspannung aus dem
Ursprung des Koordinatensystems. Diese ist exemplarisch als die fett gedruckte Funktion

in Abbildung 19 zu sehen.
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Abbildung 19: Raumladungskennlinie und ihre Entwicklung

in eine Taylorsche Reihe im Punkt Uy, = 36V

Quelle: [5, p.47]
Betrachtet man im Vergleich das reale Ubertragungskennlinienfeld einer Triode
(Abbildung 20), so wird deutlich, dass die durch die Gleichung beschriebenen Kennlinien
sich allerdings auf dem negativen Bereich der X-Achse befinden. Dies liegt natiirlich

physikalisch darin begriindet, dass die Rohre negativ vorgespannt werden muss, damit es

nicht zu einem massiven Strom von Elektronen von der Kathode zur Anode kommt.
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Abbildung 20: Ubertragungskennlinienfeld ECC82
Quelle:[17]

Dementsprechend muss bei der Berechnung fiir die Beschreibung des Arbeitspunktes auf
der Kennlinie nicht nur die negative Gittervorspannung herangezogen werden, sondern
der Abstand der negativen Gittervorspannung vom Schnittpunkt der Funktion bei der
dazugehorigen Anodenspannung mit der X-Achse. Dieser Schnittpunkt soll hier mit Uy,
bezeichnet werden und ist nur fiir den definierten Arbeitspunkt der Rohre giiltig.

Dementsprechend wird nun wie in [5, p. 43] die Anodenriickwirkung D - U, zunéchst
vernachléssigt, aber die Steuerspannung - ausgehend von obiger Betrachtung - durch den

genannten Abstand definiert:
Use = IUgo - Ugl (42)

Nun kann wie in [5] fiir die Auflésung des Anodenstroms in eine Taylorreihe der

Spezialfall des Taylorschen Satzes herangezogen werden [18, p. 91].

’ " (n-1) n)
flath = fla) + 12 p D P A G Py LTGRO

2! (n—1)! n! .
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Fir die Anodenspannung ergibt sich aus Gleichung (41) unter Anwendung des
Taylorsatzes (43) folgende Approximation des Anodenstromes, wenn man die

Reihenentwicklung bis zum 4. Glied durchfiihrt [5, p. 43]:

. dig 1 (d?i, 2 1 (d3i, 3 .1 (d*i, 4
—_ —alj. . . —. . 4+ .
la f(USt) + (d ug> Ug~ + 2 (d ué) Ug~ + 6 \dud Ug~ 24 \du? Ug~ (44)

Da es sich bei f(Us;) um den Gleichstrom-Arbeitspunkt handelt [5, p. 43], ergibt sich fiir
den Anodenstrom die Gleichung (45) [5, p. 43]. Die Ableitungen wurden fiir eine bessere
Ubersicht wie in [5] gegen die Buchstaben S, T, W und X ausgetauscht. Die mit S
gekennzeichnete Ableitung des Anodenstromes nach der Gitterspannung stellt dabei die
in der Barkhauschen Rohrenformel auffindbare Steilheit dar. T beschreibt
dementsprechend als ndchste Ableitung die Kriimmung, W und X sind folgend die

nichsthéheren Ableitungen.

. 1 1 1

fa=1lo+S ug~+-Truj .+ - W-uj+—-X ug.
d*i,
dug 0'

,Beil nicht gekriimmter Kennlinie wiirde die Aussteuerung u,. nur einen ihr genau

(43)

. di d?i d3i
mlt5=< ‘“) ,T=< ‘;) ,W=( ‘g) X =
dugo dugo dugo

proportionalen, also unverzerrten Wechselstrom i, = S - u,.. hervorrufen [5, p. 44].“ Wie

in Gleichung (45) zu sehen ist, kommen allerdings weitere Glieder hinzu.

Um eine Aussage iiber die entstehenden Verzerrungen machen zu kdnnen, wird hier

ebenfalls eine Kosinusschwingung als Gitterwechselspannung angenommen [5, p. 44]:
Uy = U - cos (wt) (46)

Eine Anwendung der Kosinussitze (23) fiihrt zu folgendem Ergebnis [5, p. 44]:
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1

1 X U4
T 64

w03 )cos(a)t)
1
_|_<Z T - —-X- U‘*)cos(z wt) (47)
W 3) cos (3 - wt)
1
S )cos(4 wt)

Nach der Berechnung der Ableitungen (45) aus der Ubertragungsgleichung (48) kann

anschlielend eine Aussage iiber die Verzerrungen getitigt werden.

3/2

io =K (Use +uy) (48)

S=<dia> =<3'K* Ust+ug> :3'K* Ust
dug 0 2 o 2
<d2 ia> < 3. K* ) 3. K*
T == 2 = =
duZ), WU +ug), 24Uy
49
a3 i, 3. K" 3. K* )
W= dui) ~\~ EN 3
970 8(Use +uy)?/ 8(Use)?

X <d4 la> 9-K* ) 9-K*
= 4 = = _—m
dug)y \16(Us +uy)"?/ —~ 16Ws)*2

Ein Vergleich der GroBenordnungen bei der Berechnung der Verzerrungen zeigt, dass die
mit 3. und 4. Ableitung (also X und W) eingehenden Strome ohne groBen Fehler
vernachléssigt werden konnen und in [5] ebenfalls weggelassen wurden. Das negative
Vorzeichen des W-Gliedes wirkt sich im Strom der dreifachen Grundfrequenz als eine
Phasendrehung aus und kann fiir die Verzerrungsanteile ebenfalls weggelassen werden.

Es folgt die Abschitzung der entstehenden harmonischen Verzerrungen im Verhéltnis zur

Grundschwingung:
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= —. X -[> 7
ppz=leo P T AT 5 1T -
wo S+%.W.U 4 S 8 Ust
i 1 w-U 72
HD3 = Ewo_ 241 z%gﬁZZ%U_Z (51)
wo S+§Wﬁ Ust

Wohlgemerkt wurde fiir diese erste Betrachtung die Riickwirkung der Anodenspannung
auf den Anodenstrom vernachldssigt. ,In Wirklichkeit iibt aber auch die
Anodenspannung u,, eine freilich D mal schwéchere Steuerwirkung auf'i,, aus [5, p. 57].*
Dies war schon im Ausgangskennlinienfeld (Abbildung 3) ersichtlich. Um also auch die
Verzerrungen von Rohren mit hoherem Durchgriff abschitzen zu konnen, lohnt im
Weiteren die von Barkhausen verfasste genauere Berechnung [5, p. 57 ff]. Diese wurde
in erster Linie fiir die Beschreibung von Endtrioden verfasst, welche von Natur aus einen
sehr viel hoheren Durchgriff als Vorstufentrioden besitzen. Da aber auch viele
Vorstufenrhren mit geringerem Verstarkungsfaktor und damit héherem Durchgriff in

Vorverstirkern Verwendung finden, ist die genauere Betrachtung durchaus sinnvoll.

Die Spannung an der Anode lésst sich allgemein durch den Spannungsabfall an der Last
des Anodenkreises berechnen. In [5, p. 57] wurde von einer komplexen Last Z
ausgegangen, die den  Ausgangsiibertrager darstellt. Im  Falle einer
Kathodenbasisschaltung zur Vorverstiarkung eines Wechselsignals ist diese Last in der
Regel ein rein reeller Widerstand und wird im Folgenden als Anodenwiderstand R,

bezeichnet. Es ergibt sich also fiir die Anodenwechselspannung u,,..:

Ug. = — Ry -1, (52)

Fiir die wechselspannungsméfige Anodenriickwirkung, die das Produkt aus Durchgriff

D und Anodenspannung u,.. beschreibt [5, p. 58], gilt also folglich:
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D-u,.= —D-Ry-i,. (33)

Nun kann ausgehend von der Steuerspannung in Gleichung (3) eine verzerrte
Steuerwechselspannung ug,.. definiert werden, die sich aus der Gitterwechselspannung
Uy~ und der Anodenriickwirkung der Anodenwechselspannung u, .. zusammensetzt. Die
Anodenriickwirkung setzt sich wie in (53) gezeigt, aus dem Anodenstrom zusammen. Ist
also der Anodenstrom i,. verzerrt und enthélt auBer der Grundschwingung i,, auch die
Oberschwingungen i,,, i34, ---» inw, SO enthdlt auch wu,. die entsprechenden

Oberschwingungen [5, p. 58]. Es ergibt sich also die verzerrte Steuerspannung laut

Gleichung (54):
ust~=ug~+D-ua~=ug~—2D-Ra-inw (54)
n=1

Diese  Steuerspannung kann nun anstelle der Dbisherigen unverzerrten
Gitterwechselspannung u,. in Gleichung (45) eingefligt werden. Sodass sich bei der

Betrachtung bis zum 4. Glied die Gleichung (55) ergibt [5, p. 58].

o =la+ S Uspe +5 T udo + < W-ud o X o ul (55)

Nun kann zunichst ein Blick auf die Fourierreihenentwicklung in Gleichung (56)
geworfen werden. Demnach ldsst sich der Anodenstrom aus seinem
Gleichspannungsanteil I, dem Verschiebestrom Al, und seinen Oberwellen i,,,, wie folgt

beschreiben [5, p.58]:

ia:Ia+AIa+iw+~-+inw=Ia+AIa+2inw (56)

n=1

Setzt man nun die verzerrte Steuerwechselspannung aus Gleichung (49) in die Gleichung

des Anodenstroms (55) ein, so ergibt sich im Vergleich Gleichung (57) [5, p. 58]

34



oo

AL + Z i, (S D-Ry)
n=1
_ (57)

i,(1+S-D-Ry) +

1 1
S ug. + [E-T-ust~ +6-W-ust~ + -]
Hieraus lasst sich der Anodenstrom der Grundschwingung i, ableiten. Da man den
inneren Widerstand der Rohre (R;) auch als den Kehrwert des Produktes von Steilheit
und Durchgriff schreiben kann (58) [5, p. 12], fiihrt die Vereinfachung zu Gleichung (59).

1
Ri=<p (8
P S-ug~ :S-ug~
w . . 59
1+S-D R, 1_{_% (59)
14

Da sich der Anodenstrom i, als das Produkt der Steilheit S wund der
Steuerwechselspannung ug,. ausdriicken lésst [5, p. 12], ergibt sich folglich aus i,, auch

die unverzerrte, rein sinusformige Steuerwechselspannung ug;,,:

Ustw = Ug~ — D-Rg-ip= (60)

Die Auswirkung der verzerrten Steuerwechselspannung lasst mit den zunehmenden
Gliedern des Terms (54) stark nach. Solange die Verzerrungen also klein bleiben, kann
man sie mit der unverzerrten, rein sinusformigen Steuerspannung ug,, aus (60)
berechnen [5, p. 59]. Fiir die relevanten Anodenstromkomponenten [,,, I, 5, ergibt sich

dann dhnlich wie zuvor in (47):
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I, = IJ;: S-U- 7 | cos (wt)
1+%* 1+%*
R; R;
1
« Z'T'u?ta) 1 P 1
12w: Ra ZTU T3 COS(Z'(A)t) (61)
1+5* Za
R; (1+Rl)
1
o ﬂlwlugtw 1 ~3
I3w:—R: ﬁW-U .ﬁ cos (3 - wt)
1+R_a (1+_‘1
i Ri

Die Steuergleichspannung des Arbeitspunktes U, die sich wie zuvor aus den
Ableitungen der Kennlinie ergibt, wird wie bei der vorherigen Betrachtung ohne
Anodenriickwirkung angenommen. Fiir die Verzerrungen HD2 und HD3 ergeben sich in

dhnlicher Form wie zuvor die Gleichungen (62) und (63).

HD2=5—~y5 U R 28U, /. RN\ (62)
T R
R; R,
D3 Lo, W 2 1 1 i 1
T, 24-S R\? 1 4R 24U%4 R} (63)
: (1+%) R (1+%)

4.1.4 Diskussion der erlangten Gleichungen

Die nun erlangten Formeln zur Abschétzung der kennlinienbedingten Verzerrungen sind
in Tabelle 2 noch mal zusammengefasst. Sie beschreiben die harmonischen Verzerrungen
im Verstirkerbetrieb ohne Gegenkopplung. Sie stellen die mathematische Grundlage der
entstehenden Oberwellen dar und lassen wichtige Riickschliisse dariiber zu, welche

Bauteilparameter einen Einfluss auf die Hohe der Oberwellen haben.
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BJT MOS _ Triode
HD2 o # 82] ' 1R 2

4- Uy 4(Ugs — Utn) st (1 +R—‘l‘)

02 r_ 1
oS 70,7 ’ S )

Tabelle 2: Formeln zur Abschdtzung der Oberwellen in BJT, MOS, Triode

Bei Betrachtung der Gleichungen fillt auf, dass die durch die exponentielle Kennlinie des

Bipolartransistors ~ entstehenden  Verzerrungen vollkommen unabhingig vom
Arbeitspunkt sind. Uy ist bei bestimmter Temperatur konstant und unabhingig vom
physikalischen Aufbau des Transistors. Dementsprechend ist die Aussteuerung der Basis

mafgeblich fiir die Hohe der entstehenden Verzerrungen.

Anders verhilt es sich fiir den Mosfet. Ausschlaggebend fiir die Verzerrungen des
Mosfets ist auBBer der Hohe der Eingangsspannung vor allem die Differenz zwischen der
Gate-Spannung zur Festlegung des Arbeitspunktes und der Schwellspannung. Letztere

wiederum wird durch den physikalischen Autbau des Fets festgelegt [15, p. 192].

Auch bei der Triode lésst sich anhand der erlangten Gleichungen eine Abhédngigkeit der
Verzerrungen vom Arbeitspunkt und des R6hrentyps erkennen. Der Term in der Klammer
beschreibt die Herabsetzung der Verzerrungen aufgrund des Durchgriffs der
Anodenspannung. Hieraus kann man zweierlei Erkenntnisse erlangen: erstere wurde
schon von Barkhausen beschrieben: ,,Der Durchgriff ist nichts anderes als eine durch die
inneren Rohreneigenschaften bedingte phasenreine Spannungsgegenkopplung. Er hat
dieselben Wirkungen, dieselben Vor- und Nachteile wie eine durch die Schaltung
hergestellte Gegenkopplung [5, p. 58].“ Dies bedeutet also die auftretenden Verzerrungen
sind zwar rein kennlinienbedingt, jedoch aufgrund des Durchgriffes in ihrer Gréfe schon
reduziert. Des Weiteren kann man ganz klar sagen, dass die auftretenden Verzerrungen
in einer einfachen nicht schaltungstechnisch gegengekoppelten Verstirkerstufe aufgrund

des rohrenabhingigen Durchgriffs mit der verwendeten Rohre schwanken. Der

37



Durchgriff ist als reziproker Wert des Leerlaufverstiarkungsfaktors p folgendermaflen

definiert:

1
D= —- (64)
K

Dies bedeutet im Umkehrschluss, dass die Hohe der entstehenden Verzerrungen eindeutig
vom Verstiarkungsfaktor abhingig ist. Eine ROhre mit niedriger Verstirkung, also
kleinem p erzeugt somit aufgrund ihrer bauteilbedingten Gegenkopplung voraussichtlich

weniger Verzerrungen als eine Rohre mit hoher Verstiarkung.

4.2 Uberpriifung der theoretischen Betrachtung durch

Rechnung, Simulation und Messaufbau

Die erlangten Gleichungen aus Tabelle 2 beschreiben die durch die Kennlinie des Bauteils
entstehenden Verzerrungen im Ausgangsstrom ohne Gegenkopplung. In der Praxis
entspricht dies der simpelsten Art einer Spannungsverstirkerstufe, die ihre
Spannungsverstirkung durch den Spannungsabfall an einem Ohmschen Widerstand
realisiert. Demnach ist i ~u und der Abstand der Oberwellen zur eingespeisten
Grundwelle ist bei Strom und Spannung identisch.

Folglich kann die Emitterschaltung fiir den Bipolartransistor, die Sourceschaltung fiir den
Mosfet und die Kathodenbasisschaltung fiir die Triode herangezogen werden —

exemplarisch gezeigt in Abbildung 21.
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Bipolartransistor (npn) Mosfet (N—Kanal) Triode
Abbildung 21: Spannungsverstirkerstufen ohne Gegenkopplung (BJT, MOS, Réhre)

Mit diesen einfachen Grundschaltungen zur Spannungsverstiarkung wurde fiir die weitere
Betrachtung eine Simulation und ein praktischer Messaufbau durchgefiihrt.

Damit die Simulation weiterfithrend als Grundlage der praktischen Untersuchung dienen
kann, wurde jeweils ein reprisentatives Bauteil herangezogen und das entsprechende
Simulationsmodell verwendet. Die Wahl der Bauteile fiel auf den npn-Transistor BC550,

den Mosfet 2N7000 und die gingige Audiotriode ECCS82.

Bipolartransistor und Mosfet sind in der Wahl unkritisch. Um aber einen guten
Vergleichstest zu realisieren, sollte sich die verwendete Rohre in einem vergleichbaren
Arbeitspunkt betreiben lassen. Die ECC82 wurde ausgewdhlt, weil anhand der
begrenzenden Parameter ein vergleichbarer Arbeitspunkt moglich ist. Die begrenzenden
Parameter bei der Festlegung des Arbeitspunktes sind im Ausgangskennlinienfeld der
ECCS82 in Abbildung 22 frei Hand exemplarisch eingezeichnet — sind also nicht als

festgelegte Grenzen zu verstehen, sondern sollen der Erkldrung dienen.

Bewegt man sich mit dem Arbeitspunkt zu weit nach oben im Ausgangskennlinienfeld,
kann die Uberschreitung der maximalen Anodenverlustleistung die Rohre zerstoren. Eine
Bewegung des Arbeitspunktes Richtung Ordinate bedeutet eine zunehmend hohere
Gitterspannung und einen hoheren Ruhestrom. Wird das Gitter allerdings zu positiv (ab
ca. -1V) konnen Gitterstrome flieBen, was bedeutet, dass die Rohre nicht mehr
leistungslos angesteuert wird und sogenannte Gitterstromverzerrungen entstehen kdnnen

[6, p. 69]. Bewegt man sich mit dem Arbeitspunkt in die entgegengesetzte Richtung, ist
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leicht erkennbar, dass die Kriimmung der Kennlinie deutlich hoher ist. Der Arbeitspunkt

sollte also im griinmarkierten Bereich liegen.
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Abbildung 22: Ausgangskennlinienfeld der ECCS82 mit exemplarisch
eingezeichneten Grenzen des moglichen AP
Quelle: [17], Eigenbearbeitung

Fiir die Schaltungen ergeben sich die Rahmenbedingungen und Bauteilwerte nach

Tabelle 3.
BC550 2N7000 ECCS82
R, = 15kQ Rq = 15kQ R, = 15kQ
Rin = 45kQ Ri, = 45kQ Ri, = 45kQ
Cout = 1puF Cout = 1pF Cout = 1puF
U, =30V U, =30V U, =300V

Tabelle 3: Bauteilwerte und Schaltungsparameter fiir den Messaufbau

Die Arbeitswiderstinde R, R4, R, wurden wie in Abbildung 21 ersichtlich jeweils nach
der Elektrode des Bauelements bezeichnet und sind fiir alle drei Schaltungen identisch.
R;, bezeichnet den Belastungswiderstand des Funktionsgenerators. Auch dieser wurde
fiir alle Schaltungen identisch festgelegt. Zum Auskoppeln des Wechselsignals wurde fiir

alle Schaltungen ein identisch dimensionierter Koppelkondensator eingesetzt. Die
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Rohrenschaltung unterscheidet sich also entsprechend nur durch eine Faktor 10 hohere

Versorgungsspannung von 300V.

4.2.1 Simulationsaufbau

Entsprechend dieser Vorbetrachtung wurde jeweils eine Simulation durchgefiihrt. Dabei
wurde fiir die Ermittlung der passenden Arbeitspunktgleichspannung als Eingangssignal
zunidchst eine Gleichspannungsquelle angenommen. Dessen Spannung wurde
schrittweise verdndert, bis der Spannungsabfall des jeweiligen Arbeitswiderstandes die
Hilfte der Versorgungsspannung betrug. Die dadurch ermittelte Gleichspannung zur
Erzeugung des jeweiligen Arbeitspunktes wurde nachfolgend als Offset der
Wechselspannungsquelle in  LTspice eingetragen, sodass sich in der
Simulationsumgebung die in Abbildung 23, Abbildung 24 und Abbildung 25

ersichtlichen Schaltungen ergeben.

V+

out

.options numdgt =7
.options plotwinsize =0
.tran 0 100m 0 100n

SINE(0.6307 10m 1k)

Abbildung 23: Emitterschaltung zur Ermittlung der kennlinienbedingten Verzerrungen des Bipolartransistors

41



v+

|Rd
| 115k
C1
= out
1p
1
+
> . Ul
2N7000
| v1 . 2/ .options numdgt =7
P [ v2 3 .options plotwinsize =0
) N .tran 0 100m 0 100n
30 - ]Rin
SINE(2.3835 10m 1K) 441
Abbildung 24: Sourceschaltung zur Ermittlung der kennlinienbedingten Verzerrungen des Mosfets
+
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Abbildung 25: Kathodenschaltung zur Ermittlung der kennlinienbedingten Verzerrungen der Triode

Aufgrund der hohen Spannungsverstirkung von Bipolartransistor und Mosfet wurde das

Eingangssignal auf U = 10mV festgelegt.
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Auf Grundlage dieser Schaltungen wurde nachfolgend die Ausgangsspannung u,,,; durch
die in LTspice integrierte FFT-Funktion analysiert. Fiir optimale Simulationsergebnisse
wurde der maximale Zeitschritt der Simulation klein genug eingestellt, damit bei der
verwendeten Testfrequenz von f = 1kHz keine Artefakte in der FFT entstehen.
Weiterhin wurde mit dem Befehl ,,numdgt=7“ die Genauigkeit erhoht und mit
,plotwinsize=0* die Datenkompression abgeschaltet. Grundlage fiir diese Simulationen
waren die Simulationsmodelle von Onsemi fiir Bipolartransistor und Mosfet [9,11], sowie

das Modell von W. Marshall Leach fiir die Triode [8].

4.2.2 Praktischer Versuchsaufbau

Im praktischen Aufbau wurde die Schaltung mit dem Audio Precision APx555 analysiert.
Der interne hochprizise RC-Oszillator kann nur eine reine Wechselspannung ausgeben.
Daher wurde ausgehend von der Simulation die Messschaltung so erweitert, dass das
Testsignal des Analyzers einer Gleichspannung fiir die Festlegung des Arbeitspunktes
iiberlagert werden kann (Abbildung 26).

Abbildung 26: Schaltungen zur Messung der kennlinienbedingten Verzerrungen

Fir die drei Schaltungen wurde jeweils ein Platinenlayout angefertigt, das eine
komfortable Messung und auch Schaltungsmodifikation ermdglicht — zu sehen in
Abbildung 27 und Abbildung 28. Da es sich bei der verwendeten ROhre um eine
Doppeltriode handelt, sind auf dem Testboard fiir die Rohrenschaltung die Ein- und
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Ausginge per Jumper wechselbar ausgelegt, sodass beide Teile der Doppeltriode fiir

Versuche genutzt werden konnten.

ECCB2 Q-
TUBE PREAMP TEST BOARD
Finn Engelmann

8 [ NO113C
000 000
| N y, W W | Rev. 1.0 o

Abbildung 27: Testplatine fiir die Réhrenschaltung

Das Testboard fiir Bipolartransistor und Mosfet unterscheidet sich lediglich durch den

Footprint des Bauteils.

NOJ113a

Abbildung 28: Testplatine fiir BJT und MOS

Als Spannungsversorgung der Halbleiterschaltungen diente ein geregeltes Labornetzteil.
Selbiges wurde beim Aufbau der Rohrenschaltung zur Versorgung der Heizung anstelle
einer Wechselspannung verwendet, damit mogliche Storeinstrahlungen vermieden

werden konnten. Fiir die Anodenspannungsversorgung der Rohrenschaltung diente ein
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geregeltes Rohrennetzteil, das weiterhin eine geregelte negative Gittervorspannung

bereitstellte. Ein exemplarischer Messaufbau ist in Abbildung 29 zu sehen.

Abbildung 29: Praktischer Messaufbau der Réhrenschaltung

Die Testschaltungen wurden mittels Koaxialkabel mit dem Audio Precision Analyzer
APx555 verbunden. Am Analyzer wurden die unsymmetrischen Ausginge des
Generators zur Speisung der Testschaltungen und die symmetrischen Eingédnge fiir die
Analyse der Ausgangssignale der Testschaltung verwendet, da sich in dieser

Konstellation das Stor- und Rauschverhalten als am besten herausgestellt hat.

4.2.3 Berechnung

Durch die in Tabelle 2 erlangten Gleichungen kann nun eine Abschétzung der

entstehenden Verzerrungen getitigt werden.

Fiir den Bipolartransistor ldsst sich HD2 und HD3 wie folgt abschétzen:
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U 0,01V

HD?2 =~ =
4-U; 4-0,026V

~ 0,1 = 20-1g(0,1) = —20dB (65)

U? (0,01)?

HD3 = =
24-U;%  24-(0,026V)2

~ 0,006 = 20-1g(0,006) ~ —44dB (66)

Fiir den Mosfet kann die Berechnung der Verzerrungen aufgrund der Arbeitspunkt- und
Bauteilabhédngigkeit nicht ohne die Werte von Ugs und U, stattfinden. Die
Schwellspannung Uy, ist im Datenblatt grob spezifiziert. Da von dieser GroBe allerdings
auch die fiir den Arbeitspunkt notwendige Gleichspannung U;s abhédngig ist, sollte der
Wert von Uy, moglichst mit dem realen Wert des in der Messung verwendeten Bauteils
iibereinstimmen. Andernfalls konnte es aufgrund der fertigungstechnischen Schwankung
der Schwellspannung zu Fehlern in der Berechnung fithren. Aus diesem Grund wurde fiir
den nachfolgend in allen Messungen verwendeten 2N7000 die Schwellspannung
bestimmt. Wie im Datenblatt des Herstellers [13] angegeben, kann die Schwellspannung
alternativ zur Aufnahme der Kennlinie auch vergleichsweise einfach bei Ugg = Upg, Ip =
1mA bestimmt werden.

Es wurde also auf einem Steckbrett ein Bipolartransistor als Stromquelle verschaltet.
Mittels Spindeltrimmer wurde der Strom I, durch den Mosfet auf exakt ImA eingestellt
und nachfolgend die Gate-Source-Spannung gemessen. Der verwendete

Schaltungsautbau ist in Abbildung 30 zu sehen.
Die Schwellspannung des Mosfets liegt mit 2,15V in der Néhe des im Datenblatt

angegebenen typischen Wertes von 2,1 V. Bei neun weiteren Mosfets des gleichen Typs

lagen die so ermittelten Schwellspannungen im Bereich von 2 bis 2,3 Volt.
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Abbildung 30: Bestimmung der Mosfet-

Schwellspannung
Mit dem beziiglich Uy;, vermessenen Mosfet wurde die Testschaltung laut Abbildung 26
aufgebaut. Fiir das Erlangen des Arbeitspunktes musste eine Gleichspannung am Gate
von 2,29V eingestellt werden.
Vergleicht man diese Werte mit der Simulation, so féllt auf, dass die angenommene
Schwellspannung von 2,236V aus dem Simulationsmodell [11] iiber der des im
praktischen Aufbau verwendeten Mosfets liegt. Dementsprechend muss fiir den gleichen
Arbeitspunkt auch die Gleichspannung am Gate einen héheren Wert annehmen — in der

Simulation ergab sich fiir Ugg = 2,3835V.

Wie allerdings in Gleichung (40) der theoretischen Betrachtung ersichtlich, ist die
Differenz von U und Uy, ausschlaggebend. Diese liegt flir Simulation und Praxis, wenn
man Gleichung (67) und (68) vergleicht, sehr nah beieinander, sodass die Simulation in
dieser Hinsicht gut mit der Praxis tibereinstimmt.

Messaufbau: Ugs — U, = 2,29V — 2,15V = 140mV (67)

Simulation: Ugs — Ugp, = 2,3835V — 2,236V = 147,5mV (68)
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Dementsprechend kann fiir die Berechnung von HD2 nun Gleichung (40) herangezogen
werden. Es ergibt sich anhand der Spannungen aus der Simulation die Berechnung von
HD2 in Gleichung (69).

s

U _ 10my
4(Ugs — Up)  4(147,5mV)

HD2 = ~ 0,0169 = 20-1g(0,0169) ~ —35,4dB (69)

Bei der Festlegung des Arbeitspunktes der Triode ergibt sich sowohl in der Simulation
als auch in der Praxis eine negative Gittervorspannung von etwa 3,3V. Fiir den inneren
Rohrenwiderstand R; wird der im Datenblatt angegebene Wert von 7700 Ohm
angenommen [17]. Dieser ist zwar fiir eine Anodenspannung von 250V giiltig, eine
mogliche Abweichung soll aber zundchst vernachldssigt werden. Der Wert fiir die
Steuerspannung kann aus dem Kennlinienfeld entnommen werden, wie beim Erlangen
der Formeln fiir HD2 und HD3 erklart. Hierfiir ist in das zugehorige Kennlinienfeld in
Abbildung 31 der ECC82 der Arbeitspunkt eingezeichnet und die Steuerspannung

markiert.
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Abbildung 31: Arbeitspunkt der ECCS2 im Kennlinienfeld
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HD?2 U ! _ ooty L 1,59-107° 96dB (70)
T 8-Ug, 1+Baf T8-9v | 15kO T = '
R; 7,7kQ
3 3
HD3 i ! G ! 2:107° 174dB (71)
T24-U% \ L Raf 24-(90)2 |, I5KQ | ~ ,

i 7,7kQ

Um eine Vorstellung von der Anodenriickwirkung zu bekommen, kann man die
Berechnung auch mit den Gleichungen (50) und (51) durchfiihren. Dabei wird die
Riickwirkung der Anodenspannung vernachléssigt, sodass man fiir HD2 auf ein Ergebnis
von etwa -77dB kommt und fiir HD3 auf -146dB. Das sind zumindest bei der verwendeten
Rohre sehr groBe Fehler, die aufzeigen, dass die aufwendige Betrachtung unter Einbezug
der Anodenriickwirkung vor allem bei Rohren mit kleinem Verstirkungsfaktor wichtig

1st.

4.2.4 Ergebnisvergleich

Die berechneten Werte konnen anschlieBend mit der Simulation und der Messung
verglichen werden. Hierflir wurde in LTspice eine Fast-Fourier-Transformation des
Ausgangssignals berechnet. Fiir die Messaufbauten wurde ebenfalls durch die FFT-
Funktion des Audio Precision ein Spektrum des jeweiligen Ausgangssignals

aufgenommen.

Da die Y-Achsen in allen folgenden Spektren logarithmisch in dBV skaliert sind, konnen
HD2 und HD3 durch ein einfaches Ablesen des Abstandes der jeweiligen Oberwelle zur
Grundschwingung ermittelt werden. Fiir den BC550 ergibt sich das in Abbildung 32
gezeigte Spektrum aus der Simulation, sowie das in Abbildung 33 ersichtliche Spektrum

fiir die Messung der aufgebauten Schaltung.
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Abbildung 32: LTspice Simulation: Spektrum des Ausgangssignals - BC550 in Emitterschaltung ohne Gegenkopplung
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Abbildung 33: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - BC550 in Emitterschaltung ohne Gegenkopplung

Ein Vergleich von Rechnung, Simulation und praktischem Schaltungsaufbau ist in

Tabelle 4 dargestellt.
Rechnung Simulation Messung
HD2 -20dB -22,3dB -19,5dB
HD3 -44dB -50dB -44dB

Tabelle 4: Bipolartransistor HD2, HD3 - Vergleich Rechnung, Simulation,

50



Rechnung und Messung stimmen im Ergebnis sehr gut {iberein. Die Simulation zeigt vor
allem bei HD3 Abweichungen. Ein Vergleich mit einem anderen Simulationsmodell [10]

zeigt, dass sich die Simulationsergebnisse von Modell zu Modell etwas unterscheiden.

Fiir den Mosfet ergibt sich die Simulation in Abbildung 34 und das Messergebnis in
Abbildung 35.

V(out)
HD2 HD3
-35,6dB -98,4dB

T
HD2
-3808
\ Wy J
T T | | Y B R T e |1 o1 | ‘
tL f, FHVIA Lt “.!. 14 A “4.“‘-\ PATIN ‘:r;:.llrl ""”‘-@; .|‘,‘H L l:'M“..MIUI}‘pJAI ‘}.I‘A:L Al !'J{tn"‘mlhstf Al li“ﬂ“lt‘ il “4 ‘J‘J‘t h”;!!. T“ “;;Ul JHML ‘ﬁ@.

Abbildung 35: Messung: Spektrum des Ausgangssignals — 2N7000 in Sourceschaltung ohne Gegenkopplung
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Im Vergleich von Rechnung, Simulation und Messung ergeben sich die Ergebnisse in

Tabelle 5:
Rechnung Simulation Messung
HD2 -35,4 -35,5dB -38dB
HD3 0 -98,4dB <-87dB

Tabelle 5: Mosfet HD2, HD3 - Vergleich Rechnung, Simulation, Messung

Laut der erlangten Gleichung (40) treten keine Harmonischen 3. Ordnung auf, was darauf

zurlickzufiihren ist, dass die approximierte Gleichung des Mosfets quadratisch ist. In der

Praxis kann die Dreifache Frequenz der Grundschwingung also durch Abweichungen von

der approximierten Kennlinie durchaus auftreten, fallt jedoch bei der zugrunde gelegten

Aussteuerung im Kleinsignalbereich in die Groenordnung des Eigenrauschens; wie in

Abbildung 35 zu sehen. Wie erhofft zeigt sich, dass auch hier die Simulation die

Rechnung bestitigt und ebenfalls eine gute Abbildung der Praxis darstellt.

Schlussendlich folgt die Betrachtung fiir die Triode. Die Spektren sind in Abbildung 36

und Abbildung 37 dargelegt.

V(out)

HD2
93dB

HD3

Abbildung 36: LTspice Simulation: Spektrum des Ausgangssignals - ECCS2 in Kathodenschaltung ohne Gegenkopplung
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Abbildung 37: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - ECCS2 in Kathodenschaltung ohne Gegenkopplung

Im direkten Vergleich der Verzerrungskomponenten ergibt sich Tabelle 6:

Rechnung Simulation Messung
HD2 -96dB -93dB -82dB
HD3 -173dB -170dB <-120dB

Tabelle 6. Triode HD2, HD3 - Vergleich Rechnung, Simulation, Messung

Die Berechnung zur Abschitzung der Rohrenverzerrungen hat gezeigt, dass aufgrund der
hoheren Komplexitit einige Vereinfachungen herangezogen werden mussten. Unter
Anbetracht dessen, dass zur Erlangung der Formeln (62) und (63) lediglich eine
unverzerrte Gitterwechselspannung angenommen und nur mit der Steuergleichspannung
fir die Erzeugung des Arbeitspunktes gerechnet wurde sowie fiir den inneren
Rohrenwiderstand nur ein typischer Wert herangezogen wurde, liegen die Ergebnisse mit
3dB Abweichung recht nah an der Simulation. An dieser Stelle werden die Stdrken der
Simulation deutlich. Gerade komplexere Sachverhalte, die bei der hindischen
Berechnung einige Vereinfachungen benétigen, konnen maschinell schneller, wenn auch
undurchsichtiger berechnet werden. Die Messung zeigt dennoch real ein etwas
schlechteres Verhalten, als es die Simulation und Berechnung vermuten liefe. Dies kann

darauf zuriickgefiihrt werden, dass die verwendete Rohre in ihrer Kennlinie von der
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Beschreibung durch das Raumladungsgesetz abweicht. Dies liegt vorwiegend im

physischen Aufbau der Rohre begriindet.

Diese Ergebnisse lassen erste Schliisse iiber die Linearitdt der Bauteile zu. Der
Bipolartransistor zeigt das schlechteste Verzerrungsverhalten von allen drei
Bauelementen. Eine erste wertvolle Erkenntnis ist die Unabhéngigkeit der Verzerrungen

des Bipolartransistors vom Arbeitspunkt.

Fiir den Mosfet zeigt sich die Differenz U;s — Uy, als bestimmenden Faktor bei der
Abschdtzung der Verzerrungen, welche durch die Kennlinie entstehen. Das Ergebnis
offenbart aber einen deutlich lineareren Betrieb als beim Bipolartransistor — jedoch bei
einem kleineren Verstarkungsfaktor. Mit dem groflen Unterschied, dass Arbeitspunkt und

der spezifische Mosfet einen Einfluss auf die Verzerrungen haben kdnnen.

Die Verzerrungen, die bei der Elektronenréhre entstehen, sind deutlich kleiner als die von
Bipolartransistor und Mosfet. Es muss angemerkt werden, dass die verwendete
Vorstufenrohre ECC82 einen vergleichsweise hohen Durchgriff hat, somit die
kennlinienbedingten Verzerrungen eine bauteilbedingte Absenkung erfahren. Dies
bedeutet allerdings ebenfalls, dass der Verstarkungsfaktor deutlich unter dem von BJT
und Mosfet liegt. Eine ECC83 im Vergleich liefert etwas stirkere Verzerrungen bei dafiir
hoherem Verstarkungsfaktor. Dies ist zuriickzufithren auf den unterschiedlichen

Leerlaufverstarkungsfaktor und damit Durchgriff.

Nach diesem Vergleich kann die Elektronenrdhre unabhingig von anderen Vor- bzw.
Nachteilen durchaus als das von Natur aus am linearsten arbeitende der drei verglichenen
Bauelemente bezeichnet werden. Dabei lag der erzielte Verstiarkungsfaktor allerdings um

GroBenordnungen unter dem von Bipolartransistor und Mosfet.
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5. Vergleich der Verzerrungen bei gleicher

Verstarkung

Die bauteilspezifische Linearitdt allein ist noch nicht mafgeblich fiir die Linearitit einer
Verstirkerstufe. Wichtig fiir den realen FEinsatz eines Bauelements ist auch der
Verstarkungsfaktor. Je hoher dieser liegt, desto mehr kann durch eine
schaltungstechnische Gegenkopplung das Ubertragungsverhalten linearisiert werden. Bei
der Vorverstiarkung eines Audiosignals soll i.d.R. eine bestimmte Verstirkung realisiert
werden. Da klassische Audio Vorverstirker in der Praxis eine maximale Verstirkung, je
nach Gerdt und Hersteller zwischen 6 und 20dB haben, wurde in der néchsten
Untersuchung die fiir jedes Bauteil aufgestellte Schaltung um eine einfache
Stromgegenkopplung erweitert. Es arbeiten also alle Schaltungen bei gleicher
Verstarkung. Somit kann auch eine Aussage dariiber getétigt werden, inwieweit sich das
resultierende  Ubertragungsverhalten der Bauelemente unterscheidet, wenn ein

vorgegebenes Mal} an Verstarkung gefordert ist.

Es ist zu erwarten, dass die vergleichsweise niedrigen Verzerrungen einer einstufigen
Verstirkerstufe mit Elektronenrdhre (Abbildung 36, Abbildung 37) weniger stark
reduziert werden konnen als bei einer dquivalenten Bipolartransistor- oder Mosfetstufe,
da die Spannungsverstiarkung der R6hre um ein Vielfaches niedriger ist.

Fiir die Untersuchung der Linearitdt in dieser ndchstaufwendigeren Form wurde in alle
drei Schaltungen ein Widerstand zur Erzeugung einer Stromgegenkopplung eingefiigt. Es

ergibt sich als Prinzipschaltbild der Schaltplan in Abbildung 38.

Abbildung 38: Verstdrkerschaltungen mit Stromgegenkopplung
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Durch Variation des jeweiligen Gegenkopplungswiderstandes wurde fiir alle Bauteile
eine Schaltung realisiert, die eine Spannungsverstdarkung von 10, also 20dB erzeugt. Die
mit zunehmendem Wert des Gegenkopplungswiderstandes entstehende Verschiebung des
Arbeitspunktes wurde in der Simulation und im praktischen Schaltungsaufbau jeweils so
nachkorrigiert, dass sich keine Anderung zum vorherigen Versuch ergab. Im Messaufbau

wurden fiir eine einfache Einstellung des Wertes Spindeltrimmer verwendet.

Uin

Abbildung 39: Messaufbau der Schaltungen mit Gegenkopplung

Bei der Elektronenrdhre ergab es sich, dass der notwendige Gegenkopplungswiderstand
fiir eine Verstidrkung von 20dB einen Spannungsabfall von etwa 3,3V erzeugt — genau
der Wert, der zuvor als negative Gitterspannung den Arbeitspunkt festgelegt hat.
Dementsprechend wurde das Gitter wieder ohne Kondensator - also

gleichspannungsmafBig auf Masse gelegt.

Fiir die Simulation und Messung wurde zunichst die Aussteuerung nicht verédndert, damit
die Verbesserung zum Ausgangspunkt ohne Gegenkopplung sichtbar wird. Es wurde wie
zuvor ein Sinus mit einer Amplitude von U = 10mV eingespeist, sodass sich am Ausgang
jeder Schaltung nun eine Spitzenspannung von 100mV einstellt. In allen drei Féllen ist

die 3. Harmonische schon so niedrig, dass sie in der Praxis ldngst im Rauschen untergeht.

Der Bipolartransistor hat zuvor mit Werten um die 400 (52dB) die groBte Verstirkung
gezeigt. Die hohen Verzerrungsanteile, die also aufgrund der exponentiellen Kennlinie
entstehen, konnen wie in Abbildung 40 und Abbildung 41 zu sehen, durch diese massive

Gegenkopplung stark verringert werden.
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Abbildung 40: LTspice Simulation: Spektrum des Ausgangssignals - BC550 mit Gegenkopplung, A=10
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Abbildung 41: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - BC550 mit Gegenkopplung, A=10

Die Ergebnisse zeigen, dass wie erwartet eine deutliche Verbesserung eintritt. In der
Messung liegt der Abstand von 1. Oberwelle und Grundschwingung mit etwa 87dB nahe
an der Simulation (91dB). In der Messung ist die 1. Oberwelle etwa auf Hohe der
Intermodulationsprodukte, welche durch Einstreuungen der Netzfrequenz und anderen

Storeinstrahlungen entstehen.
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Fiir den Mosfet ergab sich zuvor ein Spannungsverstarkungsfaktor von etwa 170 (44,6dB)

in der Simulation und 80 (38dB) in der aufgebauten Testschaltung. Auch hier kann also

eine starke Gegenkopplung zur Linearisierung stattfinden,

Verstirkung von 20dB folgende Simulation (Abbildung 42) und Messung (Abbildung 43)

ergibt.
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Abbildung 42: LTspice Simulation: Spektrum des Ausgangssignals - 2N7000 mit Gegenkopplung, A=10
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Abbildung 43: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - 2N7000 mit Gegenkopplung, A=10

Trotz der zuerst besseren Ergebnisse im Betrieb ohne Sourcewiderstand unterliegt der

Mosfet dem Bipolartransistor in diesem Falle. Was im direkten Vergleich der Messung

von Bipolartransistor (Abbildung 41) und Mosfet (Abbildung 43) auffillt, sind die
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deutlich  sichtbareren  Intermodulationsprodukte  in  der  Messung  der
Bipolartransistorschaltung. Der bei niederohmigen Quellen deutlich stérker rauschende
Mosfet [15, p. 231] liberdeckt moglicherweise vorhandene Intermodulationsprodukte, die

im Bereich von -110dB liegen.

Fiir die Elektronenrohre wurde schon der zuvor deutlich kleinere Verstarkungsfaktor
angemerkt. In der Simulation ergab sich ein Wert ca. 12 (21,6dB) und in der Praxis von
14 (22,9dB). Fiir eine angestrebte Verstirkung von 20dB ist also nur eine sehr kleine
Gegenkopplung mdglich. Es zeigt sich in der Praxis eine stirkere Verbesserung als in der
Simulation, was durch den héheren Verstiarkungsfaktor erklérbar ist.
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Abbildung 45: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - ECC82 mit Gegenkopplung, A=10
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Auch bei der Elektronenréhre sind leichte Intermodulationsverzerrungen durch
Netzeinstreuung sichtbar. Im direkten Vergleich der drei stromgegengekoppelten

Verstirkerstufen ergibt sich Tabelle 7:

BJT MOS Rohre

Simulation

-96dB

Simulation

-88dB

Messung

-89dB

Simulation

-91dB

Messung

-87dB

Messung

-77dB

HD2

Tabelle 7: Vergleich HD2 BJT, MOS, Rohre bei A=10 und 10mV Eingangssignal

Trotz der enormen Linearisierung der Bipolartransistorschaltung zeigt die R6hre noch ein
leicht lineareres Verhalten. Der Unterschied ist aber mit etwa 2dB Differenz
vergleichsweise gering. Da die Verzerrungen bei dieser Aussteuerung sehr klein ausfallen
und auch schon in die Groenordnung der Einstreuung von Stérungen liegen, wurde die
Amplitude des Eingangssignals auf U = 100mV erhoht und erneut der Abstand der

Oberwellen zur Grundschwingung aufgenommen. Der Vergleich ist in Tabelle 8

dargestellt.
BIT MOS Rohre
Simulation | Messung | Simulation | Messung | Simulation | Messung
HD2 -71dB -67dB -68dB -65dB -77dB -68dB
HD3 -103,5dB -99dB -103,5dB -89dB 135,5dB | <-116dB

Tabelle 8: Vergleich HD2 und HD3 BJT, MOS, Rohre bei A=10 und 100mV Eingangssignal

Es wird deutlich, dass die Harmonischen 2. Ordnung bei Bipolartransistor und Réhre in
der gleichen Grofenordnung liegen. Das Ergebnis des Mosfets ist lediglich leicht
schlechter. Wirft man allerdings einen Blick auf die Harmonischen 3. Ordnung, so fillt
auf, dass Bipolartransistor und Mosfet deutlich schlechter abschneiden. Wéhrend K3 bei
der Messung der Rohrenschaltung nur leicht angestiegen ist und noch 116dB unter der
Grundschwingung liegt, ldsst sich fiir den Bipolartransistor ein HD3 von -99dB und fiir
den Mosfet von -89dB messen.

Mit der Erhdhung der Aussteuerung des Bauteils macht sich also seine naturgeméfe

Linearitdt offensichtlich deutlicher bemerkbar als die positiven Eigenschaften der
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Gegenkopplung. Um dies zu iiberpriifen, wurde erneut die Eingangsspannung um den
Faktor 10 auf U = 1V erhoht, sodass sich im Testaufbau der drei Schaltungen die
Spektren in Abbildung 46, Abbildung 47 und Abbildung 48 ergaben.
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Abbildung 46.: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - BC550 mit Gegenkopplung, A=10, 1V Eingangssignal
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Abbildung 47: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - 2N7000 mit Gegenkopplung, A=10, 1V Eingangssignal
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Abbildung 48: Messung: Spektrum des Ausgangssignals - ECC82 mit Gegenkopplung, A=10, 1V Eingangssignal

Tabelle 9 zeigt die Ergebnisse der einzelnen Oberwellen im Vergleich:

BJT MOS Rohre
HD2 -43dB -32dB -47dB
HD3 -51dB -45dB -91dB
HD4 -60dB -56dB -111dB

Tabelle 9: Ergebnisse der Messung: HD2,3,4 bei Aussteuerung mit 1V Eingangssignal

Es zeigt sich, dass vor allem die Verzerrungen hoherer Ordnung bei der Elektronenréhre
um GréBenordnungen (> 40dB) kleiner ausfallen. Dies kann auf die vergleichsweise hohe
Linearitidt der Rohre zuriickgefiihrt werden, welche einen signifikanten Unterschied,

besonders bei Aussteuerung iiber den Kleinsignalbereich hinaus, zu machen scheint.

Der Mosfet zeigt in dieser gegengekoppelten Konstellation zwar generell ein schlechteres
Verzerrungsverhalten, wirft man allerdings einen Blick auf die Amplitudenspriinge der
einzelnen Oberwellen in Tabelle 10, so fillt auf, dass die Differenz zur jeweils nichsten
Oberwelle etwas grofler ist als beim Bipolartransistor. Dieses Phidnomen kann
offensichtlich ebenfalls durch die grundlegend etwas hohere Bauteillinearitét als beim

Bipolartransistor erklart werden und zeigt sich bei der RShre noch deutlicher.
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BIT MOS Réhre
U — Uy 43dB 32dB 47dB
Upp — Usg 8dB 13dB 44dB
Usr — Uyp 9dB 11dB 20dB

Tabelle 10: Amplitudendifferenzen zur jeweils néiichsten Oberwelle bei Aussteuerung mit 1V

An dieser Stelle kann man auch vergleichend einen Blick auf den THD werfen, der sich
fiir die drei Bauteile anhand der ersten 3 Oberwellen ergibt und aus Gleichung (13)

berechnen lésst.

—26dBV\ 2 —34dBV 2 —43dBV\ 2
(10720 ) +(107zo ) + (10720 )
THDB]T = 20 : lg

17dBV ~ —42,3dB (72)
(10 20 )

—15dBV 2 —28dBV 2 —39dBV 2
(10720 )+(10T )+(107zo )

THDyos = 20 - 1g j

~ —31,8dB (73)

~ —47dB (74)

Die Unterschiede werden zwar im THD ebenfalls sichtbar, lassen aber keine
Riickschliisse auf die Hohe der einzelnen Oberwellen zu. Hinzu kommt, dass die geringen
Amplituden der Oberwellen schnell im Endergebnis untergehen und daher zu
Fehlinterpretationen fiihren konnen. Ginge man beispielsweise davon aus, dass die Hohe
der 1. Harmonischen bei der Elektronenrdhre so hoch wie beim Bipolartransistor ausfiele,
man also statt -30dBV ebenfalls -26dBV annidhme, so ergibe sich nur eine Differenz von

0,7dB, die die signifikanten Unterschiede in den Oberwellen nicht verdeutlichen kann.
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6. Vergleich der Intermodulationsverzerrungen

Die Messung von Intermodulationsverzerrungen stellt eine wichtige Messgrofle dar,
wenn es um die Beurteilung von Klang geht. Schon im 1938 in The Wireless World
verdffentlichten Artikel ,,Debunking Harmonic Distortion” von ,,Cathode Ray* [19]
wurde dargestellt, dass Pentoden im Vergleich zu Trioden bei vergleichbaren
harmonischen Verzerrungen einen schlechteren Klang haben. Der Autor kam zu dem
Ergebnis, dass Intermodulation in puncto Klangqualitit eine groBere Rolle als die Hohe
der harmonischen Verzerrungen spielen kann. In den darauf aufbauenden Artikel
,Distortion* [20] und ,,More Distortion [21] wird niher darauf eingegangen, dass schon
sehr kleine Intermodulationsverzerrungen zu einer deutlichen Verschlechterung des
Klangs fiihren [20, p. 192], wihrend harmonische Verzerrungen, die auf der Ermittlung

mit nur einer Frequenz beruhen, hauptséchlich die Klangfarbe beeinflussen [21, p. 239].

Auch in den Messungen aus Abbildung 41, Abbildung 43 und Abbildung 45 sind schon
unterschiedlich stark ausgeprigte Intermodulationsprodukte sichtbar, die durch die
Storfrequenzen entstanden sind. Fiir die Beurteilung des Verhaltens der Bauteile
beziiglich Entstehung von Intermodulationsprodukten wurden die
stromgegengekoppelten Schaltungen wiederverwendet. Als Eingangsspannung wurde
zunichst erneut mit U = 100mV ausgesteuert. Da sich das Eingangssignal diesmal aus
zwei Frequenzen zusammensetzt, ergibt sich laut SMPTE-Vorgabe [3] fiir die
gewiinschte maximale Aussteuerung von 100mV: f; = 60Hz bei U = 80mV und f, =

7kHz bei U = 20mV.

Vor der Messung wurde wieder fiir jedes Bauteil die Simulation durchgefiihrt. Die
entstehenden Intermodulationsprodukte sind in den Spektren durch den Buchstaben ,,d*
und die Ordnung gekennzeichnet. Betrachtet werden die Intermodulationsprodukte, die

um die 7KHz entstehen, da diese am stirksten ausgepragt sind.
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Bei Bipolartransistor und Mosfet ergeben sich in der Simulation (Abbildung 49,
Abbildung 50) Intermodulationsprodukte bis zur 4. Ordnung.

V(out)

" 2 d2 d3 d4
- -67dB -98dB 130

Abbildung 49: LTspice Simulation: IMD - BC550 mit Gegenkopplung, A=10

V(out)

d2 d3 d4

d4 [\
[ -63dB -97dB -128,5dB

-125dB

i R

Abbildung 50: LTspice Simulation: IMD - 2N7000 mit Gegenkopplung, A=10
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Beim Vergleich mit der Simulation der Rohrenstufe (Abbildung 51) ergibt sich ein

deutlich weniger verzerrtes Spektrum.

V(out)

f

d2 d3
-73dB -130dB

L J’j ) i

Abbildung 51: LTspice Simulation: IMD - ECC82 mit Gegenkopplung, A=10

Fiir eine endgiiltige Aussage wurde im nichsten Schritt die korrespondierende Messung

durchgefiihrt:

5 ¥
Data
f,
20| \
d2 d3 d4
-63dB -93dB -102dB
30
|
50| |
0]
g
E f-f | f+f
6940Hz | 7060Hz
8 - - "
%0
100
f,-2f | f,+ 2f
6880Hz 7120Hz
110
\ [ f,+ 4f
. | 7240Hz
120 | ‘ | —_
| | | A\
|
130 |
| Il LI A | oo TR \
ol W0 | in [1 | I MTIINAWELTAN N | LAl N1 R Il nl.
Srox 675K 480k 685k 690 695 700k 705k 710k 720k 725K 730k
reauendy 2

Abbildung 52: Messung: IMD - BC550 mit Gegenkopplung, A=10
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Abbildung 54: Messung: IMD - ECCS2 mit Gegenkopplung, A=10

In den Intermodulationsmessungen in Abbildung 52, Abbildung 53 und Abbildung 54
sind einige Intermodulationsprodukte zu sehen, die nicht auf das zugefiihrte Testsignal
zuriickzufilhren sind. Sie sind die Ergebnisse von starken Netzstorungen bzw.
Einstrahlung durch fehlende Schirmung des Aufbaus und eventuelle Erdungsprobleme.
Aufgrund der hohen Leistungsfahigkeit des Messgerits mit einer hinreichend aufgeldsten

FFT storen diese die Messung jedoch nicht. Die in den Spektren gekennzeichneten
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Frequenzen sind die durch die 60Hz und 7kHz Schwingung entstandenen

Intermodulationsprodukte.

Zusammenfassend ergibt sich Tabelle 11:

BIT MOS Rohre
Simulation | Messung | Simulation | Messung | Simulation | Messung
d2 -67dB -63dB -63B -51dB -73dB -63dB
d3 -98dB -93dB -97dB -82dB -130dB -
d4 -130dB -102dB -125dB - - -

Tabelle 11: Intermodulationsprodukte der Simulation und Messung.bei 100mV Aussteuerung

Das Ergebnis ist dhnlich des der harmonischen Verzerrungen: Die IMD-Produkte 2.
Ordnung, also f, + f; und f, — f; fallen bei Bipolartransistor und Elektronenrdhre
messtechnisch gleich hoch aus. Der Mosfet ist trotz seiner etwas hoheren Linearitét im
Vergleich mit dem Bipolartransistor etwa 12dB schlechter, was wieder durch den
niedrigeren Verstarkungsfaktor begriindet werden kann. Wéhrend beim Bipolartransistor
und auch beim Mosfet allerdings auch IMD-Produkte hoherer Ordnung auftreten, lassen
sich bei dieser Aussteuerung in der Rohrenschaltung nur Produkte 1. Ordnung messen.
Die Frequenzanteile in der FFT der Simulation, die Amplituden von 120dBV oder kleiner
aufzeigen, gehen im Rahmen der Messung, falls vorhanden, im Rauschen unter. Weitere
Abweichungen ergeben sich z.B. durch von der Kennlinie abweichende Nichtlinearitéten

der Bauteile.

Es zeigt sich also, wie nach der Betrachtung der harmonischen Verzerrungen erwartet,
dass auch die Intermodulationsprodukte bei héherer Ordnung stérker von der Linearitét
des Bauteils als von der Linearisierung durch die Gegenkopplung abhingig sind. Um
dieses Verhalten auch hier deutlich zu machen, wurde abermals die Aussteuerung erhoht,
sodass ein Blick auch auf die hoheren entstehenden Intermodulationsprodukte geworfen
werden kann. In den Balkendiagrammen in Abbildung 55, Abbildung 56 und Abbildung
57 ist jeweils die Amplitude der 7kHz Schwingung des Ausganges der Schaltungen als
0dB festgelegt, sodass die Unterschiede der Hohe der IMD-Produkte vergleichbar sind.
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MPTE Distorbon Product Raio
22.02.2022 16:50:18955

2
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Frequency (H2)

SMPTE Ratio (dB)

W #1:60,0001 Hz

W d2: 7.06000kHz
W d3:7,12000 kHz
I 04: 7,18000 kHiz
M d5:7,24000 kHz

Abbildung 55: Messung: IMD - BC550 mit Gegenkopplung, A=10, 1V Eingangssignal

Wie bereits bei der vorherigen Messung ist beim Bipolartransistor der Abstand der

Intermodulationsprodukte 1.0rdnung zur Testfrequenz vergleichsweise hoch, wéihrend

alle hoheren Verzerrungen einen deutlich niedrigeren Abstand aufweisen — d2 liegt etwa

38dB unter der Testfrequenz. Mit jeder hoheren Ordnung verringert sich die Amplitude

jedes Mal um etwa 9dB.

Beim Mosfet zeigt sich wie zuvor ein schlechteres Gesamtergebnis. Der Abstand der

hoheren IMD-Produkte (d3, d4, d5, ...) ist aber mit jeweils etwa 11dB Abstand

durchgéngig leicht besser als beim Bipolartransistor.

WPTE Distorfion Product Raio

22.02.2022 17:33:46073

£

SMPTE Ratio (dB)

2
Frequency (Hz)

I £1: 60,0000 Hz
M d5: 6,76000 kHz
I d4: 6,82000 kHz
I d3: 6,88000 kiiz
I d2:6,94000 kz
1 £2:7,00000 kkiz
I d2:7,06000 kiz
W d3:7,12000 kHz
I d4:7,18000 kiiz
W d5: 7,24000 kHz

Abbildung 56: Messung: IMD - 2N7000 mit Gegenkopplung, A=10, 1V Eingangssignal

69



Die Balkendiagramme zeigen nur die IMD-Produkte bis zur 5. Ordnung. Die hoheren

Ordnungen sind zwar nicht dargestellt, fallen aber wie zuvor beschrieben aus.

GroBere Unterschiede zeigen sich wieder bei Betrachtung der Ergebnisse der Schaltung

mit Elektronenréhre in Abbildung 57.

‘SMPTE Distortion Product Ratio
22.02.2022 18:45:19542

4D

W d5:7,24000 kHz

fl @ o a3 2 a2 a3 ad @

2
Frequency (H2)

Abbildung 57: Messung: IMD - ECC82 mit Gegenkopplung, A=10, 1V Eingangssignal

Hier liegt der Abstand von d2 zur Testfrequenz bei 44dB und d3 liegt sogar 84dB unter
Der 7kHz-Schwingung. Zu den Produkten der 4. und 5. Ordnung zeigen sich kleinere
Abstinde — Es ergeben sich -104 und -124dB. Der Abstand zum jeweiligen ndchsthéheren
Produkt betrdgt noch immer 20dB, sodass d5 bei <-120dB liegt, wihrend beim BJT d5
mit -64dB und beim Mosfet mit -59dB deutlich dariiber liegen. Ein Vergleich der
Messwerte zeigt Tabelle 12.

BIT MOS Rohre
d2 -39dB -27dB -44dB
d3 -47dB -38dB -84dB
d4 -55dB -49dB -104dB
ds -63dB -58dB -124dB

Tabelle 12: Intermodulationsprodukte der Messung bei 1V Aussteuerung im Vergleich
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Auch hier zeigt sich der deutliche Unterschied in den Abstufungen zum jeweils nichsten

IMD-Produkt hoherer Ordnung und ist in Tabelle 13 verdeutlicht.

BJT MOS Rohre
Up, — Uy 39dB 27dB 44dB
Upy — Uys 8dB 11dB 40dB
Upy — Uga 8dB 11dB 20dB
Up, — Uys 8dB 10dB 20dB

Tabelle 13: Abstufung der Hohe Intermodulationsprodukte der Messung bei 1V Aussteuerung im Vergleich

Die Amplituden der Intermodulationsprodukte ergeben sich also in diesem Fall fiir die
drei Bauteile ganz analog zu den harmonischen Verzerrungen und lassen sich auf die

Bauteillinearititen und die Wirkungsweise der Gegenkopplung zuriickfiihren.
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7. Fazit und Ausblick

Der in dieser Bachelorarbeit stattgefundene Vergleich der Bauteile hat theoretisch und
praktisch gezeigt, dass die Elektronenrdhre von Natur aus linearer arbeitet als der

Bipolartransistor oder der Mosfet.

Im direkten Vergleich der erlangten Formeln hat sich gezeigt, dass beim Bipolartransistor
der Arbeitspunkt eine fiir die Verzerrungen irrelevante Grof3e darstellt, vorausgesetzt er
arbeitet im Normalbetrieb, also innerhalb des Verstirkungsbereichs (forward region).
Beim Mosfet und bei der Elektronenrdhre spielen auch Arbeitspunkt bzw.
Bauteilparameter eine Rolle, sodass in dieser Hinsicht verschiedene Typen Vor- bzw.

Nachteile haben konnen.

Betrachtet man die Bauteile im gegengekoppelten Zustand, was der realen
Schaltungsapplikation schon etwas ndherkommt, fallt allerdings ein ganz entscheidender
Aspekt auf: die sehr hohen Verstarkungsfaktoren von Bipolartransistor und Mosfet lassen
naturgemill auch eine entsprechend hoéhere Gegenkopplung zur Linearisierung zu.
Waihrend sich die harmonischen Verzerrungen zweiter Ordnung, also K2 durch einfache
Stromgegenkopplung bei Transistor und Rohre auf eine dhnliche Hohe reduzieren lassen,
wirkt die Gegenkopplung weniger stark auf die Verzerrungen hoherer Ordnung ein. Diese
sind allerdings aufgrund der deutlich hoheren Grundlinearitit bei der R6hre weniger stark
ausgeprégt, sodass sich hier ein entsprechend besseres Verzerrungsspektrum ergibt.
Ahnlich verhilt es sich fiir Intermodulationsverzerrungen, welche klanglich sogar eine
deutlichere Klangverschlechterung herbeifiihren kénnen. Vor allem bei Aussteuerung
iiber den Kleinsignalbereich hinaus werden die Unterschiede deutlich. Die hervorragende
Auswirkung der Gegenkopplung im Bereich Intermodulationsprodukte 2. Ordnung lésst
bei IMD-Produkten hdherer Ordnung stark nach, sodass die Werte der Elektronenrdhre
nicht ohne Weiteres mit einer vergleichbar einfachen Transistorschaltung erreicht werden

konnen.

Diese Ergebnisse erkldren in erster Linie, warum viele Rohrenverstérker, trotz ihres

vergleichsweisen simplen Aufbaus, klanglich {iberzeugen kdnnen. Der iiberwiegende Teil
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der Audio-Roéhrenverstdrker basiert auf der hier thematisierten Kathodenbasisschaltung,
ggf. mit einer Impedanzwandlerstufe, die meist in Form eines Kathodenfolgers aufgebaut
ist. Diese Kathodenbasisschaltung performt, wie sich gezeigt hat, au8erordentlich gut im
Vergleich zu den hier gezeigten dquivalenten Schaltungen mit Mosfet oder

Bipolartransistor.

Die erlangten Ergebnisse zeigen aber auBlerdem, dass bei BJT- und Fet-Verstiarkern vor
allem die Gegenkopplung entscheidend ist. Die hier realisierte Stromgegenkopplung hat
bei hoheren Verzerrungs- und IMD-Produkten deutlich schlechter als die Bauteillinearitit
gewirkt. Es ldsst sich also darauf schlieBen ldsst, dass die Art und Weise der
Gegenkopplung einen mafigeblichen Einfluss auf den Klang haben kann.

Fir mehrstufige Verstirkerschaltungen existieren verschiedene Moglichkeiten der
Gegenkopplung. Als ndchster Schritt sollte also in der Zukunft ein Vergleich von
verschiedenen  Moglichkeiten und Anwendungen der Gegenkopplung in
Spannungsverstirkerstufen betrachtet werden. Die Hohe von Feedback als auch die
verschiedenen Arten, z.B. lokale Gegenkopplung in einer oder mehreren Stufen bzw.
Gegenkopplung vom Ausgang zum Eingang der Stufe (Uber-Alles-Gegenkopplung)
sollten untersucht werden. Eine Uber-Alles-Gegenkopplung des Ausganges zum Eingang
der Verstirkerschaltung basiert darauf, grofle Teile des Eingangssignals auszuldschen
und dadurch eine kleineres Eingangssignal zusammen mit einem Signal zum
Fehlerausgleich iibrig zu lassen [23, p. 38]. Da allerdings jeder Verstirker eine bestimmte
Laufzeit vom Eingang zum Ausgang hat, kann beispielsweise die Aussteuerung mit
Transienten dazu flihren, dass eine nicht ausreichend schnelle Gegenkopplung zu
zeitweiser Ubersteuerung des Einganges und somit ebenfalls Verzerrungen fiihren kann.
Es sollte also in dieser Hinsicht zukiinftig auch ein Augenmerk auf die Schnelligkeit der
Schaltungen gelegt werden, da diese ebenfalls einen wichtigen Parameter bei der

Gegenkopplung darstellt.

Diese Untersuchung konnte im Rahmen einer zukiinftigen Masterarbeit ausfiihrlich

getdtigt werden.
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8. Anhang

8.1 Matlab Quellcode Bipolartransistor

% Verzerrungsberechnung anhand der Kennlinie des Bipolartranistors

$Deklaration

syms u_be; %Basis-Emitter-Signalspannung

syms U T; $Thermospannung = 26mV

syms I A; $Arbeitsgleichstrom (I _A=I S*exp(U BE/U T))

syms u; $Spannung des Eingangssignals
syms wt; % w = 2*%pixf

$Transistorgleichung ohne Earlyeffekt
i c = I_A*exp(u be/U T);

$Taylorreihenentwicklung

T ic = taylor(i_c, 'Order', 4); $Taylorreihe des Kollektorstroms
fprintf('Es ergibt sich folgende Taylorreihe des Kollektorstroms \n')
pretty(T_ic); ¢Darstellung der entwickelten

Reihe als Brueche

$Ersetzten von U BE durch ein Eingangssignal U*cos(wt)

u_in = u*cos(wt); ¢Definitionen des Eingangssignals
T ic_new = subs(T_ic,u _be,u in); $Ersetzen von U_BE
fprintf('Ersetzt man das Eingangssignal U BE durch U*cos(wt) ergibt
sich \n')

pretty(T_ic new);

$Vereinfachen der Gleichung

T ic new = simplify(T ic_new, 'Steps',22,'All', true); $Anschauliche
Vereinfachung (Kosinussaetze) findet nach 22 Vereinfachungschritten
statt und ist Variante 8

T ic new simple = T ic_new(8); $Abspeichern
der anschalichsten Variante(8) als _simple

fprintf('Nach Vereinfachung gelangt man zu \n')
pretty(T_ic new simple);

$Zerlegt man diesen Term in seine verschieden Frequenzanteile
% (DC,wt,2wt,3wt) ergibt sich:

DC = I A + (I_A*u"2)/(4*U_T"2);

%Gleichstromanteil

Kl = (I_A*u”"3*cos(wt))/(8*U _T"3) + (I_A*u*cos(wt))/U_T;
$Grundschwingung

K2 = (I_A*u’2*cos(2*wt))/(4*U_T"2);

%2 .Harmonische

K3 = (I_A*u”"3*cos(3*wt))/(24*U_T"3);

%3 .Harmonische

fprintf('Zerlegt in die verschiedenen Frequenzanteile ergeben sich\n')
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DC
K1
K2
K3

%Aus dieser Zerlegung 1VS§sst sich durch Differenzbildung die Hoehe der
$Verzerrungen berechnen

% HD2 = K2/Kl1

HD2 = ((I_A*u"2)/(4*U_T"2)) / ((I_A*u"3)/(8*U_T"3) + (I_A*u)/U_T);
¢Amplitudenverhaeltnis der 2.Harmonischen zur Grundwelle (Deswegen
wird cos(wt) und cos(2wt) weggelassen)

pretty (HD2);

fprintf('Fuer HD2 gelangt man zu \n')

HD2 = simplify(HD2, 'Steps', 50);

fprintf('Nach Vereinfachung kann fuer HD2 geschrieben werden \n')
pretty (HD2); $Kann auseinandergeschrieben
und gekuerzt werden

$HD3 = K3/Kl1

HD3 = ((I_A*u”3)/(24*U_T"3)) / ((I_A*u"3)/(8*U_T"3) + (I_A*u)/U_T);
fprintf('Fuer HD3 gelang man zu \n')

pretty (HD3);

HD3 = simplify(HD3, 'Steps', 30);

fprintf('Nach Vereinfachung kann fuer HD3 geschrieben werden \n')
pretty (HD3);
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