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Abstract

Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit behandelt verschiedene Konzepte zur Empfangsverstirkung und Sende-
/Empfangstrennung im Kontext von Impuls-Echo-Messungen im Ultraschallbereich unter Ver-
wendung piezoelektrischer Schallwandler. Die untersuchten Schaltungsvarianten werden hierbei
hinsichtlich ihrer Eignung fiir verschiedene Frequenzen, Anregespannungen und Schallwandler

bewertet und in einer breit anwendbaren Laborelektronik umgesetzt.

Die Laborelektronik und vorgestellten Schaltungen werden fiir den Frequenzbereich von 20 kHz
bis 20 MHz, Schalt- bzw. Blindzeit von 2 us, Anregeamplituden von bis zu 100V, und Emp-
fangspegel im unteren Millivolt-Bereich analysiert, entworfen und iiberpriift. Als Ansitze der
Empfangsverstirkung werden Ladungs- und Spannungsverstiarkung beschrieben, sowie zwei
ausgewihlte Topologien ausgelegt und getestet. Die Ergebnisse sind, dass der betrachtete La-
dungsverstidrker vornehmlich fiir geringe Frequenzen und Messung der absolut auf den Sensor
wirkenden Kraft geeignet ist. Wohingegen der Spannungsverstérker fiir breitbandige, hochfre-
quente Messungen von Vorteil ist, bei welchen der relative Unterschied zwischen mehreren
Messwerten erfasst werden soll. Im Gebiet der Sende-/Empfangstrennung wurden mehrere auto-
matisch und aktiv schaltende Schaltungslosungen untersucht. Durch Messung und Schaltungsana-
lyse wurde hierbei festgestellt, dass auf Dioden und MOSFET basierende, automatisch trennende
Netzwerke gut fiir breitbandige Anwendungen geeignet sind, in welchen schnelle Schaltzeiten
und hohe Anregeamplituden bei geringen Empfangspegeln zu erwarten sind. Ihre Nachteile
liegen vor allem in ihrer groen Nichtlinearitit, welche insbesondere bei geringen Anregeampli-
tuden zu grofen Verzerrungen des Anregesignals sowie erhohter Einfiigedampfung im Anregefall
fiihrt. Aktive geschaltete Sende-/Empfangsschalter, wie der betrachtete Analogschalter, konnen
dahingegen duflerst geringe Verzerrung bei geringer Einfiigeddampfung erreichen. Jedoch lassen
sich mit den betrachteten aktiv gesteuerten Schaltern, schnelle Schaltzeiten kaum mit hohen
Anregeamplituden vereinen. AuBlerdem bringen Sie wihrend des Umschaltprozesses Storungen
in den Sende- und Empfangspfad ein. Die entwickelte general-purpose Laborelektronik wurde
auf Basis der erarbeiteten Erkenntnisse mit Dioden-Briicken als Sende-/Empfangstrennung sowie
einem Instrumentenverstirker als Empfangsverstérker realisiert. In dieser Konfiguration kann ein
breiter Frequenz- und Spannungsbereich fiir eine grole Variation an Schallwandlern realisiert

werden, was fiir den Betrieb der Schaltung in einer Laborumgebung von Vorteil ist.



Abstract

Abstract

Subjects of this thesis are the analysis of different methods for amplification and transmit-receive-
switching for pulse-echo measurements using piezoelectric transducers in the ultrasonic range.
The analysed circuits are furthermore evaluated for different frequencies and transmit-voltages

and are applied in the development of a general-purpose circuitry.

The general-purpose-electronic and analysed circuits are designed and tested for a bandwidth of
20kHz to 20 MHz, switching-times of 2 us, transmit voltages of 100 V,, and receive voltages in
the millivolt range. As variants of amplification, charge-amplification and voltage-amplification
have been considered and one amplifier for each concept has been developed and tested. The
experimental results lead to the conclusion that the analysed charge amplifier is best suited for
low-bandwith applications with the objective of measuring the absolute force on the piezoelectric
transducer, whereas voltage amplifiers are better suited for high-frequency broadband use where
relative measurements are of concern. As methods for transmit-receive-switching multiple
automatic switching and active switching networks have been considered. As a result automatic
networks using diodes and MOSFETs were best suited for broadband switching requiring
low switching-times and high voltages, their disadvantage, however, is that they have a high-
harmonic distortion and a voltage-level-dependent isolation and insertion loss. Active networks
can achieve much less distortion and have voltage-level-independent isolation, but are at a
disadvantage when it comes to switching high voltages combined with fast switching-times.
Another disadvantage of actively controlled switches is the distortion introduced to receiver
and transducer while switching. The developed general-purpose circuitry was designed using
diode-bridges as transmit-receive switch and an instrumentation amplifier as receive amplifier
with the goal of supporting a wide range of transducers over a broad frequency and voltage

ranges.
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Anderung des Stroms durch die Diode

Anderung der Spannung iiber die Diode

Dichte

Laufzeit einer Schallwelle in Stahl

Durch Nachschwingen bedingte Blindzeit des piezoelektrischen

Schallwandlers
Minorititsladungstriager-Lebenszeit der PIN-Diode

Ausschaltzeit

[phys. Einheit]
[dB]

[dB]
[dB]

[V]
[V]
[V]
[V]
[V]
[V]

[V]
[V]
[V]
[V]
[V]
[V]
[V]
[V]

[V]
[V]
[A]
[V]
[X4]
[s]
[s]
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f
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feo
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rdiff
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VQideal
Vo

Vdif f
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Bedeutung

Schallgeschwindigkeit in Festkorpern
Schallgeschwindigkeit in komprimierbaren Medien
Kraftinderung

Frequenz

Obere Grenzfrequenz des Nutzsignal-Frequenzbereichs
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Untere Grenzfrequenz der PIN-Diode
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Maximaler differentieller Widerstand der Dioden
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Differentieller Widerstand der Dioden
Spannungsverstiarkungsfaktor

idealer Ladungsverstirkungsfaktor

Realer Ladungsverstarkungsfaktor
Differenzverstirkungsfaktor

Gleichtaktverstiarkungsfaktor

[phys. Einheit]
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Abkiirzungsverzeichnis

Abkiirzungsverzeichnis

CMRR

FET

HF

IC

ISAT
MOSFET

NMOS

0):4Y
PMOS

SNR

THD

Gleichtaktunterdriickung engl.: Common-Mode-
Rejection-Ratio

Feldeffekttransistor

Hochfrequenz

Integrierte Schaltung, engl.: Integrated Circuit
Institut fiir Sensor- und Aktortechnologie

Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor,

engl.: metal-oxide semiconductor

N-Kanal-Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistor

Operationsverstérker

P-Kanal-Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistor

Signal-zu-Rausch Verhiltnis, engl.: Signal-to-

Noise ratio

Klirrfaktor, engl.: Total Harmonic Distortion
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1 Einleitung

1.1 Kontext der Arbeit

Wenn Schallwellen durch ein Medium propagieren, werden ihre Eigenschaften wie Amplitude
und Ausbreitungsgeschwindigkeit abhingig von Schallfrequenz und den Eigenschaften des
Mediums beeinflusst [HMS*17, S.554-559]. Durch Auswertung der von dem Medium beding-
ten Verdnderung konnen Riickschliisse auf dessen Beschaffenheit und Zustand gezogen und
entsprechende Messverfahren entwickelt werden. Das Institut fiir Sensor- und Aktortechnologie
(ISAT) der Hochschule Coburg beschiftigt sich in seiner Sparte Ultraschallaktorik und -sensorik

mit der Erforschung und Entwicklung solcher Messprinzipien.

Um Verinderung in den Schallwellen erfassen zu konnen, wird zunichst eine definierte mechani-
sche Anregung erzeugt. Anschlieend wird der Schalldruck, nachdem die Welle das Medium
passiert hat, wieder in ein elektrisches Signal gewandelt. Im ISAT werden hierzu piezoelektrische
Schallwandler verwendet, welche als Sender und Empfianger von mechanische Schwingungen
dienen. Es gibt zahlreiche vom Messverfahren abhiingige Varianten wie die Schallwandler am
Priifobjekt positioniert werden konnen, um verschiedenste Messwerte zu erheben. Bei dem
fiir diese Arbeit relevanten Impulsechoverfahren wird zumeist ein Wandler fiir Anregung und
Empfang verwendet. Das Verfahren ist Grundlage fiir die vorliegende Arbeit und soll daher

nachfolgend erldutert werden.

Beim Impulsechoverfahren wird ein Ultraschallimpuls in das Priifstiick abgestrahlt, welcher
sich fortan mit einer charakteristischen Schallgeschwindigkeit in diesem ausbreitet. Sobald der
Impuls auf Hindernisse wie Inhomogenititen oder Grenzflachen des Ausbreitungsmediums trifft,
wird ein Teil des Impulses zuriick reflektiert. Diese Reflexionen werden anschlieBend wieder
empfangen und als Echos bezeichnet. Durch Analyse der Echos lassen sich einige Eigenschaften
des Priifobjekts bestimmen. Wird der zeitliche Versatz und Anzahl der Echos ausgewertet, kann
der Abstand von den Reflexionsstellen zum Wandler bestimmt werden. Bei Analyse der Echo-
Amplituden konnen weitergehende Informationen gewonnen werden, wie beispielsweise Grofie,
Lage und Beschaffenheit der Reflexionsstelle sowie Absorption und Streuung der Schallwelle
im Material [KK86, S.176ff].

Wird das Verfahren mit Anregeimpulsen unterschiedlicher Frequenz wiederholt, konnen weiter-
gehend die frequenzabhingigen Eigenschaften des Materials analysiert werden. Das Verfahren
findet vielfache Anwendung in unterschiedlichen Fachbereichen wie der Werkstoffpriifung oder
bildgebenden Verfahren der Medizin. Im ISAT wird es fiir verschiedenste Messaufgaben verwen-
det, um Messprinzipien fiir medizinische sowie industrielle Anwendungen zu erforschen. Das
Prinzip ist, fiir den Fall, dass nur mit einem sehr kurzen Puls angeregt wird, in Abbildung 1 abge-

bildet. Im ISAT wird jedoch zumeist mit einem Sinus-Burst, also einem gefensterten Sinus-Signal,
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1 Einleitung

angeregt um die Schallwandler an einem definierten Arbeitspunkt ihrer frequenzabhédngigen

Kennlinie zu betreiben.

Sendeimpuls fehlerecho Rickwandecho

Abb. 1: Prinzip des Impulsechoverfahrens, Abbildung aus [KK86, S.176]

Die Durchfiihrung einer Impulsecho-Messung erfordert insbesondere bei Verwendung lediglich
eines Wandlers eine Losung um den Wandler abwechselnd mit Sende- und Empfangselektronik
zu verbinden, bzw. Sende- und Empfangspfad voneinander zu isolieren. Des Weiteren ist eine
Vorverstiarkung notwendig, da die Echos geringe Amplituden aufweisen konnen. Die Analyse
unterschiedlicher Ansitze, diese Trennung und Verstirkung zu erwirken sowie die Entwick-
lung einer entsprechenden Elektronik ist Gegenstand dieser Arbeit, wie im Folgekapitel weiter

ausgefiihrt.

1.2 Rahmenbedingungen und Zielsetzung

Beim ISAT miissen hédufig Impulsecho-Messungen ausgefiihrt werden, um ein theoretisches
Messprinzip praktisch zu iiberpriifen. An diesem Punkt der Entwicklung steht hierzu jedoch
noch keine projektspezifisch angepasste Elektronik zur Verfiigung. Zu diesem Zweck benotigt
das ISAT Laborelektroniken welche mit einer Vielzahl von piezoelektrischen Schallwandlern
kompatibel sowie iiber einen moglichst groen Frequenz- und Spannungsbereich einsetzbar sind.
Das Ziel dieser Arbeit ist es eine solche Elektronik fiir die Sende-/Empfangstrennung im Fall
von Impulsecho-Messungen, wie sie im vorherigen Kapitel beschrieben sind, zu entwickeln. Des
Weiteren soll Wissen zur Verstirkung piezoelektrischer Signale sowie Moglichkeiten zur Sende-
/Empfangstrennung fiir nachfolgende Entwicklungen gesammelt werden. Die Anforderung an die
Elektronik sind folgend qualitativ beschrieben, bevor sie in Abschnitt 1.3 detailliert spezifiziert

werden.

Die Schaltung wird hauptsichlich in den Laboren des ISAT von wissenschaftlichen Mitarbeitern

und Studenten verwendet und soll mit der dort zur Verfiigung stehenden Laborausstattung betreib-

17




1 Einleitung

bar sein. Dabei handelt es sich um Laborspannungsversorgungen, Funktionsgeneratoren, welche
zur Anregung der Schallwandler dienen, sowie Oszilloskope zur Auswertung des Empfangssi-
gnals. Der typische Messaufbau einer Impulsecho-Messung beim ISAT und Einbauposition der
zu entwickelnden Sende-/Empfangsschaltung und des Empfangsverstérkers ist in Abbildung 2

vereinfacht dargestellt.

Funktionsgenerator

/-\_/ ,_I_‘ /I/M Sende-/

O O Empfangsschaltung Schallwandler

—>» —O
>
Oszilloskop ] ‘O/O_ Priifobjekt

Empfangsverstirker

i Echosignal
©) O

Anregesignal

Abb. 2: Schematischer Messaufbau bei Impulsecho-Messungen im ISAT

Die Anregung des Schallwandlers erfolgt iiber einen Funktionsgenerator und optional nachge-
schaltetem Verstéirker und kann mit Spannungen in der GréBenordnung von 100 V,, erfolgen.
Das Echosignal ruft dahingegen meist nur Empfangspegel im unteren Millivolt-Bereich hervor.
Es muss folglich eine auf Kleinstamplituden ausgelegte Empfangsschaltung verwendet werden,
die im Sendefall vor den hohen Spannungen der Anregung geschiitzt werden muss. Andererseits
muss der Funktionsgenerator im Empfangsfall hochohmig vom Empfangspfad isoliert werden,
um den Eingangswiderstand des Empfingers aufrechtzuerhalten und somit Empfangspegelver-
lust zu verhindern. Des Weiteren muss das Echo von der Schaltung vorverstirkt werden, damit
das Verfahren auch mit Oszilloskopen kleinerer Auflosung bei sehr kleinen Empfangspegeln
ausfithrbar ist. Besonders wichtig ist hierbei, dass das Messergebnis durch die Schaltung geringst-
moglich bzw. konstant beeinflusst wird. Konkreter bedeutet dies einerseits, dass die Schaltung
einen moglichst ebenen Phasen- und Betragsfrequenzgang aufweisen soll. Andererseits ist ein
geringer Klirrfaktor, engl.: Total Harmonic Distortion (THD) vonnoten um den Schallwandler
bei definierter Frequenz anregen sowie die Echos verzerrungsfrei empfangen zu konnen. Inter-
modulationsprodukte sind zu vernachléssigen, da die Anregung hauptséichlich mit sinusférmigen,
also eintonigen, Signalen erfolgt. Die Schaltung soll ferner im Frequenzbereich von 20 kHz bis

20 MHz einsetzbar sein.
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1.3 Aufgabenstellung

Die Aufgabenstellung welche in dieser Arbeit behandelt wird umfasst folgende Punkte:

Recherche zum elektrischen Verhalten piezoelektrischer Elemente.

Untersuchung und Vergleich verschiedener Methoden der Eingangsverstiarkung.

Untersuchung und Vergleich verschiedener Methoden der Sende-/Empfangstrennung.

Praktischer Aufbau und Test ausgewihlter Methoden.

Entwicklung einer General-Purpose Schaltung auf Basis der erworbenen Erkenntnissen.

An die zu entwickelnde Elektronik werden durch das ISAT folgende Anforderungen gestellt:

Anforderung Wert

Sendeseitige Eingangsamplitude mindestens 5 — 100 Vpp

Aufzuldsende Empfangsamplitude mindestens bis 300 mV

Bandbreite (-3dB): 20kHz - 20 MHz

Phasengang: moglichst konstant von 20 kHz - 20 MHz

Verstirkung 20 dB Spannungsverstiarkung oder mehr

Signalform Mbglichst‘geringe harmonische Verzerrung
bei Anregung und Empfang

Kompatibilitit Mit Oszilloskop, Funktionsgenerator

und verschiedenen Schallwandlern

Tab. 2: Anforderungen an die zu entwickelnde Elektronik

1.4 Aufbau der Arbeit

Die Arbeit ist in vier Kapitel gegliedert. Zunichst werden die Grundlagen zu Schallausbreitung,
Schallwandlern und PIN-Dioden erldautert, um auf ihnen fuBende Schaltungsentwiirfe sowie
Designentscheidungen verstindlich zu machen. AnschlieBend werden die zwei géngigen Ansétze
zum Erfassen piezoelektrischer Signale, Ladungs- und Spannungsverstirkung, beschrieben sowie
zwei Testverstiarker entworfen und ihr Verhalten im relevanten Frequenzbereich vermessen. Das
dritte Kapitel beschiftigt sich mit verschiedenen Methoden zur Sende-/Empfangstrennung, von
denen einige Schaltungen ausgelegt und ausgewihlte Eigenschaften experimentell tiberpriift
werden. Im vorletzten Kapitel wird die Entwicklung der Laborelektronik behandelt, wobei auf die
Wahl der zuvor vorgestellten Schaltungslosungen sowie deren Erweiterung fiir den vorliegenden
Anwendungsfall eingegangen wird. Abschluss der Arbeit bildet das Fazit, welches die erreichten

Ziele sowie sinnvolle Folgeentwicklungen aufzeigt.
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2 Grundlagen

2.1 Schallausbreitung

Werden die Molekiile eines Mediums durch eine duflere Kraft zusammen geschoben entsteht
an der Stelle, an welcher sie sich stauen ein Uber- und davor ein Unterdruck. Der Druckun-
terschied iibt eine Kraftwirkung auf die anliegenden Molekiile aus, welcher die Trigheitskraft
entgegensteht und die Geschwindigkeit des Druckausgleichs bremst. Die Folge ist eine zeitliche
und ortliche Schwankung des Drucks sowie der Dichte bzw. des Volumens, die sich im Medium
ausbreitet und als (Schall-)Welle bezeichnet wird. Generell ist Schall somit die Ausbreitung
lokaler Druckiinderungen innerhalb eines Mediums [HMS 17, S.554ff].

Die Phasengeschwindigkeit der Welle wird in der Akustik Schallgeschwindigkeit genannt. Sie
bezeichnet die Geschwindigkeit, mit welcher sich die Druckwelle im Medium ausbreitet. Bei
kompressionsfahigen Medien, wie Gasen, treten lediglich Lingswellen auf. Ihre Geschwindigkeit
ist durch die Dichte p sowie dem Kompressionsmodel K , welches das Verhiltnis von Volumen-
zu Druckiinderung darstellt, bestimmt [HMS™'17, S.555] [SS20, S.21-23].

K
— 2.1
P 2.1

Ckompr =

Bei Festkorpern konnen die Teilchen auch abseits der Ausbreitungsrichtung schwingen. Es
konnen also neben Lingswellen auch Schub-,Biege- und Torsionswelllen auftreten. Im Fall, dass
die Querabmessungen klein gegeniiber der Wellenlinge sind, kann die Ausbreitungsgeschwin-
digkeit in Festkorpern iiber das Elastizititsmodul E bestimmt werden. Der Zusammenhang
ist in Gleichung 2.2 sichtbar [SS20, S.23ff]. Kompressionsmodul und Elastizitdtsmodul sind
materialabhingig. Die Schallgeschwindigkeit unterscheidet sich somit abhingig vom Medium,

der Temperatur sowie dem vorherrschenden Druck.

E
Cfest = (| = (2.2)
fest D

In Tabelle 3 sind einige Werte fiir die Schallgeschwindigkeit in verschiedenen Medien bei
Normdruck (1013 hPa) aus [HMS ™17, S.556] gelistet.
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Medium Dichte in % Schallgeschwindigkeit in %
Luft 20°C trocken 1,21 344

Luft 100°C trocken 0,947 387

Wasser 20°C trocken 998 1480

Holz 600 4500

Glas 2500 5300

Beton 2100 4000

Stahl 7700 5050

Tab. 3: Schallgeschwindigkeiten in verschiedenen Medien, aus [HMS™'17, S.556]

2.2 Piezoelektrische Schallwandler
2.2.1 Piezoelektrischer Effekt

Der piezoelektrische Effekt beschreibt das Phanomen, dass ein Material unter mechanischer
Krafteinwirkung elektrische Ladung bzw. Spannung erzeugt. Umgekehrt reagieren piezoelektri-
sche Materialien auf eine externe Spannung mit einer Geometrieéinderung, was als reziproker
oder inverser piezoelektrischer Effekt bezeichnet wird [Pau22, S.214-229]. Piezoelektrizitit
tritt natiirlich bei Materialien mit asymmetrischer Kristallstruktur auf, wie sie bspw. bei Quarz
vorhanden sind. In modernen Anwendungen kommen jedoch technische Keramiken zum Einsatz,

welche ausgeprigtere piezoelektrische Eigenschaften aufweisen [PI a].

Die Ursache des piezoelektrischen Effektes liegt qualitativ beschrieben in der geometrischen
Verteilung von positiven und negativen Ladungen im molekularen Aufbau piezoelektrischer Ma-
terialien. Bei gerichteter Verformung fiihrt diese zu einer Trennung des positiven und negativen
Ladungsschwerpunkts innerhalb einer Elementarzelle (siehe Abbildung 3), durch welche ein
elektrischer Dipol entsteht und das Material polarisiert wird. Die elektrischen Dipolmomente
summieren sich iiber die gesamte Struktur auf, wodurch eine zur wirkenden Kraft proportionale
elektrische Spannung entsteht bzw. Oberflaichenladung an den Seiten des Materials freigegeben
wird. Umgekehrt kann durch Zufiihren einer Ladung eine Dehnung der Zellen und somit eine

Lingenédnderung des Materials hervorgerufen werden [Pau22, S.214-229].
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!
ﬁgﬂ
Jotole

Abb. 3: Schematische Darstellung positiver Si-Ion und negativer O-Ionen in einer
Quarz-Elementarzelle. Ohne Krafteinwirkung in a) sind positiver u. negativer
Ladungsschwerpunkt im Zentrum. Unter gerichteter Krafteinwirkung in b) wandern die
Ladungsschwerpunkte auseinander, es entsteht ein elektrischer Dipol. Abbildungen aus [Pau22,
S.228]

Bei technischen ferroelektrischen Keramiken weien die Elementarzellen unterhalb der Curie-
Temperatur bereits ohne mechanische Belastung ein mikroskopisches Dipolmoment auf, wodurch
das Material bereits in Ruhe spontan polarisiert. Es bilden sich ferroelektrische Doméinen gleich
orientierter Dipole, dhnlich der weillschen Bezirke im Ferromagnetismus, welche mittels eines
starken elektrischen Feldes einheitlich ausgerichtet werden konnen. Nach diesem Polungsprozess
weist die Keramik neben einer makroskopisch messbaren permanenten Polarisation auch eine
mechanische Dehnung in Polarisationsrichtung auf und zeigt deutlich ausgeprigtere piezoelektri-

sche Eigenschaften als natiirliche Kristalle [PI a].

In Abhingigkeit der Richtung der mechanischen Beanspruchung bzw. Ausdehnung werden in
Bezug auf die Polarisationsachse der Keramik Léangs-, Quer- und Schereffekt unterschieden,
wie in Abbildung 4 links dargestellt. Der Liangseffekt beschreibt die Dehnung entlang des
elektrischen Feldes, der Quereffekt senkrecht zum elektrischen Feld und der Schereffekt die
Scherverformung welche entsteht wenn das elektrische Feld senkrecht zur Polarisation angelegt
wird [Cze25, S.256]. Bei ferroelektrischen Materialien ist jedoch neben ihrer Vorteile zu beachten,
dass der Zusammenhang zwischen mechanischer Kraft bzw. Dehnung und Polarisation bzw.
Spannung hysteresebehaftet und somit nichtlinear ist [Pau22, S.227], wie in Abbildung 4 rechts
an der Hystereskurve zu sehen ist. Somit kann im GroB3signalbetrieb keine lineare Dehnung zur
angelegten Spannung erwartet werden. Im Kleinsignalbetrieb ist diese Vereinfachung jedoch
moglich, wie in der Kennlinie ersichtlich [Cze25, S.257-259].
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Abb. 4: Darstellung von a) Langseffekt, b) Quereffekt und c) Schereffekt bei gerichtet

polarisierter piezoelektrischer Keramik und in d) Beispiel der Hysteresekurve einer Solchen.

Abbildung aus: [Cze25, S.257]
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2.2.2 Dynamisches Verhalten und elektrische Modellierung

Physikalisch wird ein piezoelektrische Wandler als Ladungsquelle betrachtet, bzw. anschaulicher
als Kapazitit die Ihre Ladung abhédngig von der auf sie wirkenden Kraft dndert [Alt95, S.144].
Da piezoelektrische Wandler fiir die zu entwerfende Elektronik als Last und Quelle betrachtet

werden, soll ihre elektrische Modellierung hier kurz erortert werden.

Wird ein piezoelektrisches Material als elektromechanischer Wandler zur Schwingungserzeugung
verwendet, zeigt sich, dass die Schwingungsamplitude und elektrische Impedanz frequenzabhén-
gig ist. In Abbildung 5 ist zur Veranschaulichung der Impedanzbetrag einer wenige Millimeter
groflen piezoelektrischen Keramik dargestellt, welcher mit dem Bode100 von Omicron-Lab

aufgenommen wurde.

Man sieht einen generell kapazitiven Trend, welcher durch die zwei groBen mechanischen Ei-
genresonanzen bei 200 kHz und 2 MHz unterbrochen wird. Ein piezoelektrischer Schallwandler
besitzt fiir jede Schwingungsmode eine mechanische Resonanz, welche unter anderem abhéngig
von den Abmessungen in die entsprechende Schwingungsrichtung ist. Bei den hier vermessenen
rund- und scheibenformigen Wandler handelt es sich um die Dicken- und Radialresonanz. An
den mechanischen Eigenresonanzen zeigt der Piezo seine maximale mechanische Auslenkung.
AufBerdem neigt er zu einer geddmpften Nachschwingung, welche, ebenso wie die Position der
Resonanzen abhingig von der Lastmasse ist [Cze25, S.264{f]. Da piezoelektrische Materialien
reziprok funktionieren, ldsst sich aus der Impedanzmessung auch auf das Verhalten als Quelle

bzw. Sensor Riickschlief3en.

Impedanz [Q]
= = =y = =
R 2 2 2 >

o

o
°

10-1 1 1 1
10° 10* 10° 10° 107
Frequenz [Hz]

Abb. 5: Beispiel des Impedanzverlaufs einer freischwingenden, kreisformigen piezoelektrischen
Keramik mit 10 mm Durchmesser und 1 mm Dicke

Bei Betrieb auBlerhalb der Resonanzfrequenzen verhilt sich der Wandler, wie im Frequenzgang

ersichtlich, zunéchst kapazitiv und die Ausdehnung des Materials kann als proportional zur
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gespeicherten Ladung angenommen werden [PI b]. Aus diesem Grund werden piezoelektrische
Sensoren hiufig als kapazitive Stromquelle modelliert, wie in Abbildung 6 dargestellt. Die
Kapazitit ergibt sich in dieser Darstellung aus den Abmessungen der Keramik. Der Kurzschluss-
strom Ip der Stromquelle wird als proportional zur auf den Sensor wirkenden Kraftéinderung
dF modelliert, wobei die materialabhingige Empfindlichkeit kp die Proportionalitdtskonstante
darstellt [SRZ22, S.164f].

Ip=kp — 2.3)

& O

Abb. 6: Ersatzschaltbild eines piezoelektrischen Wandlers auB3erhalb der Resonanzstellen,
[SRZ22, S.164]

Wird ein Piezo jedoch nahe seiner Eigenfrequenzen betrieben, ist dieses Ersatzschaltbild nicht
weiter anwendbar. Nahe dieser zeigt der Sensor wie im Impedanzverlauf sichtbar eine positive
und negative Resonanz aufgrund derer sich der Wandler fiir Frequenzen nahe der mechanischen
Eigenfrequenz als Reihen-Parallelschwingkreis modellieren ldsst, wie in Abbildung 7 nach
[Pau22, S.2371f] dargestellt. C,, modelliert hierbei die Kapazitit des Dielektrikums und die Rei-
henschaltung aus Cy, L und R, die Anderung der mechanischen Eigenschaften wie Deformation,
Trigheit und Reibungsverluste. Die Werte konnen hierbei in guter Ndherung aus Serien- und

Parallelresonanz bestimmt werden [PI a].

s
C, " — L

R,
1

Abb. 7: Ersatzschaltbilds eines piezoelektrischen Wandlers inklusive der Resonanzstellen,
abgedndert von [Pau22, S.237]
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2.3 PIN-Dioden

Eine PIN-Diode unterscheidet sich im Aufbau von einer herkémmlichen PN-Diode durch eine
undotierte zwischen der p- und n-dotierten liegenden Halbleiterschicht, welche als I-Schicht
(=Instrinsic Layer) bezeichnet wird. Die I-Schicht erweitert die Diode um eine Art Ladungs-
speicher, welcher das Schaltverhalten der Diode verzdgert und sie ldnger im leitenden bzw.
sperrenden Zustand festhilt. Resultat ist, dass ihre Durchlasskennlinie fiir ausreichend hochfre-
quente Signale linearisiert wird, wodurch sich die Diode fiir die Anwendung als elektronischer

Hochfrequenzschalter eignet. Die nachfolgende Erkldrung ful3t auf [Str00, S.1ff].

Ist die Diode im Sperrzustand, ist die I-Schicht ladungsfrei und isoliert die angrenzenden
Dotierungsschichten. In diesen Zustand ist die Diode bidirektional stark resistiv. Wird nun ein
Vorwirtsstrom iiber die Diode eingestellt, konnen die Ladungstriger aufgrund der I-Schicht
nicht direkt rekombinieren, wie es bei einer PN-Diode der Fall wire. Stattdessen sammelt
sich zunichst die Ladung Qp;y in der undortierten I-Schicht und bleibt dort fiir die Dauer der
Minoritédtsladungstriager-Lebenszeit Tpyy erhalten. Mit steigender Ladungstrigeranzahl wird die
I-Schicht nun zunehmend leitend und die Diode wechselt in den Vorwirtsbetrieb. Die Beziehung

von Ladung zu DC-Vorwirtsstrom I ist hierbei nach [Str00, S.1] durch Gleichung 2.4 gegeben.

Opiv = I TPIN (2.4)

Soll die Diode wieder in Sperrichtung gepolt werden, miissen die gespeicherten Ladungen
zunéchst ausgerdaumt werden. Bis dahin bleibt die Diode bidirektional leitend. Somit erscheint
die Diode fiir Impulse deutlich kiirzer als die Minorititsladungstriager-Lebenszeit, bzw. fiir
Frequenzen groBer als ihre Grenzfrequenz fg, py (Gleichung 2.5 nach [Str00, S.2]) nicht
mehr als klassische Diode. Stattdessen kann Sie fiir diesen Frequenzbereich als durch den DC-
Vorwirtsstrom gesteuerten Widerstand betrachtet werden. Fiir Nutzsignale mit Frequenz deutlich

unter der Grenzfrequenz wirkt sie dagegen weiterhin wie eine gewohnliche PN-Diode.

1
2T Tpin

SeuPIN = (2.5)

Der effektive Widerstand der Diode wird umso kleiner je groBBer die in der I-Schicht gespeicherte
Ladung ausfillt und umso schneller das Nutzsignal Richtung wechselt, desto weniger wird die
gespeicherte Ladung verédndert. Folglich sinkt die Signalverzerrung der Diode je weiter Sie von
ihrer Grenzfrequenz betrieben wird. Die gespeicherte Ladung ist neben dem Vorwirtsstrom vor
allem von 7pyy abhiingig, welche folglich fiir eine niedrige Grenzfrequenz entsprechend hoch
ausfallen muss. Die Minoritidtsladungstriger-Lebenszeit wird hauptsichlich durch die Reinheit
des Halbleitermaterials und die Dicke der I-Schicht bestimmt. Nachteil einer vergroferten La-

dung sind langsamere Umschaltzeiten und ein hoherer Energieverbrauch. Aus diesem Grund
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2 Grundlagen

gibt es je nach Dicke und Reinheit der I-Schicht unterschiedliche Diodentypen, welche entwe-
der fiir niedrige Betriebsfrequenzen und Linearitéit oder niedrigen Energieverbrauch ausgelegt

sind. Typische Widersténde sind in Abhédgigkeit von Vorwirts- bzw. Biasstrom in Abbildung 8

dargestellt [Str00, S.1ff].

PIN Resistance vs Bias Current
10000 = —
— Epi Diode
~-— Thin | Region Bulk Diode
1000 / S —O— Buik Diode
(o] g
o 100 E:LE
3 = : ==
2 == =
] » ol »
3 10 — = =3
D : = =
4 i =)
g u Tl
1 MS_E:E’
— = e —
]
0.1 |
0.0 0.1 1.0 10.0 100.0
LR e 22000 Forward Bias Current (mA)

Abb. 8: Beispielhafte Einfiigewidersténde fiir unterschiedliche PIN-Diodentypen und
Vorwirtsstrome, Abbildung aus: [Str00, S.2]
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3 Varianten von Empfangsverstirkern

3 Varianten von Empfangsverstarkern

In diesem Kapitel werden die Rechercheergebnisse zur Verstirkung piezoelektrischer Signa-
le sowie ihre praktische Umsetzung und Evaluierung in Form zweier Verstédrkerschaltungen

vorgestellt.

Es gibt zwei gingige Methoden, um die Krafteinwirkung auf einen piezoelektrischen Wandler
elektrisch zu messen. Es wird entweder die Ladung, welche direkt durch den piezoelektrischen
Effekt entsteht, oder die Spannung, welche sich (ideal) proportional zur Ladung und somit
zur wirkenden Kraft verhilt, erfasst. Beide Ansitze werden in diesem Kapitel theoretisch
erldutert sowie praktisch evaluiert. Vorab wird auf die Wahl der Operationsverstiarkern (OPVs)

eingegangen mit welchen die Verstirker umgesetzt wurden.

3.1 Anforderungen an die Operationsverstirker

Da die obere Grenzfrequenz von 20 MHz es zulésst, wurden alle Verstirkerprototypen mit OPVs
realisiert. Fiir die Wahl passender OPV gehen aus den in Tabelle 2 gesetzten Anforderungen und

Eigenschaften piezoelektrischer Schallwandler folgende Kriterien hervor.

Die obere Grenzfrequenz fg, legt mit einer maximalen Aussteuerung Uy ;4 VOn mindestens
2,5V die Untergrenze der Slew Rate SR nach Gleichung 3.1 aus [HH24][S.248] fest. Aufgrund
der Anforderung an Verstiarkung und Bandbreite wird eine Leerlaufverstarkung groBer 20 dB

iber das gesamte Nutzfrequenzband vorausgesetzt.

\Y
SR > 27 Uy max fgo =27 2,5V 20MHz ~ 314,16“— 3.D
S

Wie in Unterabschnitt 2.2.2 erlédutert, zeigen piezoelektrische Sensoren stark kapazitives Verhal-
ten. Der Eingangsstrom des Verstirkers Ippy ;;, kann den Sensor daher aufladen und zu einem
Spannungsoffset am Eingang der Schaltung fithren. Um den Offset auf einem definierten Ma-
ximum Uy ¢ max zu halten, muss ein Entladewiderstand parallel zum Verstérker vorgesehen
werden, dessen Wert mit steigendem OPV-Eingangsruhestrom sinkt. Der kleinste erlaubte Ent-
ladewiderstand wird, um den Eingangswiderstand der Verstirker nur gering zu beeinflussen
auf R, = 10MQ festgelegt. Wird ferner ein maximal erlaubter Offset von U,sf nax = 50mV
vorgegeben, ergibt sich der maximal erlaubte Eingangsstrom des Operationsverstirkers nach

Gleichung 3.2.
Uof fmax B 50mV

_ —5nA 2
R, 1oMQ " ©2)

Topyin <

Die maximale Eingangs-Offset-Spannung des OPV wird ebenfalls auf 50 mV festgelegt. An-
sonsten muss, um die geforderte stabile Phase zu halten, selbst wenn Kapazititen wie der
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3 Varianten von Empfangsverstirkern

Schallwandler im Riickkoppelpfad liegen, auf eine moglichst hohe Phasenreserve der Opera-
tionsverstirker geachtet werden. Da die Schallwandler als hochohmige Quellen zu betrachten
sind, ist ferner eine geringe Rauschspannungsdichte von Vorteil. Bei den in den Folgekapi-
teln vorgestellten Verstirkungsschaltungen sind weitergehend eine geringe Eingangskapazitit,
hoher Eingangswiderstand sowie gute Gleichtaktunterdriickung engl.: Common-Mode-Rejection-
Ratio (CMRR) wichtig, dessen Mindestwert auf 50 dB festgelegt wird. Schaltungsabhingige
Anforderungen an die OPVs werden in den entsprechenden Unterabschnitten noch genauer

erldutert.

Bei Realisierung der vorgestellten Verstirker, wurde der ADA4817-1 von Analog Devices
verwendet. Da es sich hierbei um einen FET-Input OPV handelt, erreicht er sehr geringe Ein-
gangsruhestrome von typisch 2 pA sowie einen duflert hohen Eingangswiderstand von 500 G€2
bei 0,1 pF differenzieller Eingangskapazitit. Auch die Leerlaufverstiarkung ist bei 20 MHz mit
25 dB ebenso wie die Slew Rate von 870 V/us noch oberhalb der gesetzten Anforderung. Nach-
teilig ist seine grole Ruhestromaufnahme von 19 mA und der vergleichsweise hohe Preis von 9€
zum Zeitpunkt dieser Arbeit [Ana25]. Da dies aber weder eine Energie- noch kosten-kritische

Entwicklung ist, sind diese Nachteile akzeptabel.

3.2 Spannungsverstirker
3.2.1 Theoretisches Funktionsprinzip

Der klassische Ansatz zur Verstirkung piezoelektrischer Signale ist, die Spannung des Sensors
iber einen moglichst hochohmigen Verstirker abzugreifen, wie im Prinzipschaltbild auf Ab-
bildung 9 dargestellt. Cp ist hierbei die Kapazitit des piezoelektrischen Sensors, Cx die des
Kabels, C;, die Eingangskapazitit des Verstiarkers und R; der Isolationswiderstand der gesamten
Anordnung. Die Verstirkung wird klassisch iiber die Variation von C;, mittels zusitzlicher Be-
reichskondensatoren eingestellt, sodass der Verstirker lediglich mit Verstiarkung v = 1 ausgefiihrt
wird [Alt95, S.1444f].

Cp, " —Ck “"—Cun| |Ri

Abb. 9: Prinzipschaltbild des Elektrometerverstirkers beim Verstirken piezoelektrischer Signale,
abgedndert von [Alt95, S.144]
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Die erzeugte Spannung ergibt sich bei einem idealen Verstirker nach [Gau02, S.216] zu:

9
Cp+Cg+GCyy,

a

(3.3)

In Realitit lassen sich keine unendlich hohen Eingangswiderstinde realisieren, weswegen die
Ausgangsspannung noch geringfiigig durch den endlichen Widerstand der Anordnung R;, ver-
filscht wird. Wichtiger ist jedoch, dass durch den Eingangswiderstand die untere Grenzfrequenz

nach Gleichung 3.4 festgelegt wird.

1

= 34
21 R; (Cp+Ck +Cip) 34)

Jeu

Die groflte Schwachstelle dieser Variante liegt darin, dass das Messergebnis abhédngig von
der Sensor- und vor allem der Kabelkapazitit ist. Der Aufbau muss also fiir vergleichbare
Messungen nach jedem Sensor- oder Kabelwechsel neu kalibriert werden. AuBlerdem ist die
Schaltung aufgrund ihrer hohen, kapazitdtsabhingigen unteren Grenzfrequenz fiir statische
Messungen kaum einsetzbar[Alt95, S.145]. Aufgrund dieser Schwachstellen wird insbesondere
bei niederfrequenten, hochgenauen Messungen meist der Ladungsverstirker verwendet. Dieser

wird in Abschnitt 3.3 vorgestellt.

3.2.2 Topologie und Voriiberlegungen

Zur praktischen Uberpriifung der Spannungsmessung wurde ein Instrumentenverstirker gewihlt.
Er kann zunichst den fiir die Spannungsmessung gewiinschten hohen Eingangswiderstand
sowie genau definierten Verstiarkungsfaktor bieten. Des Weiteren kann durch den differentiellen
Eingang die Storsicherheit bzw. die Gleichtaktunterdriickung deutlich erhoht werden, welche
besonders bei hochohmigen Systemen mit langer Anschlussleitung relevant ist. Da integriert
keine Losung mit ausreichender Bandbreite bzw. Anstiegsgeschwindigkeit gefunden werden

konnte, wurde der Instrumentenverstiarker diskret realisiert.

Der klassische Instrumentenverstérker ist in Abbildung 10 dargestellt und besteht aus zwei
Stufen. Die Eingangsstufe bilden zwei OPVs in nicht-invertierender Grundschaltung, welche
durch einen Widerstand gekoppelt sind. AnschlieBend folgt ein Differenzverstirker welcher das

Ausgangssignal der Eingangsstufe in ein asymmetrisches Signal umwandelt.
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Uel

Ue2

1

Abb. 10: Klassischer Instrumentenverstirker aus drei Operationsverstiarkern, nach [HH24, S.357]

Den hohen Eingangswiderstand und die verbesserte Gleichtaktunterdriickung gegeniiber einfa-
chen Differenzverstirkern verdankt diese Topologie seiner Eingangsstufe. Dessen Funktionswei-

se ist bei der Bauteilwahl zu beachten und soll daher hier qualitativ erldutert werden.

Betrachtet man die Schaltung fiir Gleichtaktsignale ist der Spannungsabfall iiber dem Wider-
stand R; gleich OV und da (ideale) OPVs keinen Eingangsstrom besitzen bleibt das gesamte
linke Riickkopplungsnetzwerk (bestehend aus Ry, R,) wirkungslos. In Folge arbeitet jeder der
Eingangs-OPVs als simpler Spannungsfolger und die Eingangsstufe besitzt eine Gleichtaktver-
starkung von vgeicp = 1. Der folgende Differenzverstirker verringert diese dann weitergehend

und legt die Gleichtaktunterdriickung der Schaltung fest.

Liegt ein Differenzsignal an, wird ein Spannungsabfall und somit Stromfluss iiber R; erzwungen.
Nun wirken die eingangsseitigen OPVs in nicht-invertierender Grundschaltung mit dem Span-
nungsteiler aus R, und I% im Riickkoppelpfad. Bringt der Differenzverstérker keine zusitzliche

Verstiarkung ein, ergibt sich die Differenzverstiarkung des Verstirkers zu:

Ry+0,5R, 2R,
V. = =
diff 0,5 R, R

+1 (3.5)

Es wird deutlich, dass die Differenzverstdrkung erhoht werden kann, wohingegen die Gleichtakt-
verstarkung konstant bleibt. Die effektive Gleichtaktunterdriickung des Verstirkers steigt also
mit seiner Verstirkung und es ist sinnvoll diese so hoch wie moglich zu wihlen um von diesem

Effekt zu profitieren.
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Bei der Realisierung des Instrumentenverstirkers muss diese ideale Betrachtungsweise um die
Eigenschaften realer Bauteile erweitert werden. Die beriicksichtigen Fehlerquellen und daraus
folgende Designentscheidungen sollen folgend beschrieben werden. Reale Operationsverstérker
besitzen geringe Eingangsstrome und Eingangs-Offset-Spannung, welche bei jedem Bauteil
unterschiedlich sind, weswegen das linke Widerstandsnetzwerk im Gleichtaktfall nicht ldnger als
stromlos angenommen werden darf. Der resultierende unterschiedliche Spannungsabfall iiber die
R,>-Widerstinde, verdndert das Ausgangssignal der Eingangs-OPVs an die Folgestufe wodurch
effektiv ein Teil des Gleichtaktsignals in ein Differenzsignal konvertiert wird. Jede Abweichung
der R, Widerstinde verstirkt diesen Effekt zusitzlich. Ahnlich verhilt es sich fiir den darauf
folgenden Differenzverstérker, dessen Gleichtaktunterdriickung und Verstiarkungsfaktor ebenfalls
malgeblich von der Abstimmung der R3-Widerstinde abhingt [HH24, S.348f], neben ihnen ist
jedoch auch die CMRR vor allem des Endstufen-OPVs relevant.

Somit wird klar, dass im Design OPV's mit moglichst geringen bzw. maximal gleichen Ein-
gangsstromen und Offset-Spannungen, hohen CMRR gewéhlt sowie moglichst genau abge-
stimmte Riickkoppelwiderstinde verwendet werden sollten, um die positiven Eigenschaften
der Instrumentenverstdrker-Topologie auszuschopfen. In diesen Anwendungsfall sind konstante
Eingangs-Strome und Offset-Spannungen zwar weniger kritisch, da diese nur zu einem konstan-
ten Offset am Ausgang fiihren und lediglich Wechselspannung verstirkt werden muss. Da diese
Kennwerte jedoch auch abhiingig von Temperatur oder Eingangsspannung schwanken [HH24,
S.304ff] sind sie dennoch nicht zu vernachlédssigen. Des Weiteren ist der Eingangswiderstand und
Eingangskapazitit der OPVs relevant, da diese den Eingangswiderstand der Gesamtschaltung
bestimmen, welcher zum Messen von hochohmigen Quellen wie piezoelektrischen Sensoren

moglichst grof} sein sollte.

3.2.3 Design

Nun soll das Design des aufgebauten Instrumentenverstirkers, unter Beachtung der im vorigen
Unterabschnitt erlduterten Kriterien, vorgestellt werden. Als Operationsverstiarker wurde wie in
Abschnitt 3.1 erwidhnt der ADA4817-1 von Analog Devices gewdhlt. Die folgend verwendeten
Werte fiir die Eigenschaften des ADA4817 sind aus dem Datenblatt von Analog Devices [Ana25]

entnommen.

Fiir die Wahl der Riickkopplungswiderstinde wurde die Tiefpasscharakteristik bedingt von der
Eingangskapazitit des OPVs und den Riickkoppelwiderstand, sowie der maximale Ausgangs-
strom des OPVs bertiicksichtigt. Der ADA4817 ist mit einer differentiellen Eingangskapazitit
von lediglich 0,1 pF spezifiziert. Wird eine obere Grenzfrequenz von 30 MHz festgesetzt, ergibt

sich der maximal erlaubte Riickkoppelwiderstand Ry, nach Gleichung 3.6.
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1
Romar = ~ 53kQ .
2max = 271 0,1 pF 30MHz >3 (3:6)

Da die Kapazititen im Layout sich zur Eingangskapazitit der OPVs addieren und die Pole,
der gekoppelten OPVs, aufeinander Riickwirken konnen, sollte dieser Wert weit unterboten
werden. Ein Anhaltspunkt fiir den kleinstmdglichen Riickkoppelwiderstand bietet der maximale
lineare Ausgangsstrom des OPV, welcher nach Datenblatt mit 1, ;.. = 40mA angegeben ist.
Liegt die maximale Differenzspannung von U, ;uqx = 10V an, ergibt sich der minimale Wert des

Riickkoppelnetzes nach Gleichung 3.7.

Ue max 10V
Ri+2 Ry), = —m _
(Rt +2 R )min Lima:  40mA

=250Q (3.7)

Innerhalb dieser Grenzen wurden die vorderen Riickkopplungswiderstinde als 902 Q Prizisi-
onswiderstinde ausgefiihrt, woraus sich R, zum Erreichen von 20 dB Verstirkung wie folgt
ergibt.

2R,

Ry = - 1 =202Q (3.8)

Die Riickkoppelwiderstinde des Differenzverstirkers wurden etwas niedriger mit 3632 Prizisi-

onswiderstinden ausgefiihrt.

Abweichend vom Standardentwurf eines Instrumentenverstirkers wurde zusétzlich ein Reihen-
kondensator zum verstidrkungs-einstellenden Widerstand R; vorgesehen. Dieser ermoglicht es
die untere Grenzfrequenz der Schaltung festzulegen und somit den Gleichanteil sowie nieder-
frequente Storeinkopplungen wie beispielsweise die Netzfrequenz zu dimpfen. Die Alternative
wire einen eingangsseitigen Filter Richtung Schallwandler anzubringen, doch konnte dieser
durch die Bauteilabweichung der Gleichtaktunterstiitzung schaden und auf den Schallwandler
Riickwirken. Um den relevanten Frequenzbereich nicht zu stéren wurde ein 1 uF Kondensator

gewdhlt und somit eine untere Grenzfrequenz von ca. 800 Hz nach Gleichung 3.9 festgelegt.

1 1
- 27R|C;  27m202Q1uF

Fau ~787,9Hz (3.9)

Des Weiteren ist ein optionaler Tiefpass vor dem Differenzverstirker eingeplant, sowie optionale
Kapazititen parallel zu den R, Widerstdnden vorgesehen worden um eventuelle Verstirkungs-

tiberhdhungen abzumildern.

3.2.4 Validierung im Frequenzbereich

Zur Evaluierung des Verstirkers wurden mehrere Bode-Messungen in unterschiedlichen Konfi-

gurationen durchgefiihrt. Der Messautbau ist in Abbildung 11 dargestellt. Als Messgerit wurde
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das Bode100 von Omicron Lab verwendet und auf eine Ausgangsleistung von —20 dBm fiir
50Q Last eingestellt. Wird der hohe Eingangswiderstand des Verstérkers vereinfacht als of-
fene Klemme angenommen ergibt sich die Ausgangsspannung des Bodel00 Upygeour am

Instrumentenverstidrker nach Gleichung 3.10.
UBode,our =2VPR=2+/10uW50Q ~ 44 8mV (3.10)

Um das hochohmige Ladungsquellenverhalten eines piezoelektrischen Elements sowie den
Einfluss der eingangsseitigen Kapazitit durch einen Sensor zu emulieren, wurde die Kapazitit
Chness In Reihe zum Ausgang des Bode100 geschaltet. Der Lastwiderstand von 100Q wurde
gewihlt, da der OPV fiir diesen Wert vom Hersteller spezifiziert und somit die angegebenen

Spezifikationen einhalten sollte.

Bodel00
50Q  out
C
44,8 mV CHI Ineiss
] 1
| 100Q2
CH2 Tastkopf

Abb. 11: Messaufbau verwendet fiir die Bode-Messungen bei den Empfangsverstirkern

Um den Einfluss unterschiedlicher Riickkoppelwiderstinde sowie des Kondensators am Verstir-
ker isoliert zu untersuchen wurde der Instrumentenverstédrker zunichst bei idealen Bedingungen
ohne G55 vermessen. Die ermittelten Phasen- und Betragsfrequenzginge sind in Abbildung 12
dargestellt. Bei dem gelben Graph wurde der Verstirker genau so vermessen, wie er in Unter-
abschnitt 3.2.3 ausgelegt wurde. Beim blauen Graph wurde die Kapazitit im Riickkoppelpfad
entfernt und beim Orangen die Verstirkung durch Variation des gemeinsamen Riickkoppelwider-

stands verringert, um die Auswirkung einer grof3eren Verstiarkungsreserve zu untersuchen.

Die Messungen zeigen, dass der Riickkoppelkondensator die Verstiarkung sowie Phase im relevan-
ten Frequenzbereich nicht weiter beeinflusst aber Storfrequenzen unterhalb des Frequenzbereichs
effektiv beddmpft. Des Weiteren wird sichtbar, dass 20 dB tatséichlich die maximale Verstiarkung
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ist auf welcher diese Konfiguration betrieben werden sollte. Wihrend bei geringerer Verstirkung
und Phase noch lidnger stabil bleiben, beginnt sich bei 20 dB die limitierte Leerlaufverstiarkung

bereits geringfiigig auf Phase und Verstirkung niederzuschlagen.
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Abb. 12: Bode-Diagramm des Instrumentenverstéirkers ohne Ciegs

Nun wurde der Kondensator G, zum Bodel00 in Reihe geschaltet, Abbildung 13 zeigt die
Messergebnisse fiir verschiedene Kapazititswerte. Die Kapazitit im Riickkoppelpfad des Verstir-
kers wurde fiir diese Messungen wieder entfernt um die Auswirkungen isoliert zu betrachten. Die
Messungen zeigen, dass die untere Grenzfrequenz abhiingig von der Messkapazitit, bzw. spiter
vom angeschlossenen Sensor ist. Die Kapazitit bildet, wie in der theoretischen Betrachtung
vorhergesehen, einen Hochpass mit dem Eingangswiderstand des Verstirkers. Mit kleinerer Ka-
pazitit steigt demnach die untere Grenzfrequenz, da kleine Schallwandler mit geringer Kapazitit
aber zumeist bei hoheren Frequenzen betrieben werden, muss dies kein Ausschlusskriterium
sein. Des Weiteren ist fiir sehr kleine Kapazititen ein leichter Abfall der generellen Verstarkung
zu sehen. Sobald der Widerstand des Messkondensators nicht mehr vernachlédssigbar klein ge-
geniiber dem Eingangswiderstand des Verstirkers ist bzw. der Sensor eine geringere Ladung
liefern wiirde. Dem Verstidrker war bei diesen Messungen ein Widerstand von 10 MQ parallel

geschaltet.

Abschlielend ist zu dem Verstidrkungsverlauf noch zu erwihnen, dass dieser sich bei der hier
gezeigten Spannungsverstirkung zwar recht kapazititsunabhiingig zeigt, sich im Sinne der
Ladungsverstirkung jedoch fiir jede Messkapazitit um einen konstanten Offset unterscheidet.
Da Ladung und Spannung iiber den Kondensator nach Qye5s = Ciness Upode,out verkniipft sind,

miissten die Spannungsmessung fiir eine konstante Ladungsmessung bei jedem Messkondensator
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um den Faktor ﬁ verschoben sein. Somit muss die Messkapazitit um die Ladung bzw.

tatsdchlich auf den Sensor wirkende Kraft zu bestimmen, bei diesem Verstérker herausgerechnet

werden, wie in der Theorie beschrieben.

— | |
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g 1 |
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Abb. 13: Bode-Diagramm des Instrumentenverstirkers mit Reihenkondensator Ci,egs

3.3 Ladungsverstirker
3.3.1 Theoretisches Funktionsprinzip

Die zweite Variante ist, die durch den Sensor erzeugte Ladung direkt zu verstirken, also einen
sogenannten Ladungsverstirker einzusetzen, wie er in Abbildung 14 dargestellt ist. Konkret
realisiert wird der Ladungsverstidrker meist mit einem Operationsverstérker in invertierender
Grundschaltung und wird im folgenden Unterabschnitt noch abgebildet. Zunéchst soll der
Ladungsverstérker ideal nach [Gau02, S.219ff] betrachtet werden. Das gezeigte Prinzipschaltbild
besteht aus der Eingangskapazitit C;,, welche sich aus Verbindungskabel, Sensorkapazitit,
Verstiarker-Eingangskapazitit etc. zusammensetzt, den Isolationswiderstand R;, einen idealen

Verstirker und den piezoelektrischen Sensor welcher die Ladung Qp erzeugt.
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Abb. 14: Prinzipschaltbild des Ladungsverstirkers, abgedndert von [Gau02, S.219]

Ein Ladungsverstirker wandelt die am Eingang anliegende Ladung Qp direkt in eine propor-
tionale Ausgangsspannung U, um. Wird mit einem idealen Verstédrker (kein Eingangsstrom)
gerechnet ergibt sich der Zusammenhang von erzeugter Ladung des piezoelektrischen Elements
zu den Stromen der Schaltung tiber die Knotengleichung nach Gleichung 3.11.

dQp

ar _ . _ 1 3.11
i P i —Ic (3.11)

Die Einzelstrome ergeben sich ferner aus den Maschensitzen wie folgend ausgefiihrt.

1
U,=—-U, (3.12)
\%
du; 1 _ du,
I =—-C,— =2, ——% .1
_>l Cln dt v mn d[ (3 3)
U, 1
UC:Ua—Ui:UaJr—“:(H——) U,
\% \%
dUc 1 du,
Ir=Ci—==[1+-)C 3.14
=My <+v)fdt (3-14)

Durch Einsetzen der Einzelstrome in Gleichung 3.11 und Integration ergibt sich die Ausgangs-

spannung in Abhingigkeit der Sensorladung nach Gleichung 3.16.
1 1
Op=— ;Cm+ 1+; Cr| U, (3.15)

Op . 0

- ~ 2 (3.16)
yCnt (14+3) G Cr

—U,=

Der groB3e Vorteil des Ladungsverstirkers wird in Gleichung 3.16 sofort ersichtlich. Mit stei-

gender Spannungsverstirkung sinkt die Abhingigkeit der Ausgangsspannung zu parasitiren
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Kapazititen. Qualitativ erkldart werden die Eingangskapazititen nicht geladen, da die Eingangs-
spannung U; = 0V nach Gleichung 3.12 bei v — o , wodurch es ebenfalls keinen Stromfluss
durch den Isolationswiderstand des Kabels gibt und diese Elemente folglich keinen Einfluss
ausiiben konnen. Zusammengefasst ist die Ausgangsspannung beim idealen Ladungsverstirker
somit unabhingig von Kabel- und Eingangskapazititen und lediglich durch die Riickkoppelkapa-
zitdt Cy und der anliegenden Ladung bestimmt, wodurch erneute Kalibrierung bei Kabel- oder
Sensorwechsel iiberfliissig werden. Unter Verwendung realer Verstirker sind diese Eigenschaften

natiirlich nicht zur Giinze erreichbar, wie im Folgekapitel weiter ausgefiihrt.

3.3.2 Topologie und Voriiberlegungen

Der Ladungsverstirker wurde in der géngigsten Ausfiihrung als Operationsverstérker in invertie-
render Grundschaltung realisiert, wie in Abbildung 15 dargestellt. In diesem Kapitel werden die
Unterschiede zum idealen Ladungsverstirker und resultierende Voriiberlegungen zur Wahl eines
passenden Operationsverstirkers sowie Bauteilwerten aufgefiihrt werden, bevor das konkrete

Design vorgestellt wird.

Ry
1
Cy
U, I : o
Ry
= T 1

Abb. 15: Ladungsverstirker umgesetzt mit Operationsverstérker in invertierender
Grundschaltung

Als erster Unterschied zum idealen Verstdrker muss der Leckstrom in die Verstédrkereingédnge im
Design Beachtung finden. Diese laden den Riickkoppelkondensator Cy und verursachen einen
Drift in der Ausgangsspannung, bis der OPV die Sittigung erreicht hat. Um dieser Aufladung
entgegenzuwirken wird ein paralleler Riickkoppelwiderstand Ry notig. Nachteil des Parallelwi-
derstands ist, dass dieser nun Strome abseits der Riickkoppelkapazitit zuldsst und somit mit C¢

die untere Grenzfrequenz fg, der Schaltung nach Gleichung 3.17 festlegt.

1

R — 3.17
27'L'CfRf ( )

ng
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Hieraus lésst sich ableiten, dass bei der Wahl besonderes Augenmerk auf einen geringen OPV-
Eingangsruhestrom gelegt werden sollte um die Grenzfrequenz niedrig bzw. Ry grof3 auslegen

zu konnen.

Der Wert von R hat hierbei neben der Grenzfrequenz auch Auswirkungen auf das Rauschverhal-
ten des Verstirkers. Um den Einfluss von Ry und Cy auf das Signal-zu-Rausch Verhiltnis, engl.:
Signal-to-Noise ratio (SNR) des Ladungsverstérkers zu veranschaulichen, soll ihr Einfluss auf
das Gesamtrauschen sowie auf die Verstirkung betrachtet werden. Die spektrale Leistungsdichte
des Ausgangsrauschens Sp ist in Abhiéingigkeit von eingangsseitigen Spannungsrauschen E,.y
und Stromrauschen /.y des OPV sowie dem thermischen Spannungsrauschen E, g y des Riick-
koppelwiderstands in Gleichung 3.18 nach [Bar10, S.26] abgebildet. Bei ihrer Interpretation
muss beachtet werden, dass fiir eine feste Grenzfrequenz nach Gleichung 3.17 jede Erh6hung
von Ry eine Verringerung von Cy zur Folge hat. Somit kann der Term Ry Cys + 1 als konstant
angenommen werden und den ersten zwei Termen eine lineare sowie dem Letztem eine zu \/R_f
proportionale Steigung zugeordnet werden.

R &
So(f) :I%v|—f|2+E%v|1+C—;IZ+E%Rf B (3.18)

(RfoS+l) (RfoS—I—l)

mit Ey g, = \/4kT Rrunds =27 j f

Betrachtet man Wiederum die Nutzsignal-Verstiarkung nach Gleichung 3.16. So steigt diese
mit sinkenden Cy und folglich mit steigenden Ry linear an, etwas steiler als das Rauschen. Das
Gesamt-SNR der Schaltung wird also zusammenfassend durch eine kleine Riickkoppelkapazitiit
Cy trotz steigenden Widerstands Ry verbessert [Barl0, S.26].

Cy sollte folglich kleinstmdglich gewihlt werden, wodurch die Frage nach dem Minimalwert
aufgeworfen wird. Beim idealen Ladungsverstirker wird die Ausgangsspannung nach Glei-
chung 3.16 alleinig durch die anliegende Ladung und den Riickkoppelkondensator eingestellt.
Dies gilt jedoch nur bei ausreichender Spannungsverstiarkung des gewihlten Operationsverstir-
kers tiber den benotigten Frequenzbereich. Daher sollte im Design ein Verstidrker mit moglichst
hoher Verstiarkung iiber das Nutzfrequenzband gewéhlt werden. Da die Verstiarkung des OPV bei
einer geforderten Bandbreite von 20 MHz allerdings nie als unendlich angenommen werden kann,
muss die maximal realisierbare Ladungsverstirkung in Abhingigkeit zur Spannungsverstarkung

des OPVs bzw. der Riickkoppelkapazitit bestimmt werden.

Aus Gleichung 3.16, kann die Ladungsverstirkung bei endlicher Spannungsverstirkung vy sowie
idealen Bedingungen vy, , abgelesen werden, sie sind in Gleichung 3.19 und Gleichung 3.20

noch einmal aufgefiihrt.
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U, 1 v
N __ (3.19)
7o 4D+, (GG
1
indeal = _CTf (320)

Nun soll der Wertebereich fiir die Riickkoppelkapazitit Cy ermittelt werden, bei welcher die
tatsdchlich zu erwartende Verstarkung maximal um Faktor —3dB ~ 0,7 vom idealen Wert

abweicht.
V0uea = V0l < 0,3 Vg, 3.21)
Aus Gleichung 3.21 ergeben sich zwei zu priifende Fille:
indeul - VQ < 0’ 3 |indea]‘ (322)
VQideal - VQ > _073 |VQideal| (323)

Nur Gleichung 3.23 soll folgend exemplarisch gelost werden, da die Losungen denselben Schema
folgen. Durch Einsetzen von Gleichung 3.19 und Gleichung 3.20 in Gleichung 3.23 folgt:

L 4 > 030
Cy (1+v)Cf+C,-,, ’ Cy
Mit C; > 0:
vy ~0.7
1+)Cr+Cn

Hier werden positive Verstdarkungsfaktoren v des OPV angenommen und folglich nur der Fall
(14v)Cy +Cin > 0 behandelt, dies fiihrt zu:

(0,3v—0,7)Cs > 0,7C;p

Fiir die Leerlaufverstirkung des OPVs wird (0,3v—0,7) > 0 angenommen, woraus Ungleichung

3.24 folgt.
07 7Cm

> oav—07

fiir (14 v)Cf+Cip > 0 (3.24)

Fiir die Losung von Gleichung 3.23 ergibt sich ebenfalls unter der Annahme positiver Verstir-

kungsfaktoren:

> Z03v—1.3

fiir (14v)Cy+Cin > 0 (3.25)
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Hiervon fiihrt jedoch nur Gleichung 3.24 zu sinnvollen Losungen mit positiven Kapazititen. Die
endgiiltige Losung kann nun mit der minimalen Leerlaufverstirkung und den Eingangskapazita-

ten bestimmt werden.

3.3.3 Design

Der Ladungsverstiarker wurde in der zuvor vorgestellten Topologie realisiert. Die Wahl der
konkreten Bauteilwerte wird folgend erldutert. Die nachfolgend erwihnten Spezifikationen des
OPV ADA4817 sind dem Datenblatt [Ana25] entnommen.

Zur Bestimmung der minimal erlaubten Riickkoppelkapazitit ist einmal die in Unterabschnitt 3.3.2
hergeleitete Beschrinkung durch die Spannungsverstiarkung und andererseits die maximale Aus-
gangsamplitude des OPV zu beriicksichtigen. Zur Bestimmung der Minimalkapazitit bedingt
durch die endliche Spannungsverstirkung C i, 4,, Wurden folgende Werte angenommen und

in Gleichung 3.25 eingesetzt.

* |v| =25dB ~ 17,8 von der minimalen Leerlaufverstirkung des ADA4817 im Nutzfre-

quenzband

» Als Eingangskapazitit C;,, werden Kabelkapazitit Cx von 100 pF pro Meter fiir ein 1 m
Koaxialkabel zusammen mit einer 2 nF Sensorkapazitidt Cp angenommen. Somit ergibt
sich: Cj, = C, +Cg = 2,2nF

Hieraus ergibt sich die Untergrenze zu Cy jyjn a,, = 331,9 pF.

Zur Bestimmung der Kapazitits-Untergrenze durch die maximale Ausgangsamplitude Uy jnax
des OPV Cy yin,u, muss die groBte Eingangsladung von piezoelektrischen Sensor Qp abge-
schitzt werden . In den Anforderungen ist eine maximal aufzulésende Empfangsamplitude von
300 mV angegeben, wird erneut 2 nF als Sensorkapazitidt angenommen, ergibt sich die durch die

Ausgangsamplitude definierte minimale Riickkoppelkapazitit nach:

Cf,min,Uu = Uy mit Qp = CpUin (3.26)
C,U, 2nF300mV
—Ctpiny,. = L1 = = 240pF 3.27

Die Riickkoppelkapazitit sollte nicht zu nahe an diesen Minimalwerten liegen da es sich lediglich
um Abschitzungen handelt. Sie darf allerdings auch nicht zu groB ausfallen damit der Verstérker
stabil bleibt und eine grotmogliche Verstiarkung erzielen kann. Als Kompromiss wurde die

Riickkoppelkapazitit daher zu Cy = 1nF festgelegt.
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Um zunéchst die untere Grenzfrequenz niedrig zu halten wurde der Riickkoppelwiderstand auf
1 MQ festgelegt. Des Weiteren wurde ein 100 Q2 Lastwiderstand am Ausgang des OPV eingesetzt,
um eine definierte Last fiir den OPV zu bieten und die im Datenblatt versprochene Stabilitéit zu

gewdhrleisten.

3.3.4 Validierung im Frequenzbereich

Da der Ladungsverstirker Ladung anstatt Spannung vermisst, war hier eine direkte Vermessung
mit dem Bodel00, das eine Spannungsquelle darstellt, nicht sinnvoll. Um seine Charakteristika
zu Uiberpriifen wurden daher lediglich Messungen mit einem Reihenkondensator zum Bode100
vorgenommen, durch welchen die vom Bode100 gelieferte Spannung in eine direkt proportionale
Ladung umgewandelt wird. Der Messaufbau stimmte hierbei mit den im Unterabschnitt 3.2.4
vorgestellten iiberein. Die Messungen des Frequenzverhaltens wurden fiir unterschiedliche
Riickkoppelkapazititen, -Widerstinde und Messkapazititen untersucht um ihre Einfliisse isoliert

betrachten zu konnen.

In Abbildung 16 ist der Einfluss unterschiedlicher Riickkoppelkapazititen bei konstanter Mess-
kapazitdt von 220 pF sowie Parallelwiderstand von 1 MQ ausgefiihrt. Mit sinkender Riickkoppel-
kapazitit steigt die untere Grenzfrequenz ebenso wie der Verstiarkungsfaktor, wie es zu erwarten
war. Gleichzeitig steigt der Phasenversatz mit der Riickkoppelkapazitit, fiir den unteren Fre-
quenzbereich ist dies auf den Hochpass aus Cr und Ry zuriickzufiihren. Die Hochpisse mit
Cr > 68 pF erreichen hierbei ihren maximalen Phasenversatz von 90° noch vor den Nutzband
und storen somit nicht weiter. Unter einer Kapazitiit von 68 pF begrenzt die Leerlaufverstirkung
des OPV die Verstirkung innerhalb der Zielbandbreite, dies schlédgt sich ebenso auf die Phase
des Ausgangssignals wieder, welche bei diesen Kapazititswerten im Nutzband stetig abfillt.

Dies entspricht weitestgehend der in der Design-Phase hergeleiteten Minimal-Kapazitit.

Unvorhergesehen ist die kurze Verstarkungsiiberhohung und rascher Phasensprung nahe der
oberen Bandbreitengrenze, fiir die Werte an welchen die Leerlaufverstiarkung nicht den Verlauf
begrenzt. Es scheint ein Phasenversatz ursidchlich zu sein, welcher den Verstirker kurzzeitig an
die Stabilitdtsgrenze treibt. Die Frequenz, bei welcher die Phasenverschiebung auftritt, scheint in
diesen Messungen weitestgehend unabhingig von den betrachteten Riickkoppelkapazititen, ihre

Ursache wird in den Folgemessungen weitergehend diskutiert.
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Abb. 16: Bode-Diagramm des Ladungsverstérkers fiir unterschiedliche Riickkoppelkapazititen
Cy, gemessen bei Cyess = 220pF, Ry = 1MQ

Abbildung 17 zeigt die Bode-Charakteristik des Verstérkers bei unterschiedlichen Messkapaziti-
ten Cy,e55. Zunichst erscheint es so, dass der Verstédrker entgegen der Theorie einen stark von der
Eingangskapazitidt abhidngige Ausgangsspannung hitte. Dieser Effekt ist jedoch nur durch das
Messprinzip bedingt, welches die Spannungsverstirkung und nicht die Ladungsverstirkung des
Verstérkers vermisst. Eine groflere Messkapazitit fithrt nach Q = CU auch zu hoherer Ladung
und somit groBerer Ausgangsspannung des Ladungsverstirkers, weswegen die Spannungsver-
starkung aus Sicht des Bode100 zwar ansteigt, die Ladungsverstirkung jedoch konstant bleibt.
Dieser Effekt lasst sich jedoch bereinigen, indem die Messkapazitit nach Gleichung 3.28 her-
ausgerechnet wird kann die Spannungsverstirkung v in eine Ladungsverstidrkung v tiberfiihrt
werden. Die so ermittelte Ladungsverstirkung ist in Abbildung 18 dargestellt und ist, wie von

der Theorie versprochen, konstant beim eingestellten Wert von vp = Cif =10° = 180dB.

%

vo = (3.28)

Cmess
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Abb. 17: Bode-Diagramm des Ladungsverstérkers fiir unterschiedliche Messkapazititen Ci,egs
bei Cf = 1nF,Rf = 1MQ
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Abb. 18: Ladungsverstarkungsverlauf des Ladungsverstérkers fiir unterschiedliche
Messkapazititen Cyegs bei Cy = 1nF, Ry = 1 MQ

Nun soll auf die obere Grenzfrequenz und die kurzzeitige Verstiarkungsiiberhohung eingegangen
werden, welche sich stark abhingig von der Messkapazitit, bzw. spéter Schallwandler-Kapazitit
verschiebt. Zunéchst wurde vermutet, dass das Riickkoppelnetzwerk bestehend aus Ry, Cr und
auch G eine zusitzliche Phasendrehung aufbaut bis die Riick- zur Mitkopplung wird und
das System kurzzeitig instabil wird. Dies kann jedoch durch die Position der Ausschlidge im
Megahertz-Bereich ausgeschlossen werden, an diesem Punkt ist Cy so niederohmig, dass Ry
vernachlissigt werden kann und lediglich ein kapazitiver Teiler aus C¢ und Cess zZum Eingang
besteht. Ein kapazitiver Teiler kann jedoch keine Phasenverschiebung einbringen und somit auch
keine der beobachteten Phasenspriinge verursachen, die Ursache muss daher anders liegen. Am

wahrscheinlichsten scheint hier die kapazitive Belastung bzw. der endlicher Ausgangsstrom
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des OPV, welche im Design leider nicht beriicksichtigt wurde. Der ADA4817 ist mit einem
maximalen linearen Ausgangsstrom von 40 mA spezifiziert, der maximale Kurzschluss-Strom
betridgt 100 mA [Ana25]. Bei einer der gemessenen oberen Grenzfrequenzen von etwa 5,5 MHz
liegt der Blindwiderstand der in Reihe geschalteten Kondensatoren bei 42 Q, bei halber Aus-
steuerung von 2,5 V muss der Verstirker somit bereits ca. 60 mA Spitzenstrom treiben. Wird der
Operationsverstirker liber seinen linearen Ausgangsstrom belastet ist eine vergroBBerte frequenz-
abhédngige Ausgangsimpedanz die Folge, diese kann zusétzliche Pole bilden, welche wiederum
die Verstiarkungserhohungen erzeugen, sowie die Verstirkung schlussendlich zum Erliegen bringt.
Um fiir alle Messkapazititen die gewlinschte Bandbreite zu erreichen, miisste Cy also noch
geringer ausfallen, ohne dabei mit den im Design aufgezeigten Untergrenzen zu kollidieren und

selbst dann bliebe die Bandbreite dieser Schaltung durch die Eingangskapazitit limitiert.

Zuletzt wurde noch der Frequenzbereich des Ladungsverstirkers auf diesen Anwendungsfall hin
optimiert. In Abbildung 19 wurde mit einem Reihenwiderstand R, vor dem Ladungsverstérker
experimentiert um diesen gegen Ende des nutzbaren Frequenzgangs zu stabilisieren, des Weiteren
wurde ein geringerer Parallelwiderstand eingesetzt, um die Verstdarkung auf8erhalb des Nutzfre-
quenzbandes zu verringern und das Rauschverhalten zu verbessern. Ein Parallelwiderstand von
50kQ konnte die Verstdrkung unterhalb des Nutzbandes verringern und die Phase dabei nur
sehr geringfiigig beeinflussen. Ein Reihenwiderstand von 39 Q2 konnte die Verstiarkungserh6hung
vollstiandig ausgleichen, wobei die Phase jedoch durch den entstehenden Tiefpass um bis zu 50°

beeinflusst wurde.
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Abb. 19: Optimierung des Frequenzgangs des Ladungsverstirkers durch unterschiedliche
Riickkoppelwiderstinde R und Reihenwiderstinde R,
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3.4 Zusammenfassung der Erkenntnisse

In diesem Kapitel wurden zwei Ansitze zur Verstarkung piezoelektrischer Signale theoretisch
untersucht und ihr Frequenzverhalten vermessen, die Erkenntnisse sollen hier zusammengefasst

werden.

Zunichst wurde der Ansatz der Spannungsverstiarkung, mittels eines Instrumentenverstiarkers
evaluiert. Ohne eingangsseitiger Kapazitit konnten mit diesem Design ein stabiler Verstir-
kungsfaktor iiber den Frequenzbereich von 10 Hz bis 50 MHz erreicht werden, auch die Phase
blieb hierbei iiber den GroBteil des Nutzbandes konstant, lediglich am oberen Ende des Nutz-
frequenzbandes von 20 MHz war ein geringer Abfall zu beobachten. Dieser Betrug fiir den
Verstdrkungsfaktor zehn hochstens 30° und fiir einen Faktor von fiinf maximal 20°. Bei stei-
gender Eingangskapazitit, wie es bei wechselnden Schallwandlern der Fall wire, nimmt beim
Spannungsverstérker die untere Grenzfrequenz mit sinkender Eingangskapazitit zu, weswegen er
fiir statische Messung nicht einsetzbar ist. Fiir Messungen im Kilohertz-Bereich und hoher héingt
es jedoch vom Schallwandler ab, ob der Verstirker eingesetzt werden kann. Fiir die vermessenen
Kapazititen von 22 pF bis 2,2 nF wurde das Nutzsignalband hiervon nicht beeintrichtigt, da
die untere Grenzfrequenz stets deutlich niedriger lag. AbschlieBend ist zu erwihnen, dass sich
die auf piezoelektrischen Schallwandlern wirkende Kraft direkt proportional zur Ladung und
nicht der Spannung verhilt. Da der Spannungsverstirker allerdings die Spannung vermisst,
welche sich abhédngig von Ladung und Kapazitit an seinem Eingang einstellt, muss fiir die
Ermittlung der tatsidchlichen Kraft stets die eingangsseitigen Kapazitit bekannt sein und aus dem
Messergebnis herausgerechnet werden. Somit muss der Aufbau fiir Anwendungen bei den es auf
die absoluten Ladungen bzw. Krifte auf den Sensor ankommt nach jedem Sensorwechsel neu

kalibriert werden.

Die zweite uiberpriifte Methode ist die Ladungsverstirkung, welche mittels eines OPV in in-
vertierender Grundschaltung und Kapazitit im Riickkoppelpfad realisiert wurde. Gegeniiber
dem Spannungsverstirker bietet diese Variante den Vorteil, dass sie die Ladung direkt verstérkt,
welches die tatsdchliche Messgrofle piezoelektrischer Sensoren darstellt. Somit ist ithre Aus-
gangsspannung in einem breiten Bereich unabhingig von der Eingangskapazitidt und entspricht
direkt der Kraft bzw. Schwingung, welcher der Sensor misst, multipliziert mit dem Verstér-
kungsfaktor. Der vermessenen Phasen- und Betragsfrequenzgang konnten dies bestitigt, sowie
hohe Ladungsverstiarkungen mit sehr konstanten Phasenverlauf im Passband aufzeigen. Seine
Bandbreite kann hierbei durch die Wahl des Riickkoppelnetzes bei einem geeigneten OPV
bis in duBerst tiefe Frequenzen erweitert werden, Richtung hoher Frequenzen sind ihr jedoch
Grenzen gesetzt. Denn die Messungen zeigten, dass die obere Grenzfrequenz bis welcher der
reale Ladungsverstirker sich sinnvoll Nutzen ldsst, durchaus abhéngig von der Eingangskapazitit
ist. Bei dem betrachteten Kapazititsbereich konnte somit keine stabile Verstdrkung innerhalb des

angestrebten Nutzfrequenzbandes erreicht werden.
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Der Ladungsverstirker ist folglich vor allem fiir niederfrequente Messungen geeignet, bei
welchen es auf absolute, zwischen mehreren Sensoren vergleichbare Messwerte ankommt. Der
Spannungsverstirker ist dahingegen fiir hohere Frequenzen und breitere Bandbreiten die bessere
Wahl sowie Messungen bei welchen es auf relative Anderung ankommt. Fiir den Anwendungsfall
des ISAT sind vor allen die Unterschiede in den Reflexionen der einzelnen Messungen interessant,
anstatt die tatsichliche Kraft welche auf den Schallwandler wirkt. Des Weiteren ist fiir die zu
entwickelnde General-Purpose-Schaltung das angestrebte Frequenzband fiir moglichst grof3e
Variation an Schallwandlern einzuhalten. Aus diesen Griinden wird fiir die weitere Arbeit von

einem Spannungsverstirker als Empfangsverstirker ausgegangen.
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4 Varianten der Sende-/Empfangstrennung

Die Aufgabe der Sende-/Empfangstrennung lédsst sich grob in zwei Kernbereiche zusammenfas-
sen. Einerseits muss die auf Kleinstamplituden ausgelegte Empfangsschaltung vor den hohen
Sendeamplituden bei der Anregung geschiitzt werden. Andererseits muss die Sendeelektronik im
Empfangsfall hochohmig vom Empfangspfad abgetrennt werden, um das Echo-Signal geringst-
moglich zu verfilschen. Haufig werden diese Anforderungen von separaten Schaltungen erfiillt,
wobel die fiir den Schutz der Empfangsschaltung bestimmte als Limiter und die zur Isolation
des Senders als Expander bezeichnet werden. Die Bezeichnung Expander ist hierbei etwas
irrefithrend da seine Funktion nicht der klassischen Definition eines Expanders entspricht, nach
welcher der Dynamikbereich erweitert werden sollte [Z608, S.226], jedoch hat sie sich in Verof-
fentlichungen zu Sende- und Empfangstrennungen beim Impulsecho-Verfahren so eingebiirgert
[CFO8] [CKS12].

Es gibt zahlreiche Konzepte, mit welcher die Sende-Empfangstrennung realisiert werden kann. Ei-
ne grobe Kategorisierung kann zwischen gesteuerten und automatischem Schaltvorgang erfolgen.
Dies bedeutet, dass einerseits mittels eines Steuersignals zwischen Sende- und Empfangsmo-
dus umgeschaltet wird oder die Schaltung automatisch auf die hohen Anrege- bzw. niedrige
Echo-Amplituden reagiert und Sende- von Empfangspfad Spannungspegel-basiert trennt [CFOS].
Fiir das ISAT kommen Schaltung aus beiden Kategorien infrage, da die Sendeimpulse vom
Funktionsgenerator mit Trigger-Ausgang erfolgen und somit ein externes Steuersignal vorliegt.
Die automatischen Varianten bieten allerdings den Vorteil, dass die Schaltung auch gegen un-
vorhergesehene Spannungsspitzen geschiitzt ist und die Anwendung der Schaltung vereinfacht

wird.

In den folgenden Kapitel werden ausgewéhlte Varianten beider Kategorien erldutert und praktisch

evaluiert. Die Schaltungen sollen hierbei auf folgende Kriterien iiberpriift werden:

Einfiigeddmpfung in Abhéngigkeit von Frequenz und Amplitude.

Sperrddampfung des Expanders und Schutzwirkung des Limiters in Abhédngigkeit von

Frequenz und Amplitude.

* Signalverzerrung (THD) in Abhéngigkeit von Grundfrequenz und Amplitude.

Erholungszeit nach Uberspannung, bzw. Schaltzeit.
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4.1 Mindestanforderungen

Zunichst soll der maximal erlaubte Empfangsspannungspegel definiert werden. Die absolute
Obergrenze bildet die hochste Eingangsspannung der OPVs, von dem im vorherigen Kapitel
vorgestellten Eingangsverstirkern. Beim verwendeten OPV ADA4817-1 entspricht diese der
Versorgungsspannung von £+ 5V. Praktisch darf allerdings schon deutlich tiefer abgeschnitten
werden, da die Echos duferst selten dieses Niveau erreichen. Die Untergrenze, ab der das Signal
abgeschnitten werden, darf ergibt sich fiir Spannungsverstirkung v = 10 zu:

Uausmax SV

— 2 _500mV
y 10 m

Ulim,grenz,u =

Bei groBeren Pulsen geht der Verstirker ins Clipping. Somit gilt fiir die Grenzspannung Uiy, gren;
zusammengefasst:
500mV < Ulim,grenz <5V

Die Anforderung an die Erhol- bzw. Schaltzeit kann im vorliegenden Fall nur grob abgeschitzt
werden, wobei sich zwei Mal3stdbe anbieten. Einerseits die zu erwartenden Laufzeit im Material,
da die Schaltung wihrend die Schallwelle noch durch das Material propagiert nicht empfangs-
fahig sein muss. Diese ist stark von der Schallgeschwindigkeit im Material sowie dessen Ab-
messungen bzw. Position der Reflexionsstelle abhiingig. Andererseits kann eine Abschidtzung
iber die vom Nach-schwingen des Schallwandlers bedingte Blindzeit getroffen werden. Wie
in Kapitel Unterabschnitt 2.2.2 beschrieben, ist mit einem Nachschwingen des Schallwandlers
zu rechnen, nachdem der Anregeimpuls bereits abgeschlossen ist. In dieser Zeit konnen Echos
mit dem Sensor nicht akkurat empfangen werden, weswegen die Schaltung ebenfalls nicht emp-
fangsbereit sein muss. Die Dauer des sogenannten "Ring-Downs" ist hierbei von der gekoppelten
Masse, der Anregefrequenz sowie den Materialeigenschaften beeinflusst. Aus Praxiserfahrung
lassen sich zum Abschitzen des Ringdown 2-10 Zyklen der Anregefrequenz ansetzen. Im Fall
der hochsten spezifizierten Anregefrequenz von 20 MHz und fiinf Nachschwingern ergibt sich
somit der Grenzwert g i, nach Gleichung 4.1. Fiir die Laufzeit im Material 7p g4,y Wurde als
Worst-Case-Abschitzung Stahl angenommen, da die Schallgeschwindigkeit dort nach Tabelle 3

am groflten ist und ein Abstand zur Reflexionsstelle von 5 mm verwendet. Das Ergebnis ist in

Gleichung 4.2 zu sehen.
5
TB,ring = m = 100ns (41)
lem
Tg.Stahl = Sosom = 1,98 s 4.2)
N

Da die Laufzeit im Material iiberwiegt, wird sie als angestrebte Blindzeit festgehalten. Zuletzt

gelten noch die Anforderung aus Tabelle 2 nach einer Anregespannung von mindestens 100V, .
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4.2 Automatisch schaltende Diodenschaltungen
4.2.1 Funktionsprinzip

In den bisherigen Schaltungen des ISAT wurden zum Schutz der Empfangsschaltung meist
Schottky-Dioden als Limiter und Expander verwendet, wie exemplarisch in Abbildung 20
dargestellt. Der Anschluss Tx fiihrt hierbei zum Sender, Rx zur Empfangsschaltung. Die Dioden
Richtung Masse schiitzen den Empfinger, indem Impulse iiber der Dioden-Schwellenspannung
zur Masse abgeleitet werden und stellen somit den Limiter dar. Der Dioden-Expander in Reihe
zum Sender nutzt die nichtlineare Kennlinie der Dioden, durch welche sie fiir die geringen Pegel
als hochohmiger, doch fiir groBe Amplituden als niederohmiger Widerstand wirken. Somit kann
der Anregungsimpuls den Expander passieren, wohingegen kleine Echo-Signale vom Sender

isoliert werden.

Rlim

TX o— Rx

- M

Abb. 20: Automatische Sende/- Empfangstrennung mit Schottky-Dioden

Der dargestellte Limiter und Expander ldsst sich abhiingig von den Einsatzbedingungen ausbauen.
Weitere Dioden in der Reihenschaltung des Expanders konnen die Isolation erhhen und die
parasitdre Kapazitit senken, hierdurch steigt jedoch auch die Schwellspannung und folglich die

nichtlineare Verzerrung des Anregesignals.

4.2.2 Diodenauswahl

Fiir die Wahl der Dioden sind folgende Parameter beriicksichtigt worden:

* Durchlassstrom unterhalb der Schwellspannung Ip j,: Fiir geringe Empfangspegel miissen
Expander- und Limiterschaltung maximal sperren um moglichst wenig Pegelverlust beim
Echo zu erzeugen. Als Mal} hierfiir kann der Durchlassstrom bei kleinen Spannungen

verwendet werden.
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* Diodenkapazitit C;: Kapazitit welche parallel zur Diode wirkt, sie briickt die Diode
fiir hohe Frequenzen und verringert somit die Impedanz von Limiter und Expander im
Empfangsfall. Durch eine geringere Impedanz wird das Empfangssignal zunehmend iiber
die Dioden abgefiihrt, die Kapazitit sollte folglich so gering wie moglich ausfallen um

diesen Effekt zu minimieren.

* Maximaler Durchlassstrom Ipc uq,: Der erlaubte Maximalstrom der Expander-Dioden
bestimmt die maximale Leistung mit welcher der Schallwandler getrieben werden kann.
Im Fall des Limiters darf der strombegrenzende Reihenwiderstand mit steigenden Durch-

lassstrom geringer ausfallen, wodurch die Einfiigedampfung des Limiters verbessert wird.

+ Anderung differenzieller Eingangswiderstand r; rf.n- Die Verzerrung welche die Diode
durch ihre nichtlineare Kennlinie erzeugt sind in dieser Anwendung unvermeidbar, die
Verzerrung die Oberhalb der Schwellenspannung entsteht kann jedoch minimiert werden.
Hierzu kann die Anderung des differentiellen Eingangswiderstandes herangezogen werden,

umso grofer sie ausfillt, desto grofler sind die Verzerrungen im Durchlass-Bereich

Da die Sperrspannung bei Expander sowie Limiter durch die anti-parallelen Dioden begrenzt
wird, ist sie im Design vernachlédssigbar. Auch die Schaltzeit kann vernachlissigt werden, da
sie bei Schottky-Dioden immer weit unter dem an Erholzeit gesetzten Designziel liegt. Eine

Auswahl der in Betracht gezogenen Dioden sind in Tabelle 4 aufgelistet.

Diode BAT15-099 BAS-40 BATS54 BAT17 RB568VAM150
Cjin pF 0,29 5 7,6 0,4 15
Ip 150 In UA 200 @ 0,2V | 100 @ 0,35V | 500 @ 0,2V | 10 @ 0,2V 100 @ 0,35V
Ipc max In MA 110 200 200 130 500
Tdiffon 0,15 14,56 2.33 L5 12,99

Tab. 4: Auswahl an Dioden, Daten aus: [Inf18], [Dio25], [Nex22], [Inf15a], [ROH24]

Die Diodenkapazitit ist fiir kleine Sperrspannungen stark spannungsabhingig, im Vergleich
wurde stets der Maximalwert fiir O V Sperrspannung verwendet. Durchlassstrom unterhalb der
Schwellspannung und Anderung des Eingangswiderstands sind zumeist nicht als Kennwerte in
den Datenblittern angegeben, sie wurden daher aus den Vorwirts-Kennlinien grafisch abgelesen.
Fiir den Durchlassstrom im Empfangsfall wurde, falls moglich, der Durchlassstrom bei 200 mV
verwendet, da dieser zumeist gut ablesbar und in der Groenordnung des maximal zu erwartenden
Echos nach den in Tabelle 2 spezifizierten Anforderungen ist. Bei manchen Dioden war die
Vorwirts-Kennlinie bis zu diesem Bereich nicht aufgetragen, dann wurde der Sperrstrom fiir die

kleinste Vorwértsspannung verwendet die angegeben war.
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Der differentielle Widerstand wurde zwischen den Punkten 1 mA, 10 mA, 50 mA, 100 mA, DC-
Maximalstrom abgelesen und hieraus nach Gleichung 4.3 der differenzielle Widerstand berechnet.
Damit seine Anderung als MaB fiir die Kennlinienkriimmung und somit eingebrachten Nichtli-
nearitdten, dient, wurde der so bestimmte maximale Differenzwiderstand nach Gleichung 4.4 auf

den Minimalwert normiert.

AU,
rdiff = _AIDD 4.3)

Yoaiee o gipe
Faiffn =~ LA (4.4)
Ff.diffmin

Beim Expander wurde der Schwerpunkt auf eine hohe Isolation im Empfangsfall und grof3en
Durchlassstrom gelegt und in Folge die BAS-40 fiir das Design ausgewihlt. Ihre Kennlinienkriim-
mung gehort zwar zu den Grof3ten betrachteten, jedoch ist der absolute Widerstand jenseits der
Schwellspannung nur wenige Ohm grof3, was ihren Einfluss bei hochohmigen Schallwandlern

verringert.

Fiir den Limiter wurde die BAT17 ausgewahlt, da hier der Maximalstrom geringere Bedeutung

hat als bei den Expander-Dioden und sie ausgezeichnete Isolation im Empfangsfall bieten sollte.

4.2.3 Design

Bei Design des Expanders ist neben der Diodenauswahl fiir die praktische Uberpriifung der
Schaltung keine weitere Bauteilauslegung notwendig. Im Enddesign sollte jedoch ein Uber-
stromschutz, beispielsweise in Form eines Serienwiderstands, vorgesehen werden. Weil die
kapazitiven Schallwandler bei groer Kapazitit, hohen Anregefrequenzen oder Anregespannun-
gen den maximalen Durchlasstrom der Dioden iibertreffen konnten. Durch die anti-parallele
Verschaltung der Dioden erhoht sich die Kapazitit, wodurch sich die Isolation des Expanders
fiir hohe Frequenzen verringert. Um diesen entgegenzuwirken wurden zu Kosten einer hoheren
Einfiigedimpfung und Verzerrung wie in Abbildung 20 dargestellt jeweils zwei Dioden in Reihe
geschaltet. Somit entspricht die Kapazitit der Gesamtanordnung mit den BAS-40 maximal 5 pF,
was einem Blindwiderstand von gerundet 1,6 k€ bei 20 MHz entspricht. Da dies die garantierte
Maximalkapazitit der Dioden ist und diese mit Sperrspannung stark sinkt, ist jedoch eine groere

Impedanz zu erwarten.

Fiir den Limiter muss lediglich der Serienwiderstand dimensioniert werden, ein groBerer Wi-
derstand erhoht hierbei die Einfiigedimpfung des Limiters verbesser jedoch auch seine Schutz-

wirkung. Um die Spannung iiber der BAT40 auf 500 mV zu reduzieren, ist nach der Vorwirts-
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Kennlinie ein DC-Maximalstrom von ca. 30 mA einzuhalten. Wird ein maximaler Impuls von

Ui, = 100V angesetzt, ergibt sich der minimale Serienwiderstand Ry;, nin nach Gleichung 4.5.

100V
min = ———— 2 3,3kQ 4.
lim,min 30mA 373 ( 5)

Dieser Widerstand ist fiir einen hochohmigen Empfangsverstarker vernachldssigbar und darf
zugunsten anderer Eigenschaften erhoht werden. Die Diodenkapazitit bildet zusammen mit Wi-
derstand einen Tiefpass, welcher sich auch konstruktiv als Filter verwenden lédsst. Die geforderte
3dB-Eckfrequenz der Gesamtschaltung ist 20 MHz. Setzt man nun mit ausreichend Puffer die
Grenzfrequenz der Diodenschaltung auf 30 MHz fest, ergibt sich ein sinnvoller Reihenwiderstand
nach Gleichung 4.6.

1

R = =53k 4.6
lim = g 1 pF 30MHz (4.6)

4.2.4 Erweiterung durch Diodenbriicken

Eine auch fiir hohe Anregefrequenzen erprobte Weiterentwicklung des klassischen Dioden-
Limiter stellt die Diodenbriicken-Schaltung dar, wie sie in Abbildung 21 dargestellt ist [VPST03].
Bei dieser Losung wird mittels der Bias-Spannung Up;,s und den Widerstinden Rp; und Rp; ein
DC-Strom iiber die Dioden der Briicke und somit ihr Arbeitspunkt eingestellt. Dies ermdglicht
die Dioden oberhalb ihrer Schwellspannung an einem Punkt des leitenden und moglichst linearen
Bereich ihrer Kennlinie zu betreiben, wodurch das THD und maximale Empfangsspannung

durch unterschiedliche Bias-Strome optimiert werden kann.

Der Schutzmechanismus nutzt wie der klassische Dioden-Limiter die nichtlineare Kennlinie der
Dioden im GrofBsignalbetrieb aus. Fiir die kleinen Echo-Amplituden schwanken die Dioden nur
geringfiigig um den eingestellten Arbeitspunkt und lassen das Signal zum Empfinger passieren.
Bei hohen Anregeamplituden wechselt dahingehend bei positiver Spannung D4 und D und
bei negativer Spannung D; und D3 in den Sperrbetrieb und schiitzen den Empfianger vor den
unzuldssig hohen Amplituden. Zur Erhohung des Schutzes kann die Briicke auch den klassischen
Dioden-Limiter in Reihe geschaltet werden, beim Einsatz passender Dioden konnte somit bereits
addquate Schutzwirkung bei vollen 400 V Anregeamplitude erreicht werden [Cho235] zitiert nach
[ZZXT13].
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UBias+

UBias—

Abb. 21: Automatische Sende/- Empfangstrennung mit Diodenbriicke, angepasst aus [VPS103]

Es gibt einige integrierte Limiter welche das Konzept der Diodenbriickenschaltung implemen-
tieren, wie beispielsweise der haufig genutzte MDO0O100 von Microchip [Cho25], weswegen
ein diskretes Design zur Uberpriifung dieser Variante nicht notwendig ist. Der MDO0100 ist
hierbei eine giinstige, hdufig genutzte Losung, doch war zum Zeitpunkt dieser Arbeit leider nicht
lieferbar. Stattdessen wurde der TX810 von Texas Instruments verwendet. Dieser ist mit einer
3-dB Bandbreite von 140 MHz und maximaler Eingangsamplitude von +100V spezifiziert und
sollte die gesetzten Anforderungen somit bei weiten iibertreffen konnen. Zusitzlich bietet er die
Moglichkeit den Bias-Strom 8-Stufen einzustellen um THD, Einschaltzeit und Schutzwirkung
an den spezifischen Anwendungsfall anzupassen [Tex(09].

4.3 Automatische schaltende MOSFET-Schaltungen
4.3.1 Funktionsprinzip

Eine alternative automatische Sende-Empfangstrennung kann durch Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistoren (MOSFETS) realisiert werden, wie in Abbildung 22 dargestellt. An der
linken Seite Richtung Tx ist der Expander zu sehen, Richtung Rx ist der Limiter dargestellt.

Der MOSFET-Limiter wurde in [CF08] vorgeschlagen und konnte bei richtiger Bauteilwahl
geringere Verzerrung, Einfiigedimpfung, Rauschen sowie eine kiirzere Erholzeit im Vergleich
mit Dioden Expander und Limiter sowie Briickenschaltungen erreichen. Zusammengefasst wird
bei dieser Topologie das Sattigungsverhalten der MOSFET ausgenutzt, um sie als Strombegren-
zung zu verwenden, wie nachfolgend genauer erldutert. Beide N-Kanal-Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistor (NMOS) sind vom selbst-leitenden (Verarmungs)-typ und daher fiir eine
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Gate-Source Spannung von 0V dauerhaft leitend. Fiir niedrige Amplituden arbeiten die MOS-
FETs im linearen Betriebsbereich und das Empfangssignal kann weitestgehend unverzerrt und
nur leicht geddmpft das Netzwerk passieren. Durch hohe Amplituden wird dagegen fiir beide
Polarititen ein MOSFET im Sittigungsbereich betrieben, hier arbeitet die Schaltung also als eine
Art Strombegrenzung, der Sittigungsstrom kann anschlieBend durch Limiter Dioden abgeleitet
und die Spannung an Rx auf die Dioden-Schwellspannung reduziert werden. Im Gegensatz zu
den zuvor vorgestellten Dioden-Limiter, wird bei dieser Variante also der Reihenwiderstand

ausgespart, wodurch die Einfiigeddmpfung im Empfangsfall reduziert werden kann.

oy Jt Rx

Abb. 22: Automatische Sende- Empfangstrennung mit NMOS, Eigene modifizierte Darstellung
von Limiter aus [CF08] und Expander aus [CS14]

Auch als Expander wurden bereits MOSFETSs als Losung in Betracht gezogen [CS14], wie
linksseitig in Abbildung 22 dargestellt. Der Fokus liegt hierbei auf der Verbesserung des THD ge-
geniiber dem klassischen Dioden-Expander. Liegt ein Sendeimpuls an, welcher die Schwellspan-
nung der Body-Diode iiberschreitet, kann er den Expander passieren, die geringen Echo-Signale
dahingegen werden durch die nichtlineare Kennlinie der Dioden ausgesperrt, was zunéchst der
Funktion des bereits vorgestellten Dioden-Expanders entspricht. Der Unterschied bei diesem
Ansatz besteht darin, dass mit steigenden Strom und somit steigender Dioden-Durchlassspannung
zunehmend die Power-MOSFETs eingeschaltet werden. Dessen zur Diode gegenldufige Strom-
Spannungs-Kennlinie linearisiert den Expander in Richtung hoherer Anregeamplituden. Um den
Einfluss der MOSFET detaillierter zu erldutern, muss jedoch zunéchst ihr Arbeitspunkt in dieser

Konfiguration betrachtet werden.

Die Ausgangskennlinie eines MOSFET teilt sich nach [HH24, S.137ff] in den Subthreshold
Bereich, den linearen Bereich und den Séttigungsbereich auf. Im Subthreshold Bereich steigt
ein geringer Drainstrom Ip exponentiell mit der Gate-Source Spannung an. Mit Anndherung an
die Schwellspannung V;;, geht der Feldeffekttransistor (FET) in den linearen Betriebsbereich
tiber. Hier sinkt die Abhingigkeit von Ip zu Vs und der Verlauf wird zusitzlich durch die

Drain-Source Spannung Vpg beeinflusst. Der Sittigungsbereich beginnt niherungsweise, sobald
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die Drain-Soruce Spannung den sogenannten Gate-Drive, also der Gate-Source Spannung Vg
abziiglich der Schwellspannung, entspricht wie in Gleichung 4.7 festgehalten. Im Séttigungs-
bereich angekommen ist der Drainstrom nahezu ausschlieBlich von der Gate-Source-Spannung
bestimmt, wie in der exemplarischen Ausgangskennlinie in Abbildung 23 und der Ndherungsfor-
mel Gleichung 4.8 ersichtlich. x ist hierbei ein FET-abhingiger Parameter welcher in diesem

Fall nicht weiter interessiert [HH24, S.1371{f].

Vps sa = VGs — Vin 4.7)

Ipsar = K(Vgs — Vin)? (4.8)

linear | saturation region
region H
(Vs = Vin) = 3V

I
I

1
’D ! saturation drain current
! proportional to (Vg — Vip,)?
I
!
slope |7/ 1 (Vs - Vi) = 2V
proportional —~ P
to VGS - Vth /”
/,’ (Vas = Vin) = 1V
/I Vbs
linear region
extends to

Vbssaty= Vas = Vin
Abb. 23: Ausgangskennlinie eines MOSFET Abbildung aus: [HH24, S.137]

Sind nun wie in der Expander-Schaltung Gate- und Drain-Anschluss des MOSFET verbun-
den gilt Vs = Vpgs. In Betracht von Gleichung 4.7 befindet sich der MOSFET also ab seiner
Schwellspannung stetig im Sattigungsbereich und davor im Subthreshold-Bereich, sodass der
lineare Bereich maximal verkiirzt wird. Fiir kleine Drain-Source-Spannung steigt der Drain-
strom folglich exponentiell an, bis er nahe der Schwellspannung in einen quadratischen Anstieg
tibergeht und der MOSFET zunehmend niederohmig wird. Das Strom-Spannungsverhalten der
Body-Diode folgt den entgegengesetzten Trend, die Steigung des Stroms nimmt bei ihnen mit
steigenden Drainstrom ab, was die Hauptursache fiir Nichtlinearititen oberhalb der Dioden-

Schwellspannung darstellt. Durch Parallelschaltung von Body-Diode und MOSFET soll die

56



4 Varianten der Sende-/Empfangstrennung

nichtlineare Diodenkennlinie also teilweise linearisiert und somit die Verzerrung Richtung héhere

Anregungsamplituden verringert werden.

4.3.2 Design

Fiir die Auswahl von MOSFETs fiir Limiter und Expander gibt es zahlreiche Kennwerte zu

beachten, folgend sind einige aufgelistet:

* Maximale Drain-Source Spannung Upg jqx: Fiir den Anregefall fillt nahezu die gesamte
Anregespannung iiber die Limiter-MOSFET ab. Die Spannungsfestigkeit sollte folglich
grofftmoglich ausfallen. Der Spannungsabfall iiber den Expander ist von der Impedanz
des Schallwandlers und der Frequenz bestimmt, ist also nicht genau vorherzusagen, sollte

jedoch bei weit geschlossenen MOSFET unter der Anregespannung liegen.

* Maximaler Drainstrom Ip ;. Im Fall des Limiters sollte der Drainstrom, ab welchen
der MOSFET begrenzt, unterhalb des Maximalstroms der Limiter-Dioden liegen, um
diese vor Uberstrom zu schiitzen. Fiir die MOSFETSs im Expander sollte der mogliche
Drainstrom so hoch wie moglich ausfallen, er legt mit dem Maximalstrom der Body-Diode

die Stromfestigkeit des Expanders fest.

e Maximaler Source-Drain Strom: Beim Expander trigt die Body-Diode unter der Schwell-
spannung des MOSFET den Hauptteil des Stroms, ihre Stromfestigkeit ist daher ebenfalls
relevant. Bei dem Limiter ist fiir positive und negative Spannungen eine Diode stets in
Sperrichtung gepolt, weswegen ein MOSFET den Hauptstrom triigt und dieser Parameter

weniger Relevanz besitzt.

* MOSFET Gate-Source und Drain-Source Kapazitit Cys + Cyy: Die Gate-Drain Kapazitit ist
bei beiden Schaltungen iiberbriickt und kann daher vernachlissigt werden. Die Gate-Drain-
und Drain-Source-Kapazitit liegen jedoch parallel zueinander und zu den MOSFETSs im
Signalpfad. Sie iiberbriicken die MOSFETs fiir hohe Frequenzen und verringern somit die
Schutzwirkung des Limiters bzw. die Isolation des Expanders vom Empfangspfad. Diese
Kapazititen miissen mit steigendem Frequenzbereich folglich immer kleiner ausfallen um

die Funktion von Expander und Limiter zu gewihrleisten.

* Abstand von MOSFET- zu Dioden-Schwellspannung: Beim Expander ist diese Eigen-
schaft zum Senken der THD von Interesse. Je niher die Schwellspannungen beieinander
liegen, desto frither kann der MOSFET den gesamten Einschaltwiderstand senken und den
Durchgang linearisieren. Allgemein ist eine niedrige Schwellspannung von MOSFET und
Diode ebenfalls von Vorteil, um das THD bei kleineren Anregepegeln zu verbessern. Fiir

den Limiter ist diese Kenngro6Be nicht von Belangen.
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* Schwankungen in Kapazititen und Einschaltwiderstand: Die Schwankungen der MOSFET
eigenen Kapazititen und des Einschaltwiderstands nehmen direkten Einfluss auf das THD
im Sende- und Empfangspfad. Im Fall des Limiters sollten ihre Auswirkung jedoch durch
den generell geringen Einschaltwiderstand der MOSFETSs gegeniiber den hochohmigen
Empfangsverstidrker sehr gering sein. Beim Expander ist das Zusammenspiel hier schwer
pauschal einzuschitzen, da es von der Kennlinie der Body-Diode abhiingt welcher Strom-

Spannungs-Verlauf des MOSFET sie am besten linearisiert.

Die Gate-Source- und Drain-Source-Kapazitit werden in den Datenblédttern von MOSFETS nicht
direkt angegeben, jedoch die Eingangskapazitit C;s, Ausgangskapazitit C,g und Riickkoppel-
kapazitit C,. Diese setzen sich nach [HH24, S.197] wie in Gleichung 4.9 und Gleichung 4.10
dargestellt aus Gate-Source und Drain-Source Kapazitit zusammen. Fiir die Bauteilauswahl
wurde Cjg, Cyss und Cygs aus den Kapazitits-Graphen fiir eine Drain-Source-Spannung von 0 V
abgelesen und die entsprechenden Gate-Source- und Drain-Source-Kapazitit auf Basis dieser
Werte berechnet.

Cgs = Cigs — Chgs 4.9)

Cis = Coss — Crss (4.10)

In Tabelle 5 sind ausgewihlte, zum Zeitpunkt dieser Arbeit lieferbare MOSFETSs, die im Rahmen
der Bauteilsuche iiberpriift wurden gelistet. Es wird deutlich, dass die Kapazititen mit maximaler
Drain-Source-Spannung und Drainstrom im generellen Trend steigen. In diesem breitbandigen
Anwendungsfall ist die Anforderung nach minimaler Kapazitit des MOSFET bei moglichst
hoher Drain-Source-Spannung und Stromfestigkeit sowie geringer Schwellspannung der ein-
schrinkendste Parameter, jedoch essenziell damit der Expander die Isolation des Sendepfades
hochfrequent aufrechterhalten kann. Fiir die Uberpriifung des MOSFET-Expander wurde daher
der BSS119N ausgewihlt, da er die geringste Kapazitit bei ausreichendem Maximalstrom und
Spannung bietet. Fiir Folgeentwicklung kleinerer Bandbreite, wiren die anderen Kandidaten

jedoch besser geeignet.
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MOSFET | BSS123 | BSS119N | VN2110 | STN4NF20L | BSS87 | BSP88 | TN2524
Upsmaxin V.| 100 100 100 200 240 240 240
Ipmax inmA | 170 190 200 1000 260 350 1900
Ismax inMA | 500% 190 600* 1000%* 260 350 | 1000*
Ipsoy inmA | 15 15 24 350 50 90 82
Cgs in pF 19 10 15 140 60 80 75
Cys in pF 9 1 10 90 50 50 15
V,,in V 14 1,9 1,6 2 1,2 1 1,3
Viiode in V 0,84 0,8 1,2 1,6 082 | 0,86 1.8

Tab. 5: Auswahl an Anreicherungs-Typ NMOS, Daten aus: [Sem24], [Inf12c], [Mic], [STM22],

[Inf16], [Inf12b], [Mic20]

Fiir die Limiter-Schaltung wurde, wie beim Dioden-Limiter, die BAT17 von Infineon als Schutz-

diode ausgewihlt. Da somit der maximal erlaubte Durchlassstrom durch den Limiter vorgegeben

ist, konnte die Auswahl an moglichen Verarmungs-MOSFETs anhand des maxmimalen Drain-

stroms bei 0V Gatespannung stark vorgefiltert werden. Ausgewéhlte MOSFETs die fiir den

Limiter in Betracht gezogen wurden, sind in Tabelle 6 gelistet.

MOSFET BSS139 | BSP129 | BSP179
Ip bei Vgg =0V in mA 65 130 80
Ups max bei Ip s in V 100 100 100
Ip bei Vgs =0V in mA 65 130 80
Cgs von Upg = 0 bis Upg =25V inpF | 50-57,2 | 60-74,5 | 80-96
Cys von Ups =0 bis Ups =25V inpF | 20-4,2 | 40-5,5 20-5
Rps.on von Ip = 0 bis Ip ;4x in Q 12-17 6-8 6-19

Tab. 6: Auswahl an Verarmungs-Typ NMOS, Daten aus: [Inf09], [Inf12a], [Inf15b]

Wieder ist die hohe geforderte Bandbreite die groflite Herausforderung bei der Bauteilwahl. Eine

hohe Kapazitit iiberbriickt den Limiter fiir hohe Frequenzen, wodurch seine Schutzwirkung

sinkt. Um den Maximalstrom von 130 mA iiber die Schutzdiode bis 50 V einzuhalten, muss
der MOSFET einen Widerstand von rund 390 Q von 20 kHz bis 20 MHz aufrechterhalten. Dies
entspricht den Blindwiderstand einer Kapazitit von 20 pF bei 20 MHz. Fiir eine gute Schutzwir-

kung sollten jeder der zwei in Reihe geschalteten MOSFET folglich weniger als 40 pF Kapazitit

einbringen. Um dieses Kriterium zu entschirfen, konnten lediglich weitere MOSFET in Reihe

geschaltet werden, wodurch der Empfangszweig jedoch bspw. durch erhohte Einfiigeddmpfung

weitergehend beeintrichtigt werden wiirde.
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Konzentriert man die Auswahl nun auf moglichst geringe Kapazititen, geht dies zu Kosten
der maximalen Verlustleistung bzw. Drain-Source-Spannung welcher der MOSFET bei festen
Drainstrom aushilt, wodurch wiederum die maximalen Anregeamplituden verringert werden. Fiir
das Ziel einer General-Purpose-Schaltung mit maximal groen Spannungs- und Frequenzbereich
ist die Limiter-Schaltung in dieser Ausfiihrung daher nur bedingt praktikabel. Da jedoch ein
weiteres Ziel in der generellen Untersuchung verschiedener Methoden fiir Folgeentwicklungen

liegt, wurde der Limiter dennoch aufgebaut. Hierzu wurde der BSS139 ausgewdibhlt.

4.4 PIN-Dioden-Schalter

4.4.1 Funktionsprinzip

Wie bereits in Abschnitt 2.3 erldutert, zeichnen sich PIN-Dioden durch eine linearere Strom-
Spannungskurve als die konventionelle PN-, Schottky-Dioden aus. Des Weiteren sind sie in
grofBen Frequenz- und Leistungsbereich erhiltlich und lassen sich als elektronische Schalter
und somit als Sende/- Empfangstrennung verwenden. Aufgrund dieser potenziellen Vorteile zu
den bisher vorgestellten Losungen, ist auch eine auf PIN-Dioden basierte Schaltungsldsung in

Betracht gezogen worden.

Die simpelste Realisierung eines PIN-Dioden basierten Sende- und Empfangsschalters beinhaltet
A/4 Tmpedanzwandler. Da diese jedoch nur schmalbandig funktionieren und im benétigten
Frequenzbereich ohnehin mit unpraktisch langen Leitungen ausfallen wiirden, wurde das in
Abbildung 24 dargestellte Design einer Breitband Losung aus [DJ98, S.12] untersucht. Der
Entwurf beinhaltet zwei PIN-Dioden, welche iiber die Bias-Zweige Bias 1 und Bias 2
in Durchlass oder Sperrrichtung gepolt werden. Um eine der Diode in Vorwirtsrichtung zu
schalten, wird ein positiver Bias-Strom {iiber die entsprechende Diode eingestellt. Um den DC-
Bias vom hoherfrequenten Nutzsignal zu trennen, sind die Induktivitdten L, L, und L3 sowie

Kondensatoren C; und C, vorgesehen.
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Bias 1 7 Bias 2
L L,
- _—
C D Ls D, (8
R3

Abb. 24: Simpler breitband T/R-Switch mit PIN-Dioden nach [DJ98, S.12]

Wihrend die Verwendung von PIN-Dioden zur Sende-Empfangstrennung im Hochfrequenz
(HF)-Bereich {iiblich ist [Str00, S.4], ist fiir Frequenzen im Kilohertz-Bereich, wie sie im An-
wendungsfall des ISAT gefordert sind, wenig Literatur verdffentlicht. Daher soll an dieser Stelle
zunichst eine Vorbetrachtung erfolgen, ob der Einsatz von PIN-Dioden im angestrebten Fre-
quenzbereich moglich ist. Die Schwierigkeit Richtung niedrigere Frequenzen liegt hierbei in der
groBen Minorititsladungstriger-Lebenszeit Tp;y, welche die Dioden aufweisen miissen. Diese
legt die untere Grenzfrequenz fest, mit welcher sich die Diode noch als Schalter nutzen ldsst, wie
in Abschnitt 2.3 genauer erldutert. Der Zusammenhang zwischen der Minorititsladungstriger-

Lebenszeit und Grenzfrequenz ist erneut in Gleichung 4.11 abgebildet.

1
27 TPIN

Sou,pIn = 4.11)
Damit sich die Diode sicher im linear ohmschen Kennlinienbereich fiir das Nutzsignal be-
wegt, sollte die untere Grenzfrequenz des Nutzsignals fg, nu; jedoch in groBen Abstand zur
Grenzfrequenz der PIN-Diode liegen. Hierzu ist als Faustregel fou nurz; > 10 fgu piv nach
[Str00] anzusetzen. Die notige Minorititsladungstriager-Lebenszeit ergibt sich somit im Fall von
SeuNuz = 20kHz nach Gleichung 4.12.

1 1
TpiN =10 ——— =10 ————— ~ 80 4.12
PIN="" 08 founurz 2w 20kHz O (4.12)
Die grofte in der Bauteilrecherche gefundene Minoritédtsladungstriger-Lebensdauer konnte
von der MA4PK2000 von MACOM erzielt werden und betrug 65 us [MACa]. Hierbei handelt
es sich jedoch um eine kostspielige Hochleistungs-Diode, welche fiir diesen Anwendungsfall

in allen anderen Parametern iiberdimensioniert ist. Ein von Preis und weiteren Parametern
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deutlich besser passendes Modell, stellt die MA4P4300 des selben Herstellers dar, diese erreicht
jedoch nur eine maximale Minoritétsladungstriger-Lebensdauer von 33 s [MACDb], aus der eine
unteren Grenzfrequenz der PIN-Diode von fg, pjy = 4,82kHz folgt. Von den verfiigbaren Dioden
kann daher keine die volle Linearitit einer PIN-Diode iiber den gesamten Frequenzbereich

ausschopfen.

Wird die Diode dicht an ihrer Grenzfrequenz betrieben, ist ihr Verhalten komplexer und kann
weder einen Widerstand noch den normalen PN-Dioden Verhalten zugeordnet werden; am
ehesten kann Sie hier als stromgesteuerte Kapazitit begriffen werden [Str00, S.2], da die in der
Diode gespeicherte Ladung stetig zu grof3en Teilen ein- und ausgerdumt wird. Da dies jedoch
lediglich fiir den unteren Frequenzbereich gilt und die Schaltung dennoch bessere Ergebnisse
als klassische Dioden erzielen konnte, ist dies kein hinreichender Grund um PIN-Dioden als
mogliche Losung auszuschlieBen, weswegen das Design eines PIN-Dioden basierten Schalters

nachfolgend weitergehend untersucht werden soll.

4.4.2 Isolation und Umschaltgeschwidigkeit

Da es sich bei piezoelektrischen Schallwandlern um hochohmige Ladungsquellen handelt, ist die
Isolation von Bias zu Nutzsignal von besonderer Wichtigkeit, da eine unzureichende Isolation
direkt zu geringeren Pegeln im Empfangsfall und erhohter Verlustleitung im Sendefall fiihrt.
Gleichzeitig muss jedoch der Umschaltvorgang von Sende/- in Empfang moglichst schnell erfol-
gen, um die Blindzeit der Schaltung zu minimieren und auch frithe Echos detektieren zu konnen.
Die grofite Herausforderung beim Design eines PIN-Diodenschalters liegt im vorliegenden

Anwendungsfall darin, beiden Anforderungen gerecht zu werden.

Zunichst wird auf die Trennung von Nutzsignal und Bias-Netzwerk eingegangen. In der Stan-
dardumsetzung fiir den HF-Bereich aus Abbildung 24 werden hierzu Serien-Induktivititen
verwendet. Diese Methode ist jedoch im hier angestrebten Frequenzbereich von 20 kHz bis
20 MHz, nicht ldanger anwendbar, da um eine bis in den kHz-Bereich eine ausreichend hohe
Isolation per induktiver Entkopplung aufrechtzuerhalten, duflerst hohe Induktivitiiten eingesetzt
werden miissten. Spulen mit ausreichender Induktivitit konnen wiederum aufgrund zunehmen-
der parasitirer Effekte nicht bis in den Megahertz-Bereich verwendet werden, weswegen zur
weiteren Uberpriifung ein alternativer Ansatz zum Entwurf des Bias-Netzwerks verfolgt werden

muss.

Das zweite Designziel ist eine moglichst geringe Umschaltzeit von Sende- in Empfangsmodus,
diese muss nach den in Abschnitt 4.1 gesetzten Mindestanforderung im unteren Mikrosekunden-
Bereich liegen. Damit PIN-Dioden leitend geschaltet werden konnen, muss durch einen DC-
Vorwiirtsstrom I eine moglichst konstante Ladung in ihrer I-Schicht aufrechterhalten werden.

Ihr Einschaltwiderstand sinkt hierbei linear mit der gespeicherten Ladung, bzw. eingestellten
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Vorwirtsstrom, wie in Abschnitt 2.3 in Abbildung 8 dargestellt. Gespeicherte Ladung Qp;y und
Vorwirtsstrom sind iiber die Minorititsladungstriager-Lebenszeit Tp;xy nach Gleichung 4.13 aus
[Str00, S.1] verkniipft.

Opin = Iy TpIN (4.13)

Sollen die Dioden nach der Anregung schnell in den nicht-leitenden Betriebsmodus wechseln,
muss die im Durchlasstrom angesammelte Ladung ausgerdaumt werden. Hierzu ist ein hoher

Entladestrom /., bzw. hohe Sperrspannung notwendig, wie in Gleichung 4.14 ersichtlich.

Opin ~ 1Ir TpIN
T()ff: 7 =

rev Irev

(4.14)

Jede Trennung von Bias-Netzwerk zum Strompfad des Nutzsignals, setzt dem Entladestrom
hierbei zwangsliufig einen groBeren Widerstand entgegen. Somit wird klar dass bei einer
verbesserten Isolation die Umschaltgeschwindigkeit verschlechtert bzw. andersherum eine hohe

Umschaltgeschwindigkeit zu Kosten einer guten Isolation lduft.

4.4.3 Design

Als Losung des Isolationsproblems wurden zunichst Stromquellen als Biasstrom-Treiber in
Betracht gezogen. Sie besitzen im idealen Modell einen unendlich hohen Ausgangswiderstand
und konnten somit das Bias-Netzwerk auch ohne grof3e Induktivitdten vom Nutzsignal entkoppeln.
Der Ausgangswiderstand realer Stromquellen ist jedoch frequenzabhiingig. Des Weiteren wird der
Schaltung ausgangsseitig hohe Robustheit abverlangt, da ihr Ausgang direkt den hohen Impulsen
bei Anregung des Schallwandlers ausgesetzt ist. Eine zusitzliche Komplikation dieses Ansatzes
liegt darin, schnell eine ausreichend hohe Sperrspannung iiber die PIN-Dioden anzulegen, welche

fiir das zweite Designziel, einer kurzen Umschaltzeit, unerlésslich ist.

Ein vielversprechenderer Ansatz ist die Kreise ohmsch zu entkoppeln, also einen Serienwider-
stand an Stelle oder zusétzlich zu den im HF-Design verwendeten Induktivititen zu nutzen. Die
Widerstdnde konnen den Bias-Kreis auch niederfrequent vom Nutzsignal entkoppeln. Nachteil
der ohmschen Entkopplung ist, dass mit steigenden Widerstand hohere Spannungen vom Bias-
Treiber abverlangt werden, um einen ausreichenden Bias-Strom aufrechtzuerhalten oder die
Dioden in den Sperrbetrieb umzupolen. Da dieser Ansatz jedoch grofle Flexibilitit im Austausch
zwischen Schaltzeit und Isolation bietet, besteht die Moglichkeit, dass ein Kompromiss gefunden
wird, welcher alle Anforderungen hinreichend erfiillt. Dieser Ansatz wurde zur endgiiltigen

Uberpriifung von PIN-Dioden als Sende-/ Empfangsschalter weiter verfolgt.

Abbildung 25 zeigt das Bias-Netzwerk des iiberpriiften Ansatzes, zur Vereinfachung ist es nur
mit einer PIN-Diode abgebildet. Zum treiben der PIN-Dioden wird hier wie in [Ard10] vor-
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geschlagen ein Differenzverstirker verwendet, welcher das unsymmetrische Steuersignal in
symmetrische Bias-Spannungen iiberfiihrt. Im auf Abbildung 24 gezeigten Breitband-Schalter
kann der Bias-Treiber entweder einmal pro PIN-Diode oder bei Anschluss des invertierenden
und nicht-invertierenden Ausgangs an Bias 1 und Bias 2 eingesetzt werden. In folgender
Analyse wird davon ausgegangen, dass der Treiber nur eine Diode schalten muss. Als Diffe-
renzverstirker kann der ADA8137 von Analog Devices verwendet werden. Er kann, wie die

meisten Differenzverstirker, mit einer maximalen Betriebsspannung von £6 V betrieben werden
[Ana06].

IBias

Abb. 25: Entwurf eines Bias-Treibers fiir PIN-Dioden, abgeindert von [Ard10]

Das verstarkungseinstellende Netzwerk bestehend aus den R;- und R3-Widerstdanden sollte in
Abhingigkeit der Hohe des unsymmetrischen Steuersignals gewihlt werden, im besten Fall
sollte der Differenzverstirker seine Versorgungsspannung hierbei maximal ausnutzen um grof3e
Umladespannungen bzw. -Stréme zu erzeugen. Vorteil des Differenzverstirkers liegt darin,
dass seine gegensitzlichen Ausgangsspannungen symmetrisch zur Bezugsmasse liegen, somit
sehen die Knoten Tx und P entgegengesetzte positive und negative Spannungen welche sich
aufaddieren und den gegen Masse sichtbaren Umschaltpuls an diesen Knoten, im Vergleich zu

einer unsymmetrischen Bias-Steuerung, stark verringern.

Zunachst wird der DC-Biasstrom /Ip;,; und somit der Arbeitspunkt der PIN-Diode festgelegt.
Der Widerstand der Diode schwankt fiir Biasstrome von 200 uA bis 10mA zwischen einem
Einfiige-widerstand von 100Q und 3 Q [MACDb]. Als weitere Orientierung kann die Faustregel
nach Gleichung 4.15 von [Sky21, S.2] angewendet werden. In Kombination mit Gleichung 4.13
ergibt sich der Durchlasstrom in Abhingigkeit vom Biasstrom und Nutzsignalfrequenz nach
Gleichung 4.16.

IN utz

vure 4.15
2m fgu,Nutz ( )

OpIN >>
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i
Iigs >> Nutz (4.16)

27 fouNutz TPIN

Fiir die untere Grenzfrequenz von 20 kHz, der Minorititsladungstriager-Lebenszeit von 25 us
und einen Nutzstrom von 200 mA, folgt nach Gleichung 4.16 die Vorwirtsstrom-Untergrenze

von IBias,min = 6,3mA. Der Bias-Strom wird folglich mit Abstand auf 10 mA festgelegt.

Auf Basis des Eingangsstroms kann der Reihenwiderstand des Differenzverstérkers R ausgelegt
werden. Wird der Verstédrker zu seiner Spannungs-Obergrenze ausgesteuert, kann er maximal
seine Versorgungsspannung von £6V als Bias-Spannung Upliefern. Wird ferner eine Dioden-
Vorwirtsspannung Up von 1V beriicksichtigt, ergibt sich ein maximaler Reihenwiderstand nach

Gleichung 4.17.
Ugias—Up 11V

IBias - 10mA

Auf die beiden Ausginge des Verstirkers aufgeteilt, diirfen die Einzelwiderstinde folglich

R ges,min = =1,1kQ (4.17)

maximal als R; = 550Q ausgefiihrt werden.

Die Parallelkapazititen C; sollen im Umschaltmoment kurzzeitig einen hohen Entladestrom
zulassen, um die in der PIN-Diode gespeicherte Ladung schneller ausrdumen zu kodnnen.
Der maximal lieferbare Entladestrom wird hierbei durch den Ausgangsstrom des ADA8317
auflpiqs max = 20mA begrenzt. Gesucht ist folglich der Kapazititswert mit welchen dieser Strom
kurzzeitig ausgenutzt werden kann. Hierzu lisst sich der Strom durch das RC-Glied Irc aus Cy
und R; nach Gleichung 4.18 bestimmen und nach der Kapazitit auflosen. Folgend kann nach
Gleichung 4.19 mithilfe der maximalen Spannungssteilheit SR des OPV von 600V /s und seiner
maximalen differenziellen Ausgangsspannung von 12V der maximal sinnvolle Kapazitdtswert

C1,0Pv,max abgeschiitzt werden.

U
du U Irc — x;
Igc=1Ic1 +1Ig, =C1 —+ = C1 = —5— (4.18)
dt Ry T
Usias max
IBias,max - fql—g’“ 20mA — 1112_1(\/9
— CI,OPV,max = SR s = 600V/l_ls ~ 15,2pF (419)

Eine weitere Obergrenze Cj jso max Wird durch die Isolation des Bias-Netzwerks diktiert. Der
Blindwiderstand der Kapazititen darf bei der groBten Nutzfrequenz fg, yur; = 20 MHz nicht den
Widerstand der Reihenwiderstinde R; iliberbriicken und somit die Isolation verringern. Unter
Beriicksichtigung dieser Limitierung wird nach Gleichung 4.20 der tatsidchliche Grenzwert der

Parallelkapazititen auf 14,5 pF festgelegt.

1
Cl<— ~ 14,5pF 4.20
1= T fgo,nutz R, 1,iso,max p ( )
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Mit dieser Kapazitit wird der Spitzenstrom nach Gleichung 4.18 auf Ig;4s max ~ 18 mA festgelegt.
Wird fiir eine einfache, optimistische Schitzung angenommen dass dieser Strom lidngerfristig
zum Entladen der Dioden-Ladung zur Verfiigung Stinde, ergibt sich nach Gleichung 4.14 eine
Umschaltzeit von 13 us.

In dieser Konfiguration kann somit weder die Anforderung nach hoher Isolation, noch die
Anforderung an die Umschaltgeschwindigkeit erfiillt werden. Erstere lie3e sich durch einen
leistungsstirkeren Differenzverstirker und grolere Ry-Widerstande noch vergroflern, doch selbst
bei doppelter Ausgangsspannung des OPV konnte auf diese Weise keine Isolation im Kiloohm-
Bereich erreicht werden. Ein weiterer Ansatz wire den Differenzverstédrker von einer isolierten
Spannungsversorgung zu betreiben um die Isolation bei geringen Frequenzen zu erh6hen und
durch Auslegung der L; Induktivitiiten die Isolation Richtung hoherer Frequenzen weiter anzu-
heben, jedoch wirken sich zusitzliche Induktivitit negativ auf die Schaltzeit aus. Aus diesen
Griinden wurden PIN-Dioden basierte Schalter fiir die Sende-/Empfangstrennung nicht weiterge-

hend in Betracht gezogen.

4.5 MOSFET Analogschalter
4.5.1 Funktionsprinzip

Eine weitere Moglichkeit Signalpfade aktiv voneinander zu trennen, stellen MOSFET-basierte
Analogschalter dar. Analogschalter wurden bereits beispielsweise in [Gys23] zur Sende-/ Emp-
fangstrennung oder in dhnlichen Anwendungszwecken im ISAT erfolgreich eingesetzt. Eine
simple Realisierung kann hierbei durch Integrierte Schaltung, engl.: Integrated Circuit (IC)
erreicht werden welche zur Geniige erhiltlich sind und duBerst geringe Einfligeddmpfung sowie
THD-Werte erreichen konnen [Ana].

Die Funktionsweise eines klassischen Analogschalters soll hier lediglich kurz wiederholt werden.
Zu diesem Zweck ist in Abbildung 26 die Basisstruktur aus welcher, nach [HH24, S.177] die
meisten Analogschalter aufgebaut sind, dargestellt. Sie besteht aus einem NMOS 77 und den
P-Kanal-Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor (PMOS) 7, welche Parallel geschaltet sind.
Der NMOS leitet fiir den Spannungsbereich von 0V bis zu Uy abziiglich seiner Schwellspannung,
der PMOS deckt den Bereich von Ug bis 0V zuziiglich seiner Schwellspannung ab. Somit kann
die Gesamtschaltung den ganzen Spannungsbereich von 0V bis Ug niederohmig durchschalten.
Sind die MOSFETs weit ausgesteuert wird der Signalpfad nur geringfiigig durch sie beeintrich-

tigt, weswegen Analogschalter geringe Einfiigedimpfung und Verzerrungen aufweisen.

Sie haben jedoch auch einen prinzipbedingten Nachteil gegeniiber den bisher vorgestellten
Losungen, denn Analogschalter konnen maximal Spannungen innerhalb ihres Versorgungsspan-

nungsbereichs Schalten. Bei den angestrebten hohen Anregeamplituden muss also eine sehr hohe
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Spannung auf der Platine erzeugt werden. Des Weiteren muss zum Umschalten der MOSFETs
die volle Versorgungsspannung an die Gates angelegt werden, welche in Realitit jedoch nicht
perfekt isoliert, sondern iiber parasitire Kapazititen mit IN und OUT verbunden ist. Die Folge
ist ein hochfrequenter Stérimpuls, bzw. eine Ladung Qjx; welche bei jedem Schaltvorgang vom
Steuerkreis in den Signalpfad iiberkoppelt. Dieser Vorgang wird als "Charge-Injection" bezeich-
net und zumeist in den Datenblittern angegeben, die liber-gekoppelte Ladungsmenge steigt
hierbei mit den parasitiren Kapazititen der MOSFETSs und der Steuer- bzw. Betriebsspannung
des Analogschalters an [HH24, S.180].

1
Lov:us TiT :
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Abb. 26: CMOS Analogschalter nach [HH24, S.172]

4.5.2 Design

Fiir das Design des Analogschalters wurden ICs verwendet, wodurch die Hauptaufgaben des
Schaltungsentwurfs in der Wahl des Bausteins besteht. Die gro3te Herausforderung bei der
Wahl eines passenden ICs stellen hierbei die hohe Sendeamplituden sowie kurzen Schaltzeiten
dar. So sind zwar Analogschalter fiir Ultraschallanwendung mit Hochstamplituden (200 V) wie
der HV2904 erhiltlich, doch benétigen diese hohere Ein- und Aus-Schaltzeiten als erlaubt,
im gewihlten Beispiel 5 us, welche sich fiir hohe Lasten sogar noch verldngern konnen [Sup].
Konzentriert man sich im Gegensatz dazu auf ausreichend schnelle Schaltzeiten liegen die
erlaubten Signalamplituden weit unter den Anforderungen. Neben diesen Eigenschaften gibt
es jedoch zahlreiche Weitere bei der Wahl des passenden IC zu beachten. Die in diesem Fall

beriicksichtigten Parameter sind folgend aufgelistet.

* Maximale Eingangsspannung U,,,,,: Die grofite Spitze-zu-Spitze Eingangsspannung welche
geschaltet bzw. gesperrt werden kann. Bei Analogschaltern entspricht diese zumeist der
Betriebsspannung. Sie muss mindestens der in Tabelle 2 spezifizierten Anforderung von

100V, gerecht werden, ein hoherer Wert wiire jedoch begriiBenswert.

* Maximalstrom /,,,: Maximaler Strom des Analogschalters. Fiir spezialisierte Analog-
schalter wird oft nur der kurzzeitige Spitzenstrom I, spirze angegeben, da dieser bei

Puls-Anregung piezoelektrischen Schallwandlern besonders relevant ist. Bei Anderen
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wird der maximale Dauerstrom I, pc spezifiziert. Der Spitzenstrom ist normalerweise
deutlich hoher als der DC-Strom.

* Maximale Leistungsaufnahme P,,,,: Hochste Verlustleistung welche der Analogschalter
umsetzen kann. Bei hohen Frequenzen oder grolen Schallwandlern flie3t ein hoher Strom
in die Schallwandler bei gleichzeitig geringem Spannungsabfall. P, dient als MaB} bis zu

welchem Grad der Analogschalter dieser Belastung standhilt.

* Bandbreite Bw: Die —3 dB Bandbreite des Analogschalters unter den giinstigen Bedingun-
gen von 50Q Quell- und Lastwiderstand und einer Lastkapazitiit von lediglich wenigen
Picofarad. Fiir den vorliegenden Anwendungsfall einer unbestimmt kapazitiven Last muss

sie die geforderte Grenzfrequenz von 20 MHz weit libersteigen.

* Umschaltzeit 7;,4,5: Gesamte Zeit welche der Analogschalter zum Ein- und Ausschalten
benotigt. Falls nur Ein- und Ausschaltzeit gegeben ist, ist in diesem Fall die groere Zeit
relevant, da wihrend des Umschaltens von Sende- im Empfangsmodus beide Schalter
gleichzeitig gedffnet sein diirfen. Sie muss den in Abschnitt 4.1 gesetzten Anforderung

gerecht werden.

* Ausschaltkapazititen C, s 4 und C,sr - Kapazitiit welche im ausgeschalteten Zustand am
Drain- und Source- Anschluss des Analogschalters zur Masse wirkt. Richtung Schallwand-
ler verringert die zusitzliche Kapazitit den Empfangspegel. Richtung Empféanger bildet
Sie mit der Einschaltwiderstand einen Tiefpass. Der Wert sollte folglich moglichst niedrig

ausfallen.

* Einschaltwiderstand Rpg ,,: Der Einschaltwiderstand gibt Auskunft tiber die Dimpfung
bei niedrigen Frequenzen. Des Weiteren bildet sie mit den Kapazititen des Analogschalters

einen Tiefpass. Ein niedriger Einschaltwiderstand ist daher von Vorteil.

* Ladungsinjektion Qyyy : Die Ladungsinjektion kann den piezoelektrischen Schallwandler
aufladen und so Storungen in der Messung erzeugen, sie ist daher ein sehr wichtiges

Kriterium.

* Einfiigedimpfung /. Die Einfligedimpfung wird als MaB fiir die Ddmpfung Richtung
hoherer Frequenzen herangezogen. Sie wird in Datenblittern zumeist nur fiir einen Last-
wiederstand von 50 Q2 bei definierter Frequenz angegeben, wird fiir hohere Lasten wie den
Empfangsverstirker somit kleiner, fiir den kapazitiven Schallwandler bei hohen Frequen-

zen hoher ausfallen.

* Ausschaltisolaton Oj,,: Die Isolation des Analogschalter. Sie wird in Datenblittern zumeist

nur fiir einen Lastwiderstand von 50 bei definierter Frequenz angegeben.
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* THD: Die harmonische Verzerrung ist normalerweise bei Analogschaltern ausgezeichnet.
Fiir eine definierte Anregung ist ein gutes THD relevant wie in den Anforderungen in
Tabelle 2 festgesetzt.

Die Vorfilterung nach der geforderten Anregeamplitude grenzt die moglichen Analogschalter
bereits stark ein, Tabelle 7 zeigt die librigen, beriicksichtigten Analogschalter mit den zuvor
genannten Parametern. Der TMUX9616 und HV2201 sind hierbei explizit fiir die Verwendung
bei Ultraschall-Anwendungen ausgeschrieben [Tex25c] [Sup]. Der TMUX8109 sticht durch die
Moglichkeit heraus auch zwei differenzielle Signale gleichzeitig Schalten zu konnen und erreicht
im Vergleich eine gute Schaltzeit [Tex25a].

IC TMUX9616 | TMUX8212 | TMUX8109 | HV2201
Upax in V 220 100 100 180
Inax.pc in A - 0,2 0,1 -
Dnax.Spitze in A 3 0,56 - 2
Ppax in W - 1,68 0,72 1,2
Bw in MHz 500 420 380 50

T rans i JLs 3 4 3 5
Cs.on:Ca.on in PF 10 14 12 -
Coff.a in pF 5 12 10 -
C,f.s in pF 5 12 3 -
Rps.on in © 14 5 38 22

I, @ 10 MHz in dB 1,1 0,4 3,8 -
Oiso @ 10 MHz in dB 63 50 80 58@5MHz
Ony in pC (¥) - -1300 -150 600
THD(+%) in % - 0,0008 0,003 -

Tab. 7: Auswahl an Analogschalter-ICs, Kennwerte aus [Tex25a], [Tex25b], [Tex25c], [Sup],
Falls kein Wert angegeben mit ’-’ gekennzeichnet, (*) Fiir die hochste spezifizierte symmetrische
Versorgungsspannung, (**) Fiir Ry, = 1kQ,Cp = 5pF,V,p =5V, f =20Hz—20kHz

Es wird deutlich, dass kein IC die Anforderung an Umschaltzeit vollkommen erfiillen kann,
von TMUX9616 und TMUX8109 wird sie jedoch nur knapp verfehlt. Der TMUX8109 bietet
hierbei die bessere Isolation, welche fiir den Expander kritisch ist, ferner erzielt er eine deutlich
geringere Ladungsinjektion. Die erhohte Einfiigeddmpfung wird fiir den in meisten Féllen
hochohmigen Schallwandler geringer gewichtet, weswegen der TMUX8109 zur Uberpriifung
des Analogschalter-Ansatzes gewihlt wurde.
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4.6 Validierung ausgewihlter Methoden

Die vorgestellten automatischen Sende-/Empfangsschatung sowie der aktive Ansatz mittels
MOSFET-Analogschalter sind praktisch iiberpriift worden. Hierzu wurden die Designs auf einer
gemeinsamen Testplatine implementiert, Schaltplan und Layout der Platine sind in Anhang
Al zu finden. Die verschiedenen Expander wurden auf Einfiigedimpfung, Sperrdimpfung im
Empfangsfall sowie THD {iberpriift. Bei den Limiter-Prototypen wurde die Schutzwirkung
anhand der Spannung beim Empfédnger im Anregefall tiberpriift. Auerdem wurde auch bei
ihnen die Einfiigeddmpfung und das THD vermessen. In den nachfolgenden Abschnitten soll die

Messmethodik erldutert und die Ergebnisse vorgestellt werden.

4.6.1 Betrachtung der Expander im Zeitbereich

Zunichst soll der Einfluss der Expander qualitativ im Zeitbereich betrachtet werden. Der hierzu
verwendete Messaufbau ist in Abbildung 27 schematisch dargestellt. Im Aufbau wurde dem
Expander eine Last von 1kQ in Reihe geschaltet und mittels eines Funktionsgenerators ein
sinusformiger Spannungsverlauf mit konstanter Frequenz von 1 MHz eingespeist. Anschlieend

wurde die Anregeamplitude variiert und der Spannungsverlauf iiber die Last aufgezeichnet.

Funktionsgenerator SMCV 100B

Vv
@ ; Expander |
Oszilloskop HM 01024
CH1
| Tastkopf
1kQ
CHA I Tastko pf

Abb. 27: Messaufbau fiir die Zeitverlaufs-Messungen mit den Expandern

Die Oszillogramme fiir Anregung bei 2V, und 10V, sind fiir Dioden-Expander und MOS-
FET-Expander in Abbildung 28 und Abbildung 29 zu sehen. Deutlich wird das nichtlineare
Verhalten der Bauteile ersichtlich und die Messergebnisse der folgenden Kapitel lassen sich in
Ansitzen bereits erahnen. Beim Dioden-Expander ist zunichst ein pegel-unabhéingiger konstan-
ter Abfall der Spitzenspannung zu beobachten, auBerdem wird der Spannungsverlauf um den

Null-Punkt verzerrt, beide Phanomene liegen in der Schwellspannung der Dioden begriindet. Der
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Einfluss auf die Signalverzerrung sinkt hierbei mit hoheren Spannungen, da die Schwellspannung
konstant bleibt und ihr Einfluss somit relativ zur Ausgangsspannung bei hoheren Amplituden
abnimmt. Ahnlich verhilt es sich beim MOSFET-basierten Expander, seine Schwellspannung
liegt jedoch etwas hoher, weswegen die Verzerrung besonders bei kleinen Eingangsspannungen
grofer ausfillt. Des Weiteren féllt auf, dass der Abfall der Spitzenspannung nicht linger konstant
ist, sondern mit steigender Amplitude sinkt, bei der 10 V Anregung kann die Amplitude iiber
die Last somit bereits die des Dioden-Expanders iibertreffen und ldsst eine geringere Einfiige-
didmpfung erahnen. Die Spannungen mit geschlossenen Analogschalter sind in Abbildung 30
abgebildet. Bei ihnen ist kein pegelabhiingiges Verhalten zu erkennen, die Bedimpfung der
Ausgangsspannung ist hier lediglich durch den Serienwiderstand begriindet, welcher fiir den

Betrieb des Analogschalters notwendig ist.

B 200ns T:61083998us CHL: 80mY /DT 250MSa HR: Refresh TB:200ns T:£10.83998 s CH1L: 100my /DC 250MSa HR: Refresh

r
=

e
»

CHL: 500 my & CHz: 200my 22 Wpp: 2.03Y f: 1.00MHz CHLSVZ CHZ: 2w Vpp: 1000V f 1.00MHz

Wpp: B44.00myY Phase: 7.200~ Vpp: B.74V Phase: -7 228

Abb. 28: Spannungsverlauf {iber Last mit Dioden-Expander bei 2V, und 10V,
Eingangsspannung. Gelb: Spannung vor Expander, Blau: Spannung nach Expander.

TB: 200ns T:610.83598us CHL: 80mV JDC 250Msa HR: Refresh IB 200ns T:610.83598us CHL 100mY /DC 250MSsa HR: Refresh

i
/\_/\/

r
-

=

s

CHIL: 500mY 2 CHZ: 200mYy 22 Vpp: 2.00Y f: 338.00kHz CHL SV CHz 2w Wpp:10.00¥ : 1.00MHz

Ypp: 810.00mV Phase: 34560« YWpp:858Y Phase: 5760«

Abb. 29: Spannungsverlauf iiber Last mit MOSFET-Expander bei 2V, und 10V,
Eingangsspannung. Gelb: Spannung vor Expander, Blau: Spannung nach Expander.
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‘IB 200ns T 27.4ps CHI1:15mYy JDC 250MSa HR: Refresh ;I'B. 200ns T:27.4ps CHL 100mY SDC 250M3a HR: Refresh

.
\/\/\'

3—-
E)
=

s
s

CHL: 500 my & CHz: 500mYy 22 Wpp: 198y f: 1.00MHz CHL: 5% 72 CHZ: 2v 7 Vpp: 10.00% f: LOOMHz

Wpp: 174V Fhase: -2.880- Vpp: BBZV Phase: -2.8680¢

Abb. 30: Spannungsverlauf iiber Last mit Analogschalter bei 2V, und 10V,
Eingangsspannung. Gelb: Spannung vor Expander, Blau: Spannung nach Expander.

4.6.2 Einfiigedimpfung und THD der Expander

Nun sollen die Unterschiede in Einfiigedimpfung und Verzerrung quantitativ erfasst werden. Ab-
bildung 31 zeigt den Messaufbau, mit welchen die Einfiigedampfung und das THD der Expander
fiir verschiedene Anregeamplituden und Frequenzen tiberpriift wurden. Die Ausgangsspannung
des Funktionsgenerator SMCV100B von Rhode und Schwarz wird durch einen hauseigenen Ver-
stirker des ISAT auf Spannungen von 5 - 110 Vp, verstérkt. Der Frequenzbereich des Verstirkers
erstreckt sich von 65 kHz bis 9,2 MHz und legt somit die Grenzen der iiberpriifbaren Anrege-
frequenzen fest. Als Last dient ein 1k€ Widerstand, tiber welchen THD und Spannung erfasst
wurde. Das Oszilloskop RTO64 von Rhode und Schwarz ermittelt pro Messpunkt die Amplitude
der Grundwelle und der ersten neun Harmonischen. Der Messablauf wurde automatisiert mittels
eines Mess-Programms vom PC gesteuert. Das in Anhang A3 hinterlegte Messskript variiert

Amplitude und Frequenz des Funktionsgenerators und stellt das Oszilloskop entsprechend nach.

Upp -Messpunkt

Funktionsgenerator SMCV 100B
Vv
@— ‘ Expander |—
PC : steuert Messablauf
Oszilloskop RT 064 Harmonische-|
Messpunkt
CH1
¢+ Tastkopf <
1kQ

CH2L | Tastkop f

Abb. 31: Messaufbau zur Bestimmung der Einfiigedampfung und THD der Expander
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Zundchst wurde ein Messdurchlauf mit einem Kurzschluss als Expander durchgefiihrt, der
ermittelte Betragsfrequenzgang der Grundwelle U, ;. und Klirrfaktor THD,,. s dienen fiir die
Expander-Messungen als Referenz, um den Einfluss des Verstérkers weitestgehend kompensieren
zu konnen. Die Einfligedampfung der Expander wurde durch den Spannungsabfall iiber den
Expander U; g, im Verhiltnis zur gesamten Spannung welche ohne Expander an der Last
anliegen wiirde Uy ;¢ ermittelt, wie in Gleichung 4.21 gezeigt. Das THD wurde mittels der
aufgezeichneten harmonischen nach Gleichung 4.22 von [TSG12, S.448] abziiglich des THD

der Referenzmessung wie in Gleichung 4.23 berechnet.

Zu den THD-Messungen sei angemerkt, dass hier optimal ein Verstirker mit vernachlissigbar
geringen Verzerrungen verwendet werden miisste um das absolute THD der Schaltungen genau
erfassen zu konnen. Leider konnte der zur Verfiigung stehende Verstirker diese Bedingung bei
hohen Anregefrequenzen nicht mehr erfiillen. Da seine Verzerrung hierbei jedoch fiir jeden
Messablauf konstant ist, kann durch das Verhiltnis des THD mit Verstiarker und ohne Verstiarker
dennoch ein aussagekriftiger Vergleich der Schaltungsvarianten bewerkstelligt werden. Bei der
Interpretation sollte nur beachtet werden, dass das tatsichliche THD etwas besser sein miisste,
da die durch den Verstirker verursachten Oberwellen zu Mischprodukten fiihren konnen, welche

sich den Harmonischen iiberlagern.

Uik
ILoss,Ex = =2 (421)
Ul,ref
U2)i=10
THDg5 = 10 log Z(zl/# (4.22)
1
THDvgl,Ex = THDEx,dB - THDref,dB (423)

Abbildung 32 zeigt die Einfiigeddmpfung des Dioden-Expanders fiir verschiedene Anregeampli-
tuden und -frequenzen. Bei kleinen Amplituden ist die Einfiigeddmpfung wie erwartet aufgrund
der Dioden-Schwellspannung dullerst hoch, mit steigender Anregeamplitude nimmt Sie dann
fortwihrend ab, bis sie bei ca. 50V, auf ein Plateau von —30 dB abflacht. Fiir die Dimpfung
durch den MOSFET-Expander verhilt es sich dhnlich, er startet mit einer hohen, jedoch um 3 dB
geringeren Dampfung fiir niedrige Anregungsspannungen. AnschlieBend fillt er geringfiigig
flacher und stetiger als die Dampfung des Dioden-Expanders ab, jedoch endet der Abfall nicht
bei —30dB, sondern sinkt weiter bis die Einfiigeddmpfung ihr Minimum von —40 dB bei ho-
hen Amplituden erreicht. Die verbesserte Einfiigeddampfung des MOSFET-Expander entspricht
den theoretisch erwarteten Ergebnis, sie ist durch die MOSFETs parallel zu den Dioden be-
dingt welche bei hohen Anregespannungen zunehmen leitend werden und die Dioden bei der

Stromfiihrung entlasten.
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Der Analogschalter wurde mit der Versorgungsspannung von Us = 50V und einen Reihenwi-
derstand von 100 vermessen, um ihn vor Zerstérung durch Transienten des Verstirkers und
Anregespannungen jenseits seiner Versorgungsspannung zu schiitzen, daher ist der Dampfungs-
grund auf —20 dB limitiert, wie auf Abbildung 34 ersichtlich. Die vom Analogschalter allein
eingebrachte Einfligeddmpfung ist hierbei insbesondere fiir geringe Frequenzen und Amplituden
duBerst gering. Nihert sich die Anregespannung seiner Versorgungsspannung beginnt die Ddmp-
fung jedoch besonders bei hohen Frequenzen stark anzusteigen bis sie bei —6 dB ihr Maximum

erreicht.
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Abb. 32: Einfiigedimpfung des Dioden-Expander
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Abb. 33: Einfiigeddmpfung des MOSFET-Expander
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Abb. 34: Einfiigeddmpfung des Analogschalter TMUX8109

Nun soll die Verschlechterung des THD durch die Expander betrachtet werden. Die Messer-
gebnisse des Dioden-Expanders sind auf Abbildung 35 dargestellt. Wie die Signalform von
Unterabschnitt 4.6.1 vermuten lies, wird das Signal fiir geringe Amplituden an meisten verzerrt
da die Schwellspannung hier relativ zur Signal-Amplitude gro8 ist. Richtung hoherer Amplituden
beginnt sie jedoch schnell abzufallen, bis sie bei 40 Vpp und 100 kHz noch ca. 13 dB betrigt.
Auch geringe frequenzabhédngige Schwankungen sind im Verlauf zu beobachten, so wird das
THD im Bereich ab 5 MHz fiir Amplituden iiber 20 V durch den Expander nahezu nicht mehr
verschlechtert. Hierfiir sollten die parasitdren Kapazitidten der Schaltung verantwortlich sein,

welche die Diode Richtung hoherer Frequenzen allmihlich tiberbriicken .

Wird der Verlauf des THD mit MOSFET-Expander betrachtet, wird dieser Effekt durch die
groBBeren Kapazititen des Aufbaus noch deutlich sichtbarer, doch sind auch einige weitere
Besonderheiten zu erkennen. Zunéchst fillt auf, dass das THD fiir den Grof3teil der gepriiften
Messwerte verbessert wurde, wobei wie erwartet besonders Richtung hohe Amplituden ein
groBeres und tieferes Plateau erkennbar ist. Unerwartet war der kleine Abfall bei sehr niedrigen
Anregeamplituden und hohen Frequenzen, welcher in der Darstellung links hinten angedeutet ist.
Ursache hierfiir sind die stark spannungsabhéngigen Kapazititen der MOSFET, welche nahe 0 V
ihr Maximum haben und dann bis 10V steil abfallen [Inf12c].

Das THD des Analogschalters, welches in Abbildung 37 abgebildet ist, ist iiber den gesamten
Frequenzbereich bis zu Amplituden von 50V, kleiner als 5 dB. Dariiber hinaus beginnt es
jedoch stark zu steigen, sodass es bei 70 Vp, bereits bis zu einer Verschlechterung des THD von
13 dB und fiir 100V}, um tiber 30 dB fiihrt. Somit zeigt sich erneut, dass der Analogschalter fiir

gute Ergebnisse weit unter seiner Maximalspannung betrieben werden sollte.
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Abb. 35: THD Veridnderung durch Dioden-Expander
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Abb. 36: THD Veridnderung durch MOSFET-Expander
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Abb. 37: THD Veridnderung durch Analogschalter TMUX8109

4.6.3 Isolation der Expander

Der Expander muss die Echos hochohmig vom niederohmigen Sender abschirmen, um den Pegel
am hochohmigen Empfangsverstirker aufrechtzuerhalten. Somit ist die Isolation des Expanders
fiir kleine Empfangsamplituden ein entscheidendes Giitekriterium einer Expander-Schaltung.
Um diese bei den aufgebauten Expandern zu iiberpriifen, wurde der in Abbildung 38 dargestellte
Messaufbau verwendet. Das Bode100 von Omicron Lab vermag den Betrags- und Phasengang
iber eine Bandbreite von 50 MHz automatisch zu vermessen, hierzu erzeugt es ein Signal kon-
stanter Spannung und Frequenz am OUT-Anschluss, welcher an CH1 aufgezeichnet und mit
den an CH2 anliegenden Signal verglichen wird. Im Messaufbau soll der 1 MQ-Widerstand
den hochohmigen Empfinger und der 50 Q-Widerstand den geringen Ausgangswiderstand des
Funktionsgenerators im Empfangsfall emulieren. Im Falle eines offenen Expanders besteht
lediglich der Spannungsteiler aus 10k€2 und 1 M€, bei welchen nahezu die gesamte Ausgangs-
spannung des Bode100 am 1 MQ-Widerstand abfillt und quasi keine Dampfung vom Bode100
festgestellt wird. Sinkt jedoch der Isolationswiderstand des Expanders, sinkt das Verhéltnis des
Spannungsteilers und es wird, wie im echten Anwendungsfall, ein geringerer Empfangspegel
an CH2 festgestellt. Wird das Bode100 auf unterschiedliche Ausgangsamplituden eingestellt,
lasst sich somit die durch den Expander erwirkte Dampfung des Empfangssignals frequenz- und
amplitudenabhiingig vermessen.
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Bodel00
50Q  out
Uref CHI 10kQ
- Tastkopf 10MQ,9 pF II | Expander
- 500
CH2 Tastkopf 10MQ,9 pF

1MQ

Abb. 38: Messaufbaus zur Messung der Isolation des Senders durch die Expander fiir geringe
Spannungspegel

Zunichst wurde als Referenz eine Messreihe fiir eine offene Klemme als Expander durchgefiihrt.
AnschlieBend wurden die verschiedenen Expander zugeschaltet, die Differenz aus Messung mit
und ohne Expander ergibt die durch den Expander herbeigefiihrte Phasendrehung und Dampfung.
Die so ermittelten Betrags- und Phasenginge der automatisch schaltenden Expander sind fiir
verschiedene Amplituden in Abbildung 39, fiir den aktiven Expander in Abbildung 40 dargestellt.
Relevant im vorliegenden Anwendungsfall sind vor allen die Amplituden bis 400 mV. Die
Isolation des MOSFET-Expander bricht bereits bei 100 kHz ein und sinkt bis auf —7 dB ab,
womit er von den betrachteten Expandern die schlechteste Isolation bietet. Der Analogschalter
hilt ebenfalls nur bis 100 kHz einen Widerstand groBer 1 MQ aufrecht, fillt jedoch nur bis auf
—4,5dB ab, allerdings verfilscht er die Phase im oberen Frequenzbereich bis zu 10°. Am besten
schneidet der Dioden-Expander ab, seine Isolation fillt fiir Amplituden bis 400 mV nur um
wenige Dezibel und die Phase bleibt weitestgehend konstant. Seine positiven Eigenschaften sind

hochstwahrscheinlich auf die duBerst geringe Kapazitit der verwendeten Dioden zuriickzufiihren.
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Verstérkung (dB)

108

Phase (o)

10° 10* 10° 10° 107 108
Frequenz (Hz)
—— 40 mVpp —— 126 mVpp —— 400 mVpp 126 Vpp —— 4Vpp —— 5.7 Vpp
----- Dioden-Expander - Mosfet-Expander

Abb. 39: Dampfung des Empfangssignals durch die automatisch schaltenden Expander fiir

verschiedene Amplituden und Frequenzen, gepunktete Linie: MOSFET-Expander, gestrichelte

Linie: Dioden-Expander
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Abb. 40: Dampfung des Empfangssignals durch den Analogschalters fiir verschiedene

Amplituden und Frequenzen
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4.6.4 Betrachtung der Limiter im Zeitbereich

Zunichst wurde die Schutzwirkung der Limiter {iberpriift. Der zugehorige Messaufbau ist in
Abbildung 41 dargestellt. Zur Uberpriifung wurde die geforderte Anregespannung von 100 Vop
tiber einen 150 Widerstand in den Limiter eingespeist. Anschliefend wurde die Spannung,
welche am Empfangskreis anliegen wiirde mittels eines Tatkopfs an CH3 des Oszilloskops erfasst.
Durch die Messung der Spannung vor und nach dem Widerstand auf CH1 und CH2 kann ferner

der Stromfluss in den Limiter abgeschitzt werden.

Funktionsgenerator SMCV 100B

%

150Q
@ = | Limiter

Oszilloskop HM 01024

CHI1 ¢—Tastkopf : 10MQ,9 pF}

CH2 y—Tastkopf : 10MQ,9 pF

CH3 ¢ Tastkopf : 10MQ,9 pF

Abb. 41: Messaufbau fiir die Uberpriifung der Schutzwirkung der Limiter

Der Limiter soll Signale bis 300mV,, moglichst unverfilscht passieren lassen, hohere Uberspan-
nungen jedoch auf maximal 5V begrenzen. Dieser Anforderung konnten alle vermessenen
Limiter gerecht werden, wie die folgende Oszillogramme belegen. An der linken Seite ist das
Ausgangssignal bei 1 MHz fiir die Eingangsamplitude von 300 mV, rechts fiir die Uberspannung
von 100V, dargestellt. Die Schutzwirkung der Limiter blieb hierbei im betrachteten Frequenz-
bereich weitestgehend konstant und zeigte lediglich eine geringe Verbesserung Richtung hoher
Frequenzen, weswegen auf die Darstellung mehrerer Eingangsfrequenzen verzichtet wird. Bei
dieser Uberpriifung ist eine weitere Eigenschaft der meisten Limiter aufgefallen, welche bisher
nicht beachtet wurde. Im Anregefall wird der Verstirker durch sie hdufig stark-nichtlinear belas-
tet, dies konnte besonders bei niedrigen Frequenzen, bei denen der Schallwandler hochohmig
ist, das Anregesignal verzerren und somit eine schmalbandige Anregung des Schallwandlers

erschweren.
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Der simple Dioden-Limiter konnte die Uberspannung auf 750 mV begrenzen, wihrend er den
Verstirker dank seines Vorwiderstandes vorwiegend linear belastet und diesen im Anregefall
nur geringfiigig beeinflussen sollte. Wird statt dem Vorwiderstand ein Verarmungs-MOSFET
verwendet, wie beim MOSFET-Limiter, ist der Strom deutlich verzerrt, jedoch kann auch er die
Spannung auf akzeptable 1,5V begrenzen. Kleine Amplituden konnen den MOSFET Limiter
ohne Abfall passieren. Auch die Diodenbriicke l4sst das Signal ungehindert durch, im Uberspan-
nungsfall begrenzt sie die Ausgangsspannung auf knapp 700mVp,;,. Im Spannungsverlauf iiber
die Diodenbriicke wird ersichtlich, dass Sie die Spannung am gemeinsamen Knoten auf 10V,
begrenzt, wahrscheinlich liegt dies in internen Schutzdioden zu den Versorgungsspannungen
des TX810 begriindet, somit ist bis 10 V mit einer geringen, danach mit einer hohen Belastung
des anregenden Funktionsgenerators bzw. Verstirkers zu rechnen. Beim ausgangsseitigen Span-
nungsverlauf zeigt der Baustein eine weichere Begrenzung, so behilt das begrenzte Signal seine

Signalform und Phase weitestgehend bei.

Zuletzt wurde der Analogschalter in Abbildung 45 betrachtet, er konnte die Spannung am
Ausgang auf 300 mV begrenzen. Im gedffneten Zustand schlieBt der Schalter wie erwartet
sehr hochohmig ab, wodurch der Funktionsgenerator kaum belastet wird. Als qualitative An-
merkung ist hinzuzufiigen, dass beim ersten Versuch die Schutzwirkung zu untersuchen kein
stromlimitierender Vorwiderstand eingesetzt wurde, bei diesen Tests sind MOSFET-Limiter und

Analogschalter zerstort worden, wihrend die iibrigen Losungen standhielten.

TB:2us  T:2772ps CHL -15% J/OC 250MSa HR: Refresh

CHL: 50 & CH2: S0va Wpp: 100.50V f:100.00kHz

CHL: 100 mYy = CHz: s0my = Vpp: 302.00mY f 1L.O0MHzZ CH3: 500 myY &2 Wpp: 95.00Y Fhase: 7
¥ppe 161.00 mv Fhase -60.480¢ Wpp: ? Fhase: 7

TB: 200ns T: 61083598 us CHL: -17my /DC 250M3a HR: Refresh

-
B

r

o

s

-

Abb. 42: Spannung am Ausgang des Dioden-Limiter fiir eine Spitze-Spitze-Eingangsspannung
von 300mVp, links und 100 Vp, rechts
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TB:200ns T:610.83598us

CHL: -17m¥ /DC

250M3a

HR: Refrash

r

&

CHL 100 mY 2

CHZ: 100 my 22

Wpp: 297.00mY
Ypp: 306.00mY

f 1L.OOMHz
Phase: -1440¢

IB 2ps

T:28.24 us

CHL -25Vv/DC 250Msa

HR: Refresh

-
B

s

TEREaERI=as
e

CHL: 50 22
CH3: 500 my =2

(CHZ: 20V 2 Wpp: 98.00Y
Vpp: 6240V
Ypp:154Y

f:100.06kHz
Phase: -1440-
Phase: -1728°

Abb. 43: Spannung am Ausgang des MOSFET-Limiter fiir eine Spitze-Spitze-Eingangsspannung
von 300mVp, links und 100 Vp, rechts. Gelb: Spannung am Ausgang des Verstérkers, Blau:
Spannung am Eingang des Limiters, Violett: Spannung am Ausgang des Limiters

TB:200ns T:610.84796us

CHL -17mY sDC

250MSa

HR: Refresh

r

s

CHL: 100my =

CHZ: 100mv e

Vpp: 297.00 MY
Vpp: 299 00 MY

f: 1.00MHz
Phase: -1440°

TB: 2pus T:116us CHLBY FAC 250Msa HR: Refresh
h
1,
H
3,
-
CHL 50V 2 CHz: 5v 2 Ypp: 10350 % f:100.10kHz
CH3: 200mY 22 Wpp: 965Y Fhase: -61.759+
Wpp: 608.00 MY Fhase: 1.5684 ¢«

Abb. 44: Spannung am Ausgang des Diodenbriicken-Limiter TX810 fiir eine
Spitze-Spitze-Eingangsspannung von 300mV,, links und 100V, rechts. Gelb: Spannung am
Ausgang des Verstirkers, Blau: Spannung am Eingang des Limiters, Violett: Spannung am

Ausgang des Limiters
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TB:200ns T:29.932us CHLImy LAC 250M3a HR: Refresh

r

e
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CHI: 100 MY 2 CH2: 100mVy =2 Wpp: 29100 my f?

TB:2ps  T:28684s CHL: -25V/DC 250MSa HR: Refresh

NN
NS AN

CHL SOV & CH2: 50 &7 Vpp: 10100V f: 100.06kHzZ
CH3: 500my & Vpp: 98.00Y Phase: -2.731¢
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Abb. 45: Spannung am Ausgang des Analogschalters fiir eine Spitze-Spitze-Eingangsspannung
von 300mVp, im geschlossenen Zustand links und 100V, im gedffneten Zustand rechts. Gelb:
Spannung am Ausgang des Verstidrkers, Blau: Spannung am Eingang des Limiters, Violett:

Spannung am Ausgang des Limiters

4.6.5 Einfiigedimpfung der Limiter

Die Einfiigedampfung des Limiters im Empfangsfall ist lediglich fiir kleine Amplituden von

Relevanz, weswegen sie dhnlich dem in Unterabschnitt 4.6.3 beschriebenen Verfahren mithilfe
des Bode100 vermessen werden konnte. Ein Tastkopf mit 10 M€ soll hier den hohen Widerstand

der Empfangsschaltung nachstellen. Wird nun die effektive Eingangsimpedanz an CH2 durch den

Limiter verringert, wird dies durch eine Dampfung des Empfangssignals oder Phasendrehung

sichtbar.

Bode100
Uref CHI1
T Mo

Limiter

Tastkopf 10MQ,9 pF|-

CH2
IMQQ

Abb. 46: Messaufbau zum Erfassen der Einfiigedimpfung der Limiter
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In Abbildung 47 ist die Dimpfung und Phasenverfilschung des Empfangssignals durch Dioden-
und MOSFET-Limiter, in Abbildung 48 des Diodenbriicken-ICs und in Abbildung 49 des
Analogschalters dargestellt. Wie zu erwarten sind die Messergebnisse fiir alle Losungen aul3er
den Analogschalter abhingig vom Spannungspegel. Aufler den Dioden-Limiter konnte jeder
Limiter eine geringe Ddmpfung im Frequenzbereich bis 20 MHz fiir Empfangspegel bis zu
400 mV aufrechterhalten.

Beim klassischen Dioden-Limiter wurde ein Tiefpass bestehend aus 5,1 k€ Reihenwiderstand
und der Diodenkapazitit von 1 pF auf 30 MHz Grenzfrequenz ausgelegt, der gemessene Tiefpass
weist jedoch eine deutlich geringere Grenzfrequenz auf, ferner steigt diese Grenzfrequenz bis
4 Vpp um ca. 9 MHz an. Die verfriihte Grenzfrequenz lésst sich auf die Kapazitit des Tastkopfs
parallel zur Diodenkapazitit zuriickfithren, welche die Grenzfrequenz des Tiefpasses nach vorne
verschiebt. Bei den anderen Messungen fillt dies nicht auf, da der Reihenwiderstand zu gering
ist um einen Tiefpass zu bilden. Die Pegelabhingigkeit der Grenzfrequenz sollte teilweise in
der Spannungsabhéngigkeit der Diodenkapazitit begriindet liegen, diese sinkt mit steigender
Amplitude. Ein Tiefpass mit lediglich 1 pF (Dioden-)Kapazitit wird bereits von sehr geringen

Kapazititen wesentlich verfilscht, was bei zukiinftigen Entwiirfen beachtet werden sollte.

Da der MOSFET-Limiter keinen Reihenwiderstand , sondern nur niederohmige FETSs in Reihe zu
den Limiter-Dioden aufweist, konnte hier kein Tiefpass entstehen, wodurch er eine sehr geringe
Phasen- und Amplitudenverfélschung im relevanten Frequenz und Amplitudenbereich einbringt,
dhnlich gute Ergebnisse konnte die Diodenbriicke erzielen. Der Analogschalter verringert den
Empfangspegel nur geringfiigig mehr als MOSFET- und Diodenbriicken-Limiter, jedoch bringt

er bei 10 MHz bereits eine Phasendrehung von —20° ein.
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----- Dioden-Limiter - MOSFET-Limiter

Abb. 47: Einfiigeddmpfung des Dioden- und MOSFET-Limiter
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Verstarkung (dB)

.15 -
.20 -
.25 L 1 1 J
10° 10* 10° 108 107 108
0
o j
© 20 -
(2]
©
T 40
60 -
1 Il 1 1 ]
10° 10* 10° 108 107 108
Frequenz (Hz)
| 40 mVpy 126 mVpp —— 400 mVp, 126Vpy — 4Vpy — 57V ‘

Abb. 48: Einfiigedimpfung des Diodenbriicken-Limiter TX810
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Abb. 49: Einfiigedampfung des Analogschalter TMUX8109 mit 100 Q Reihenwiderstand
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4.6.6 THD der Limiter

Die Vermessung des THD ist im dhnlichen Messaufbau wie in Abbildung 31 abgebildet erfolgt,
nur war kein Verstirker notwendig, da das THD des Limiters nur fiir geringe Amplituden interes-
siert. An die Stelle des Verstirkers kam ein 100 Reihenwiderstand. Des Weiteren wurde der
1 kQ Widerstand entfernt und direkt mit einem 10 MQ Tastkopf vermessen um den hochohmigen
Empfangsverstérker zu emulieren. Wie zuvor wurde zunéchst eine Referenzmessung THD,. ¢ 4
ohne Limiter durchgefiihrt, um das THD des Funktionsgenerators teilweise zu kompensieren.
Danach wurde die Messung mit eingebauten Limiter THDy;, 4p wiederholt und die Differenz

der Messungen fiir den Vergleich der Methoden nach Gleichung 4.24 verwendet.

THDyg 1im = THDpimap — THDyer a (4.24)

Alle betrachteten Limiter konnten bis zur geforderten Empfangsamplitude von 300 mV geringe
harmonische Verzerrung erreichen, die Messergebnisse iiber den ganzen Spannungs- und Fre-
quenzbereich sind in Abbildung 50 bis Abbildung 52 abgebildet. Der Diodenbriicken-Limiter
sticht hierbei mit einem sehr frequenzunabhiingigen Verlauf heraus. Des Weiteren verschlechtert
sich sein THD im Vergleich zu den anderen Limitern erst bei deutlich hoheren Amplituden, so
erwirkt sie erst bei 3 V eine THD-Verschlechterung von 10 dB. Die Unterschiede zwischen den
THD des Dioden- und MOSFET-Limiters sind auf das Tiefpassverhalten des Diodenlimiters
zuriickzufiihren, welches hochfrequente Harmonsiche beddmpft und somit das THD fiir hohe

Frequenzen verbessert.

6
6e+06
Vee (V) 4
2 26406 42406 Frequenz (Hz)
0

Abb. 50: THD Veridnderung am Empfinger durch den Dioden-Limiter
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6e+06
Frequenz (Hz)

 4e406

20406

Abb. 51: THD Veridnderung am Empfinger durch den MOSFET-Limiter

2e+06

0 o

Abb. 52: THD Verianderung am Empfianger durch die TX810 Diodenbriicke

4.7 Zusammenfassung der Erkenntnisse

Es wurden einige Varianten zur Realisierung einer Sende-/Empfangstrennung betrachtet und
ausgewdhlte Eigenschaften mittels Testschaltungen iiberpriift, die Ergebnisse sollen folgend
zusammengefasst werden. Die grundlegendsten Aufgaben der Sende-/Empfangstrennung stellt
der Schutz der Empfangselektronik im Anregefall und die Isolierung des Senders im Empfangsfall
dar, hdufig werden diese Aufgaben von zwei unterschiedlichen Schaltungsteilen, welche Limiter
und Expander genannt werden, erfiillt. Eine weitere Kategorisierung kann in aktive Schalter und
automatisch schaltende Netzwerke erfolgen. Die aktiv geschalteten Losungen erhalten ein extra
Schaltsignal worauthin der Schallwandler entweder mit dem Sender zur Anregung oder mit dem

Empfinger fiir die Aufzeichnung der Echos verbunden wird.

Aus der aktiven Kategorie wurden PIN-Dioden und MOSFET basierte Analogschalter in Betracht

gezogen. PIN-Dioden konnen als stromgesteuerte Schalter betrachtet werden, folglich wird ein
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DC-Biasstrom bendtigt um Sie in Sperr- oder Durchlassrichtung zu polen. Sie zeichnen sich
durch hohe Linearitit aus und konnen grofle Leistungen iiber einen breiten Frequenzbereich
schalten, weswegen Sie hiufig im HF-Bereich eingesetzt werden. Die Recherche hat jedoch
gezeigt, dass PIN-Dioden-Schalter im niederfrequenten Bereich nur eingeschrinkt einsetzbar
sind. Grund hierfiir ist vorwiegend, dass das Bias-Netzwerk hochohmig vom Nutzsignal-Pfad
isoliert werden und gleichzeitig groe Umladestrome fiir ein schnelles Umschalten treiben muss.
Hierbei handelt es sich um konkurrierende Designziele, zwischen denen im erprobten Design
kein Kompromiss gefunden werden konnte, welcher die angestrebten Anforderungen erfiillte.
Das sinnvolle Einsatzgebiet von PIN-Dioden Schaltern ist somit eher bei hohen Frequenzen und

Leistungen bei denen die Schaltzeit kein kritischer Parameter ist.

Als weitere aktive Losung sind MOSFET basierte Analogschalter in Betracht gezogen worden.
Bei MOSFETs ist das Gate bereits von Drain und Source Anschluss isoliert, weswegen die
Problematik der PIN-Dioden Schalter bei ihnen keine Rolle spielt. Generell gestaltet sich ihr
Design simpler, da eine groBe Auswahl an integrierten Schaltungen zur Verfiigung steht. Der
im Testaufbau iiberpriifte Analogschalter-IC konnte im geschlossenen Zustand bis 20 MHz
eine sehr geringe Einfiigeddmpfung und Verzerrung erreichen. Alle positiven Eigenschaften
nehmen jedoch ab, sobald sich die Amplitude der Signalspannung der Betriebsspannung des
Analogschalters nihert, was zu den Schwachstellen dieser Variante fithrt. THD und Einfiige-
ddmpfung beginnen bereits bei 2/3 der Betriebsspannung steil anzusteigen, Analogschalter mit
hoher Betriebsspannung sind allerdings nur begrenzt erhiltlich und weisen lange Schaltzeiten
sowie Storungen durch ihren Schaltvorgang auf. Auch bei der hochfrequenten Isolation werden
durch den Analogschalter moderate Phasen- und Pegelabfille verursacht. Zusammenfassend
eignen sich Analogschalter daher besonders fiir geringe bis mittlere Amplituden, wird hier bei
der Bauteilauswahl auf ausreichend geringe Kapazititen geachtet konnen Sie dort auch bis in

den Megahertz-Bereich gute Ergebnisse erzielen.

Die untersuchten automatisch schaltenden Losungen benétigen kein Schaltsignal, sondern tren-
nen die Pfade abhiingig vom Spannungspegel, dies bringt Vorteile wie kurze Blindzeit und Robust-
heit und Nachteile wie erhShte Verzerrung mit sich. Als automatische Sende-/Empfanstrennungen
wurden Dioden- und MOSFET-basierte Losungen in Betracht gezogen. Der Dioden-Expander
konnte eine ausgezeichnete, breitbandige Isolation des Senders, sowie geringe Einfiigeddmpfung
und Verzerrung bei hohen Anregeamplituden erzielen. Seine Schwachstelle liegt bei niedrigen
Amplituden, bei denen er duBerst schlechte THD und hohe Einfiigeddmpfung aufweist. Der klas-
sische Dioden-Limiter mit Reihenwiderstand konnte die gewiinschte Schutzwirkung erreichen,
hierbei belastet er den Sender aufgrund des stromlimitierenden Widerstands nur geringfiigig.
Nachteilig ist seine Ddmpfung im Empfangsfall welche ab 2 MHz stark ansteigt. Dieser Nachteil

konnte jedoch hochstwahrscheinlich durch eine Anpassung des Designs behoben werden.
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Wird der Dioden-Limiter anstatt mit einem Widerstand mithilfe eines MOSFETSs zur Strom-
begrenzung realisiert, wie beim MOSFET-Limiter kann die Einfiigeddmpfung stark verbessert
werden. Nachteil dieser Variante ist jedoch eine stark nichtlineare Belastung im Anregefall,
um diesen Nachteil abzumildern sollte ein MOSFET mit moglichst geringen Séattigungsstrom
gewihlt werden. Der MOSFET-Expander bietet ebenfalls eine verringerte Einfiigedimpfung
sowie verbessertes THD, besonders Richtung hoher Amplituden. Doch stellen die groferen
MOSFET-Kapazititen ein groles Problem dar, weswegen dieser Ansatz keine breitbandige

Isolation des Sendepfades erreichen kann.

Zuletzt wurde eine Diodenbriicke, bzw. der IC TX810 von Texas Instruments als Limiter-
Schaltung betrachtet. Auch Sie konnte ausreichende Schutzwirkung erzielen und geringe Einfii-
geddmpfung bewerkstelligen. Die durch Sie verursachte Verzerrung am Empféanger war ferner
die geringste von den hier betrachteten Ansitzen. Lediglich die Belastung des Senders ab 10 Vp,

konnte zu einem verschlechterten THD im Anregefall fiihren.
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S Entwicklung der Gesamtschaltung

In den bisherigen Kapiteln wurden Varianten zur Empfangsverstarkung sowie verschiedene
Methoden zur Sende-/Empfangstrennung untersucht. In diesem Abschnitt werden ausgewihlte
Schaltungsteile der auf Basis dieser Erkenntnisse entwickelten General-Purpose-Schaltung

vorgestellt. Die gesamte Schaltung ist samt Layout in Anhang A4 zu finden.

5.1 Sende-/Empfangstrennung

Als Limiter wurde die Diodenbriicke aus Unterabschnitt 4.2.4 eingesetzt, als Expander wurde
die in Unterabschnitt 4.2.1 vorgestellte Diodenschaltung verwendet. Diese Losungen konnte von
den betrachteten Varianten den breitesten Frequenzbereich bei grotmoglicher Anregeamplitude
erreichen, was den Anforderungen an eine breit einsetzbare Laborschaltung am ehesten entspricht.
Die Wahl des Dioden-Expanders geht hierbei zu Lasten der Linearitit. Um der groBen Verzerrung
des Expanders bei geringen Amplituden entgegenzuwirken, wurde der Expander modifiziert und
die Dioden im Sendefall tiber ihre Schwellspannung vorgespannt. Die Limiter- und Expander-
Schaltungen selbst sind bereits in den vorhergegangenen Kapiteln hinreichend beschrieben
worden, daher wird sich nachfolgend auf das zugehorige Bias-Netzwerk konzentriert, welche fiir

das Vorspannen des Dioden-Expander entwickelt wurde.

Es bestehen folgende Anforderung an das Bias-Netzwerk bzw. den Verstirker, welcher den

Bias-Strom treiben muss und folgend als Treiber bezeichnet wird.

1. Geringe Storung von Schallwandler und Empfangsschaltung.

2. Hohe Isolation in Anrege- und Empfangsfall um den Funktionsgenerator nicht zu belas-
ten und den Eingangswiderstand des Empfangsverstidrkers im Empfangsfall aufrecht zu

erhalten.

3. Bei der Anregung: Treiben eines geringen Bias-Stroms durch die Dioden um sie in den

linearen Vorwirtsbetrieb zu schalten.

4. Beim Wechsel in den Empfangsmodus: Schnellstmogliche Reduktion des Bias, um die

Dioden des Expanders in den sperrenden Bereich ihrer Kennlinie zuriickzufiihren.

Zunichst muss die erste Anforderung beachtet werden. Durch Ein- und Ausschalten des Dioden-
Biasstroms zwischen Sende- und Empfangsbetrieb ist mit einer steilen Schaltflanke zu rechnen,
welche durch die Koppelkondensatoren zu Schallwandler und Empfangsschaltung tiberkoppelt.
Um die Stérung durch diesen Puls zu minimieren wurde der Bias-Treiber dhnlich den in Ab-

schnitt 4.4 vorgestellten Ansatz als Differenzverstérker realisiert, mit den Dioden des Expander
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zwischen seinen invertierenden und nicht-invertierenden Ausgédngen. Die Position des Treibers
in der Sende-Empfangsschaltung ist in Abbildung 53 dargestellt. Beside der Differenzverstirker
perfekt gleiche, um Masse symmetrische Ausgangsspannungen sowie identische Impedanz an
beiden Ausgingen, wiirden sich auf diese Weise die zwei gegensitzlich gepolten Storpulse
am Ausgang des Expanders ausloschen. In Realitit sollte sich so zumindest eine deutliche

Verringerung der Stérung erreichen lassen.

UBias+

~

Bias — Treiber I

' :I Bias ' :I
UBias Tx "—{

IBias

L

U Bias,Ktrll

A

J— UBias—

Abb. 53: Position des Bias-Treibers im Expander

Basis des hier verwendeten Bias-Treiber bietet eine hiufig angewandte Schaltung zur Kon-
vertierung von unsymmetrischen in symmetrischen Signalen, wie sind in Abbildung 54 zu
sehen ist. Das Regelziel des Differenzverstirker besteht darin mittels seiner symmetrischen
Ausgangsspannung die Differenz an seinen Eingéingen auszuloschen. Wird nun ein unsymme-
trisches Steuersignal bei Uiy, k11 €ingespeist, muss es zum Erreichen des Regelziels iiber den
Widerstand R; nachgebildet werden. Die Hohe der hierzu notigen Ausgangsspannung des Diffe-

renzverstirkers wird durch den Spannungsteiler aus Ry und R, nach Gleichung 5.1 bestimmt.

- Ri+R»

U, 5.1

a
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Abb. 54: OPV-Schaltung zur Umwandlung eines unsymmetrischen Eingangssignals U, zu einem
symmetrischen Ausgangssignal U,, abgedndert aus [Ard10]

Damit dieser Ansatz der zweiten Anforderung nach hoher Isolation im Anregefall gerecht werden
kann, sind Reihenwiderstinde an seinen Ausgéingen notig, welche den Strom und Leistungsab-
fluss im Anregefall minimieren. Die Isolation zum Schallwandler, die im Empfangsfall kritisch
ist, wird bereits durch die Einbaupostion des Treibers sichergestellt durch welche sich der Treiber
fiir die Echo-Signale hinter den isolierenden Expander-Dioden befindet. Soweit entspricht der
Treiber dem in Abschnitt 4.4 verfolgten Ansatz und gleichwohl die Ladung der Schottky-Dioden
um ein Vielfaches geringer ist als bei den PIN-Dioden besteht weiterhin das Problem, eine
ausreichend schnelle Schaltzeit bei gleichzeitiger Isolation des Bias-Kreises vom Sender auf-
rechtzuerhalten. Die erdachte Losung ist die Erweiterung des Entwurfs zum in Abbildung 55

dargestellten Bias-Treiber.

Er enthilt zwei Riickkopplungszweige die in unterschiedlichen Betriebsmodi dominieren und
zunichst getrennt betrachtet werden sollen. Sind die Dioden im Vorwirts-betrieb, ist der duBere
Riickkopplungszweig bestehend aus Ry, R3 und R4 aktiv. Da der Riickkoppelpfad nach R4 an-
schlieBt, wird nicht mehr die Spannung direkt am Ausgang des Differenzverstirkers, sondern die
am Ausgang der Gesamtschaltung, sprich der Spannungsabfall iiber die Dioden, geregelt. Der
Verstirker wird seine Ausgangsspannung folglich so einstellen, dass die durch die Bias-Steuerung
eingestellte Spannung iiber die Dioden anliegt, bzw. der entsprechende Bias-Strom flie3t. Die
Ausgangsspannung folgt hierbei weiterhin Gleichung 5.1, nur ist U, nun nach R4 zu verorten.
Wird die Bias-Steuerung umgeschaltet, kann die Spannung iiber die Dioden Up;, nicht instantan
nachgeregelt werden, da die Dioden- und Koppelkapazititen entladen werden miissen. Der
Differenzverstirker muss die Kapazititen iiber R4 entladen und legt seine maximale Ausgangs-
spannung an, in diesen Moment wird die innere Riickkopplungsschleife bestehend aus R, und Ry
aktiv. Sie limitiert die Spannung im Umschaltmoment, damit der Vorgang kontrolliert ablduft und

der Verstirker nicht ins Schwingen gerit. Die Kapazititen C; konnen optional bestiickt werden
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um die Schaltflanke abzuflachen oder hochfrequentes Schwingen weitergehend zu verringern.
Die Kapazititen C4 erlauben im Umschaltmoment kurzzeitig einen hoheren Entladestrom und
verkiirzen somit den Umschaltprozess, ihre Auslegung ist bereits in Abschnitt 4.4 beschrieben.
Wichtig ist die Isolation bei der oberen Grenzfrequenz sowie die Maximalstrome des Verstérkers

zu beachten.

R3

e B S

G
i

UBias,Ktrl

1

DRI

Abb. 55: Bias-Treiber-Schaltung fiir den Dioden-Expander

In der gefertigten Schaltung wurde als Differenzverstirker der ADA8137 von Analog Devices
sowie folgende Bauteilwerte gewiéhlt: Ry =5kQ, Ry = 100kQ, R3 = 10kQ, R4 =2kQ,Cy = SpF.
Mit dieser Konfiguration konnte in der Simulation ein vollstindiges Sperren der Dioden innerhalb

2 us erreicht werden.

Zuletzt soll zur Sende-/Empfangsschaltung kurz auf die Steuerung des Bias eingegangen werden.
Die Eingangsspannung des Bias-Treibers, die in den gezeigten Schaltungen als Upiys k;1 beschrif-
tet ist, liefert zwei Steuerspannungen. Einmal die Vorwirtsspannung, welche iiber die Dioden
im Anregefall anliegen soll und die Sperrspannung welche im Empfangsfall angestrebt wird.
Der Umschaltvorgang soll hierbei nach den in Abschnitt 1.3 gesetzten Zielen iiber ein externes
Steuersignal vom Trigger-Ausgang des Funktionsgenerators steuerbar sein. Da hier nur gerin-

ge Spannungen geschaltet werden miissen, wurde ein Hochgeschwindigkeits-Analogschalter
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verwendet, dessen Schalterstellung vom Trigger-Ausgang des Funktionsgenerators gesteuert
wird. An seinem Eingang befinden sich hierbei die Steuerspannung fiir den Empfangsfall und
Sperrfall, welche mit einem Potentiometer nachgestellt werden konnen. An seinem Ausgang
liegen die Bias-Treiber, somit werden Sperr- und Durchlasssteuerspannung eingestellt und vom

Trigger-Eingang zugeschaltet.

5.2 Empfangsschaltung

Fiir die Empfangsschaltung wurde aufgrund der in Kapitel 3 gesammelten Erkenntnisse der entwi-
ckelte Instrumentenverstirker als Eingangsverstirker verwendet, da er die geforderte Bandbreite
fiir alle tiberpriiften Kapazititen aufweisen konnte. Um das Rauschen oberhalb des Frequenz-
bereichs zu beddmpfen wurde dieser Ansatz um einen Butterworth-LC-Tiefpassfilter dritter
Ordnung erweitert, dessen Grenzfrequenz fiir einen geringen Phasenversatz weit oberhalb des
Nutzfrequenzbandes angesetzt ist. Nach dem LC-Filter wurde der HF-OPV OPA843 von Texas
Instruments in nicht-invertierender Grundschaltung mit zweistufig umschaltbarer Verstirkung
von Faktor zwei und zehn vorgesehen. So kann entweder lediglich der Abfall durch den RC-Filter
ausgeglichen, oder kleine Echos weitergehend verstéirkt werden. Abschluss des Verstirkers bildet
der leistungsstarke ADA4899-1 von Analog Devices in Spannungsfolger-Verschaltung, welcher
die Leitung bis zum Oszilloskop treiben soll. In der Verstirker-Kette wurden ferner einige
optional bestiickbare RC-Glieder vorgesehen um eventuell notwendige, weitere Filterwirkung
oder Verstirkung zu ermoglichen. Die gesamte Verstdarkungskette ist in Abbildung 56 abgebildet.

1kQ

Instrumentenverstaerker Oszilloskop
o

220nH 220nH

Abb. 56: Verstirkungskette der Endschaltung
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6 Fazit und Ausblick

Im Rahmen dieser Arbeit wurden Konzepte zur Verstarkung und Sende-/Empfangstrennung
von piezoelektrischen Schallwandlern untersucht und bewertet, die Schwierigkeiten bei deren
Entwicklung aufgezeigt sowie die realen Charakteristika anhand einiger Messaufbauten experi-
mentell untersucht. Somit wurde eine Grundlage fiir weitere Entwicklung des ISAT geschaffen.
Des Weiteren wurde eine Laborelektronik mit hoher Kompatibilitit mit verschiedenen Schall-
wandlern und hohen Spannungs- sowie Frequenzbereich entwickelt, welche die Erforschung
neuer Messmethoden im ISAT Erleichtern wird. Eine detaillierte Zusammenfassung der Ergeb-
nisse ist in den jeweiligen Kapiteln sowie in der Zusammenfassung zu Beginn dieses Dokuments

zu finden.

Da der entwickelten Schaltungen lediglich erste Prototypen darstellen, bieten sich fiir jede der
Schaltungen zahlreiche Moglichkeiten der Weiterentwicklung. Je nach Anwendung konnten bei
dem Ansatz der Spannungsmessung die Einbu3e von Empfangspegel, Gleichtaktunterdriickung
und erhohte untere Grenzfrequenz im Kauf genommen werden und anstatt dem Instrumenten-
verstirker ein simpler Differenzverstirker erprobt werden, welcher noch hohere Bandbreiten
erreichen konnte, auch ein FET-gebufferter nichtinvertierender Verstirker konnte eine sinnvolle
Alternative bieten. Da beim erprobten Ladungsverstirker der limitierte Ausgangsstrom des ver-
wendeten OPV als Ursache fiir seine geringe Bandbreite vermutet wird, wire weitergehend eine
Untersuchung dieses Ansatzes mit einem anderen OPV sinnvoll. Eine besonders interessante For-
schungsfrage wire, das Zusammenspiel im Falle des Ladungsverstirkers mit unterschiedlichen
Sende-/Empfangsmethoden genauer zu untersuchen. Da ein Ladungsverstirker durch seinen
niederohmigen Eingang aktiv Ladungen aus den Sende/Empfangsschalter absaugen kann, konnte
er die Schaltzeit der aktiven Expander verringern, die Nichtlinearititen der Limiter reduzieren,
sowie die parasitdren Einfliisse von den Kapazititen der Sende-Empfangsschaltung generell
senken. Es ist allerdings nach aktuellen Kenntnisstand zu erwarten, dass dieser Ansatz eine

geringere Bandbreite als die hier prasentierte Losung erreichen wird.

Als néchster Schritt ist eine genaue Vermessung der entwickelten Laborelektronik geplant,
welche aus zeitlichen Griinden sowie Lieferschwierigkeiten im Rahmen dieser Arbeit leider
nicht mehr erfolgen konnte. Die erworbenen Erkenntnisse sollen weitergehend in spezifischere,

projektbezogene Entwicklung des ISAT Einzug finden.

95



Literaturverzeichnis

Literaturverzeichnis

[Alt95]

[Ana]

[Ana06]

[Ana25]

[Ard10]

[Bar10]

[CFO8]

[Cho25]

[CKS12]

[CS14]

ALTHEN, D. H.: Sensoranwendungen. Wiesbaden : Springer Vieweg. in Springer
Fachmedien Wiesbaden GmbH, 1995 (Werkstoffe und Bauelemente der E-Technik
Ser). — ISBN 978-3-519-06147-2 978-3-322-96721-3

ANALOG DEVICES, INC.: Selecting the Right CMOS Analog Switch | Analog Devi-
ces. https://www.analog.com/en/resources/design-notes/selecting-the-right-cmos-

analog-switch.html

ANALOG DEVICES, INC.: Low Cost, Low Power, Differential ADC Driver ADA8137
Rev. E. Version: September 2006. https://www.analog.com/en/products/ad8137.html

ANALOG DEVICES, INC.: ADA4817-1/ADA4817-2: Low Noise, 1 GHz FastFET Op
Amps Data Sheet (Rev.I). Version: Dezember 2025. https://www.analog.com/en/
products/ada4817-1.html

ARDIZZONI, John: Driving PIN Diodes: The Op-Amp Alternative. In: Analog
Dialogue 44 (2010), Februar. https://www.analog.com/en/resources/analog-dialogue/

articles/driving-pin-diodes-with-op-amps.html

BARTOLOME, Eduardo: Signal conditioning for piezoelectric sensors. In: Analog
Applications Journal (2010), Nr. 1Q. https://www.ti.com/lit/an/slyt369/slyt369.pdf

CAMACHO, Jorge ; FRITSCH, Carlos: Protection circuits for ultrasound applications.
In: IEEE Transactions on Ultrasonics, Ferroelectrics, and Frequency Control 55
(2008), Mai, Nr. 5, 1160-1164. http://dx.doi.org/10.1109/TUFFC.2008.769. — DOI
10.1109/TUFFC.2008.769. — ISSN 1525-8955

CHol, Hojong: Protection Circuit Design for Ultrasound Transducers. In: Applied
Sciences 15 (2025), Januar, Nr. 4, 2141. http://dx.doi.org/10.3390/app15042141. —
DOI 10.3390/app15042141. — ISSN 2076-3417

CHoOI1, Hojong ; KiM, Mingon ; SHUNG, K. K.: New MOSFET-based expander
for high frequency ultrasound systems. In: 2012 IEEE International Ultrasonics
Symposium, 2012. — ISSN 1051-0117, 623-626. — ISSN: 1051-0117

CHoOI1, Hojong ; SHUNG, K. K.: Novel Power MOSFET-Based Expander for High
Frequency Ultrasound Systems. In: Ultrasonics 54 (2014), Januar, Nr. 1, 121-130.
http://dx.doi.org/10.1016/j.ultras.2013.04.018. — DOI 10.1016/j.ultras.2013.04.018. —
ISSN 0041-624X

96


https://www.analog.com/en/resources/design-notes/selecting-the-right-cmos-analog-switch.html
https://www.analog.com/en/resources/design-notes/selecting-the-right-cmos-analog-switch.html
https://www.analog.com/en/products/ad8137.html
https://www.analog.com/en/products/ada4817-1.html
https://www.analog.com/en/products/ada4817-1.html
https://www.analog.com/en/resources/analog-dialogue/articles/driving-pin-diodes-with-op-amps.html
https://www.analog.com/en/resources/analog-dialogue/articles/driving-pin-diodes-with-op-amps.html
https://www.ti.com/lit/an/slyt369/slyt369.pdf
http://dx.doi.org/10.1109/TUFFC.2008.769
http://dx.doi.org/10.3390/app15042141
http://dx.doi.org/10.1016/j.ultras.2013.04.018

Literaturverzeichnis

[Cze25]

[Dio25]

[DJ98]

[Gau02]

[Gys23]

[HH24]

CZECHOWICZ, Alexander: Aktoren und Sensoren fiir mechatronische Systeme: Grund-
lagen, Konzepte und Beispiele. Wiesbaden : Springer Vieweg, 2025. http://dx.doi.
org/10.1007/978-3-658-45414-2. http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-45414-2. —
ISBN 978-3-658-45413-5 978-3-658-45414-2

DIOTEC SEMICONDUCTOR AG: BAS40 - Schottky-Dioden. Version: Mai 2025.
https://diotec.com/de/produkt/ BAS40.html

DOHERTY, W.E. ; JOSS, R. D.: THE PIN DIODE CIRCUIT DESIGNERS’ HAND-
BOOK. 1998

GAUTSCHI, Gustav: Piezoelectric sensorics: force, strain, pressure, acceleration and
acoustic emission sensors, materials and amplifiers. Berlin New York : Springer,
2002. — ISBN 978-3-540-42259-4

GYSLING, Daniel L.: Accurate mass flow and density of bubbly liquids using speed
of sound augmented Coriolis technology. In: Flow Measurement and Instrumentation
91 (2023), Juni, 102358. http.://dx.doi.org/10.1016/j.flowmeasinst.2023.102358. —
DOI 10.1016/j.flowmeasinst.2023.102358. — ISSN 0955-5986

HOROWITZ, Paul ; HILL, Winfield: The art of electronics. Third edition, 21st printing

with corrections. Cambridge, New York : Cambridge University Press, 2024. — ISBN
978-0-521-80926-9

[HMS™17] HERING, Ekbert ; MARTIN, Rolf ; STOHRER, Martin ; KASS, Hanno ; KURZ,

[Inf09]

[Inf12a]

[Inf12b]

[Inf12c]

[Inf15a]

Giinther ; SCHULZ, Wolfgang: Physik fiir Ingenieure. 12. Aufl. 2016. Berlin,
Heidelberg : Springer Berlin Heidelberg, 2017. http://dx.doi.org/10.1007/978-3-662-
49355-7. http://dx.doi.org/10.1007/978-3-662-49355-7. — ISBN 978-3-662—49355—
7

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BSSI39 SIPMOS Small-Signal-Transistor.
Version: August 2009. https://www.infineon.com/part/BSS139

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BSPI29 SIPMOS Small-Signal-Transistor.
Version: November 2012. https://www.infineon.com/part/BSP129

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BSP88 SIPMOS Small-Signal-Transistor Rev. 2.2.
Version: November 2012. https://www.infineon.com/part/ BSP88

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BSSI1I9N OptiMOS Small-Signal-Transistor.
Version: Oktober 2012. https://www.infineon.com/part/BSS119N

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BATI17 - RF mixer and detector Schottky diode |
Infineon Technologies. https://www.infineon.com/part/BAT17. Version: Juni 2015

97


http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-45414-2
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-45414-2
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-45414-2
https://diotec.com/de/produkt/BAS40.html
http://dx.doi.org/10.1016/j.flowmeasinst.2023.102358
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-662-49355-7
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-662-49355-7
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-662-49355-7
https://www.infineon.com/part/BSS139
https://www.infineon.com/part/BSP129
https://www.infineon.com/part/BSP88
https://www.infineon.com/part/BSS119N
https://www.infineon.com/part/BAT17

Literaturverzeichnis

[Inf15b]

[Inf16]

[Inf18]

[KK86]

[MACa]

[MACDb]

[Mic]

[Mic20]

[Nex22]

[Pau22]

[PI a]

[P b]

[ROH24]

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BSPI179 SIPMOS Small-Signal-Transistor.
Version: Juni 2015. https://www.infineon.com/part/ BSP179

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BSS87 - Small signal/small power MOSFET.
Version: Mai 2016. https://www.infineon.com/part/ BSS87

INFINEON TECHNOLOGIES AG: BATI15-099 - RF mixer and detector Schottky diode
| Infineon Technologies. Version: Oktober 2018. https://www.infineon.com/part/
BAT15-099

KRAUTKRAEMER, Josef ; KRAUTKRAEMER, Herbert: Werkstoffpruefung mit Ultra-
schall. Berlin : Springer, 1986. — ISBN 978-3-540-15754-0

MACOM TECHNOLOGY SOLUTIONS INC.: 2000 V & 3000 V PIN Diodes
MA4PK200x & MA4PK300x Rev. V15. https://www.macom.com/products/product-
detail/MA4PK2000

MACOM TECHNOLOGY SOLUTIONS INC.: MA4P MELF & HIPAX Series, High
Power PIN Diodes V16. https://cdn.macom.com/datasheets/ MA4P-MELF-HIPAX-
Series.pdf

MICROCHIP TECHNOLOGY INC.: VN2210 N-Channel Enhancement-Mode Vertical
DMOS FE. https://www.microchip.com/en-us/product/vn2210

MICROCHIP TECHNOLOGY INC.: TN2524 N-Channel Enhancement-Mode Vertical
DMOS FET. Version: November 2020. https://www.microchip.com/en-us/product/
m2524

NEXPERIA B.V.: BAT54 (Schottky barrier diode). Version: Juli 2022. https://www.
nexperia.com/product/ BAT54

PAUFLER, Peter: Physikalische Kristallographie. Reprint 2021. Berlin Boston : De
Gruyter, 2022. http://dx.doi.org/10.1515/9783112478585. http://dx.doi.org/10.1515/
9783112478585. — ISBN 978-3-11-247857-8 978-3—11-247858-5

PI CERAMIC GMBH: Grundlagen der Piezotechnologie. https://www.piceramic.de/
de/expertise/piezotechnologie/ grundlagen#c10760

PI CERAMIC GMBH: Verhalten bei Ansteuerung. https://www.piceramic.de/de/

expertise/piezotechnologie/ eigenschaften-piezoaktoren/ansteuerverhalten

ROHM Co., LTD.: RB568VAMI150TR - Data Sheet, Produktdetails | ROHM.de.
Version: Juni 2024. https://www.rohm.de/products/diodes/schottky-barrier-diodes/
ultra-low-ir/rb568vam150-product#productDetail

98


https://www.infineon.com/part/BSP179
https://www.infineon.com/part/BSS87
https://www.infineon.com/part/BAT15-099
https://www.infineon.com/part/BAT15-099
https://www.macom.com/products/product-detail/MA4PK2000
https://www.macom.com/products/product-detail/MA4PK2000
https://cdn.macom.com/datasheets/MA4P-MELF-HIPAX-Series.pdf
https://cdn.macom.com/datasheets/MA4P-MELF-HIPAX-Series.pdf
https://www.microchip.com/en-us/product/vn2210
https://www.microchip.com/en-us/product/tn2524
https://www.microchip.com/en-us/product/tn2524
https://www.nexperia.com/product/BAT54
https://www.nexperia.com/product/BAT54
http://dx.doi.org/10.1515/9783112478585
http://dx.doi.org/10.1515/9783112478585
http://dx.doi.org/10.1515/9783112478585
https://www.piceramic.de/de/expertise/piezotechnologie/grundlagen#c10760
https://www.piceramic.de/de/expertise/piezotechnologie/grundlagen#c10760
https://www.piceramic.de/de/expertise/piezotechnologie/eigenschaften-piezoaktoren/ansteuerverhalten
https://www.piceramic.de/de/expertise/piezotechnologie/eigenschaften-piezoaktoren/ansteuerverhalten
https://www.rohm.de/products/diodes/schottky-barrier-diodes/ultra-low-ir/rb568vam150-product#productDetail
https://www.rohm.de/products/diodes/schottky-barrier-diodes/ultra-low-ir/rb568vam150-product#productDetail

Literaturverzeichnis

[Sem24]

[Sky21]

[SRZ22]

[SS20]

[STM22]

[StrO0]

[Sup]

[Tex09]

[Tex25a]

[Tex25b]

[Tex25c¢]

SEMICONDUCTOR COMPONENTS INDUSTRIES, LLC: N-Channel Logic Le-
vel Enhancement Mode Field Effect Transistor BSS123. Version: August
2024.  https://www.onsemi.com/products/discrete-power-modules/mosfets/small-

signal-mosfets/bss123

SKYWORKS SOLUTIONS, INC.: Design With PIN Diodes (Application Note 200312E).
August 2021

SCHRUFER, Elmar ; REINDL, Leonhard M. ; ZAGAR, Bernhard: Elektrische Messtech-
nik: Messung elektrischer und nichtelektrischer Grofien. 13., vollstindig iiberarbeitete
Auflage. Miinchen : Hanser, 2022. — ISBN 978-3-446-47443-7 978-3-446-47164-1

SINAMBARI, Gh. R. ; SENTPALI, Stefan: Ingenieurakustik: Physikalische Grundlagen,
Anwendungsbeispiele und Ubungen. Wiesbaden : Springer Fachmedien Wiesbaden,
2020. http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-27289-0. http://dx.doi.org/10.1007/978-
3-658-27289-0. — ISBN 978-3-658-27288-3 978-3-658-27289-0

STMICROELECTRONICS: STN4NF20L N-channel 200V, 1.1 Ohm, 1 A SOT-223 low
gate charge STripFET Il Power MOSFET. Version: Oktober 2022. https.//www.st.
com/en/power-transistors/ stn4nf20l. html

STREET, A.M.: RF switch design. In: IEE Training Course How to Design RF
Circuits, 2000, 4/1-4/7

SUPERTEX INC.: HV2201. https://www.microchip.com/en-us/product/hv2201

TEXAS INSTRUMENTS INCORPORATED: TX810 8-Channel, Programmable T/R
Switch for Ultrasound. Version: September 2009. https://www.ti.com/product/ TX810

TEXAS INSTRUMENTS INCORPORATED: TMUXS810x 100-V, Flat RON, Single 8:1
and Dual 4:1 Multiplexers with Latch-Up Immunity and 1.8-V Logic. Version: Oktober
2025. https://www.ti.com/product/ TMUX8109

TEXAS INSTRUMENTS INCORPORATED: TMUXS821x 100-V, Flat Ron, 1:1 (SPST),
4-Channel Switches with Latch-Up Immunity and 1.8-V LogTMUX8109 data sheet,

product information and supportic. Version: Oktober 2025. https://www.ti.com/
product/ TMUX8212

TEXAS INSTRUMENTS INCORPORATED: TMUX9616x 220-V High Voltage 1:1, 16-
Channel Switch with Latch-Up Immunity. Version: Oktober 2025. https://www.ti.
com/product/ TMUX9616

99


https://www.onsemi.com/products/discrete-power-modules/mosfets/small-signal-mosfets/bss123
https://www.onsemi.com/products/discrete-power-modules/mosfets/small-signal-mosfets/bss123
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-27289-0
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-27289-0
http://dx.doi.org/10.1007/978-3-658-27289-0
https://www.st.com/en/power-transistors/stn4nf20l.html
https://www.st.com/en/power-transistors/stn4nf20l.html
https://www.microchip.com/en-us/product/hv2201
https://www.ti.com/product/TX810
https://www.ti.com/product/TMUX8109
https://www.ti.com/product/TMUX8212
https://www.ti.com/product/TMUX8212
https://www.ti.com/product/TMUX9616
https://www.ti.com/product/TMUX9616

Literaturverzeichnis

[TSG12] TiETZE, Ulrich ; SCHENK, Christoph ; GAMM, Eberhard: Halbleiter-
Schaltungstechnik. 14., iberarb. und erw. Aufl. Berlin Heidelberg : Springer-Vieweg,

2012. — ISBN 978-3-642-31025-6

[VPST03] VOGT, M. ; PAUL, B. ; SCHARENBERG, S. ; SCHARENBERG, R. ; ERMERT, H.:
Development of a high frequency ultrasound skin imaging system: optimization

utilizing time domain reflectometry and network analysis. In: IEEE Symposium on

Ultrasonics, 2003 Bd. 1, 2003, 744-747 Vol.1

[ZZX"13] ZHOoU, Shi Y. ; ZHANG, Kai ; X1A0, Dinguo ; XU, Chun G. ; YANG, Bo: Application
of Silicon Carbide Diode in Ultrasound High Voltage Pulse Protection Circuit. In:
Applied Mechanics and Materials 290 (2013), 115-119. http://dx.doi.org/10.4028/
www.scientific.net/AMM.290.115. — DOI 10.4028/www.scientific.net/ AMM.290.115.

— ISSN 1662-7482

[Z608]  ZOLZER, Udo: Digital audio signal processing. 2nd ed. Chichester, U.K : Wiley,
2008. — ISBN 978-0-470-99785-7

100


http://dx.doi.org/10.4028/www.scientific.net/AMM.290.115
http://dx.doi.org/10.4028/www.scientific.net/AMM.290.115

Glossar

Glossar

Body-Diode
Diode zwischen Drain- und Source-Anschluss des MOSFET, in Deutsch als Riickwértsdi-
ode bezeichnet [TSG12, S.204]

Clipping
Abflachen der Ausgangsspannung, wenn der Verstirker seine Maximalaussteuerung er-
reicht [HH24, S.231]

Echo
Reflektiertes Anregesignal bei der Impulsecho-Messung [KK86, S.176f].

Eingangs-Offset-Spannung
Offset-Spannung am Eingang des Operationsverstirkers, wirkt bei Gegenkopplung als
Spannungsquelle in Reihe zum Signal [TSG12, S.554f].

Expander

Schaltungsteil welcher dazu dient den Sender vom Empfangspfad zu isolieren.

General-Purpose-Schaltung

Vielseitig einsetzbare und breit kompatible elektronische Schaltung

Leerlaufverstirkung
Verstirkungsfaktor des Operationsverstérkers ohne dufere Riickkopplung engl.: open loop
gain [TSG12, S.514f].

Limiter
Schaltungsteil, welcher welcher dazu dient die Spannung auf ein definiertes Maximum zu
limitieren.

OPV-Eingangsruhestrom
Stromfluss in den Eingang realer Operationsverstirker, entspricht dem Basis- oder Gate-
strom der Eingangstransistoren [TSG12, S.556].

Sinus-Burst

Abgeschnittener bzw. gefensterter sinusformiger Spannungsverlauf

Slew Rate

Maximale Spannungsanstiegsgeschwindigkeit am Ausgang des Operationsverstéirkers
[HH24, S.248].
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Anhang A1l

Schaltplan und Layout der Sende-/Empfangsschalter Prototypen
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Anhang A2 Vergleichsmessungen zur Bestimmung der THD-
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Abb. 57: THD des verwendeten Verstirkers iiber Frequenz und Amplitude, welches fiir die

THD-Messungen beim Expander als Referenz verwendet wurde
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Anhang A3 Python Messskript fiir die Messung von Einfiige-
dimpfung und THD

from RsInstrument import =
import pyvisa

import numpy as np

import matplotlib.pyplot as plt
import time

import csv

# IPs der Messgeraete
IP_VSG = 710.8.96.467
IP_RTO = 710.8.96.507

# Vermessene Frequenzen einstellen

START_FREQ = int (65e3)

END_FREQ = int (9.2e6) # so it acutally goes to 9, this is excluded
STEP_FREQ = int (300e3)

# Anzahl an harmonischen fuer THD Berechnung (Grundwelle inkludiert)

HARMONICS = int (10)

# Resolution-Bandwidth, also Aufloesung der FFT
RBW = 800;

# Amplituden des Funktionsgenerators:

# Verstaerker hat zwei Modi, fuer Spannugen groesser 100Vpp muss in
Expertenmodus gewechselt werden, dann den "Experte" Teil
einkommentieren

# Nicht Experte

EXPERT = False

START_AMP = int (-19)

END_AMP = int (10) # so it acutally goes to 9, this is excluded

STEP_AMP = int (7)

#Experte

#EXPERT = True

#START_AMP = int (9)

#STEP_AMP = int (1)

#END_AMP = int (11) # so it acutally goes to 10, this is excluded
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59

60
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63
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65

66

67

68

69

70

71

72

73

74

75

# Sicherheitseinstellung, maximal erlaubte Vpp am Verstaerkerausgang

VPP_MAX = 125

def

def

setup_vsg(_rm) :

mwmmwn

setup_vsg (_rm) :

Stellt den Signalgenerator initial ein,

_rm: RsInstrument Instanz des Funktionsgenerators
device = _rm.open_resource (f’' TCPIP::{IP_VSG}::INSTR")
device.write (' SYSTem:PREset”)
device.query (/ STATus:OPERation:CONDition?”)
device.write ("SOURL:ROSC:SOUR INT™)

rto.query_opc()

device.write ("SOURIL :FREQ:MODE CW™)
device.write ("SOURL:POW:LEV:IMM:AMPL —30")
device.write (f"SOURL:FREQ {START_FREO}™)

rto.query_opc ()

device.write (' OUTP:STAT 17)

rto.query_opc ()

return device

setup_rto() :

mman

setup_vsg(_rm) :

Stellt das RT0O64 Oszilloskop initial ein

_rm: RsInstrument Instanz des Funktionsgenerators

mwwn

# verbinden
rto = None
try:
rto = RsInstrument (£'TCPIP::{IP_RTO}::INSTR’, True, False)

rto.visa_timeout = 15000 # Timeout for VISA Read Operations
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71

78

79

80
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82

83

84

85

86

87

88

89

90

91

92

93

94

95

96

97

98

99

100

101

103

104

105

106

107

108

109

rto.opc_timeout = 15000 # Timeout for opc-synchronised
operations
rto.instrument_status_checking = True # Error check after

each command

except Exception as ex:
print ('Error initializing the instrument session:\n’ + ex.
args[0])

exit ()

print (f’ rto2000 IDN: {rto.idn_string}’)

print (£’ rto2000 Options: {",".Jjoin(rto.instrument_options)}’)

rto.clear_status ()

rto.reset ()

rto.write_str ("SYST:DISP:UPD ON") # Display update ON - switch
OFF after debugging

rto.query_opc ()

# Channel 1 einstellen
rto.write_str ("CHAN1:POS 0") # Offset O
rto.write_str ("CHAN1:COUP DCLimit™) # Coupling DC 1 NOhm
rto.write_str ("CHAN1:STAT ON'") # Schalte Channel 1 ON
rto.write_str (£f"CHANI :RANG {VPP_MAX}")

()

rto.query_opc

#Channel 2 einstellen

rto.write_str ("CHAN2:POS 0") # Offset O
rto.write_str ("CHAN2:COUP DCLimit") # Coupling DC 1 NOhm

f"CHAN2 :RANG {VPP_MAX}")
)

(
(

rto.write_str ("CHANZ2:STAT ON'") # Schalte Channel 2 ON
rto.write_str(
(

rto.query_opc

#Trigger einstellen

rto.write_str ("TRIG1:MODE AUTO") # Trigger Auto mode in case of
no signal is applied

rto.write_str ("TRIG1:SOUR CHANIL™) # Trigger source CHI1
rto.write_str ("TRIGL:TYPE EDGE; :TRIG1:EDGE:SLOP POS"™) # Trigger
type Edge Positive

rto.query_opc() # Using *OPC? query waits until all the

instrument settings are finished
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135
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140

141
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# Spitze-Spitze-Spannungen vor (Chl)

messen
rto.write_str ("MEAS2:
rto.write_str ("MEAS2
rto.write_str ("MEAS2

rto.
rto.
rto.
rto.

rto.

)

query_opc

"MEAS3
"MEAS3

)

write_str
write_str

query_opc

(
(
(
(
write_str ("MEAS3:
(
(
(

und nach (CH2) Pruefobijekt

SOUR C1wl™)

ON")

:MAIN PDELta")

SOUR C2wW1")

ON")

:MAIN PDELta")

# FFT fuer beide Kanaele aktivieren

rto.
rto.
rto.
rto.
fft

write_str(
write_str(
write_str(
(

write_str

"CALC:MATHI1 : EXPR
"CALCulate:MATHL:
"CALCulate:MATH1:
"CALCulate:MATHIL:

\"FFTMAG (CH1)\"");
STATe ON");

FFT:LOGScale LIN")
FFT:TYPE MAGNitude")

#linear x—Axis

# magnitude

# blackmann harris window recommended for harmonics measurement

rto.write_str ("CALCulate:MATH]1:FFT:WINDow:TYPE BLACkharris")

rto.
rto.
rto.
rto.
rto.
fft

)

query_opc

write_ str

write_str

write_str

"CALC:MATHZ2 :EXPR

"CALCulate:MATHZ2:

(
(

write_str ("CALCulate:MATH2:
(
("CALCulate:MATH2:

\"FFTMAG (CH2) \"") ;
STATe ON");

FFT:LOGScale LIN")
FFT:TYPE MAGNitude")

#linear x—-Axis

# magnitude

# blackmann harris window recommended for harmonics measurement

rto.write_str ("CALCulate:MATH2 :FFT:WINDow:TYPE BLACkharris")

rto.

query_opc ()

# THD-Berechnung des Oszilloskops auf Basis der sichtbaren

harmonischen aktivieren

rto.
rto.
rto.

rto.

write_str(
write_str ("MEASZ
write_str ("MEAS4

query_opc ()

time.sleep(0.5)

rto.
rto.

rto.

write str ("MEASS:
write_str ("MEASS:

write_str ("MEASS

"MEAS4 :
:MAIN THD")

SOUR M1")

ON")

SOUR M2")

MAIN THD")
ON")
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151
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156
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160
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169

170

171

172

173

174

175

176

177

178

179

180

181

182

183

184

185

186

rto.query_opc ()

# Pegel der harmonisc

)

rto.query_opc

(
rto.write_str ("MEASG:
rto.write_str ("MEASG:
rto.write_str ("MEASG
rto.query_opc ()
rto.write_str ("MEAST:
rto.write_str ("MEAST:

(

(
rto.write_str ("MEAST
rto.query_opc ()

# Untergrenze fuer er
und Anzahl limitieren
-90;

-90;

rto.write_str

trl =
tr2 =

rto.write_str
rto.write_str
rto.write_str

rto.write_str

(
(
(
(
(
(

# zusaetlich amplitude der

)

rto.query_opc

rto

(
rto.write_str ("MEASS
rto.write_str ("MEASS
rto.write_str ("MEASS
rto.query_opc ()
rto.write_str ("MEAST:
rto.write_str ("MEAST
rto.write_str ("MEAST

(

)

.guery_opc

# FFT erstmalig einst
adaptFFT (rto, START_F

return rto

f"MEASG:
f"MEAST:
f"MEASG:
f"MEAST:
f"MEAS4 :
rto.write_str (f"MEASS:

hen beider FFTs messen

SOUR M1")
MAIN HAR")
ON")

SOUR M2")
MAIN HAR")
ON")

kennung der harmonischen auf -90dB setzen

SPEC
SPEC
SPEC
SPEC
SPEC
SPEC

:ATHReshold {trl}")
:ATHReshold {tr2}")
:RES13:COUNt {HARMONICS}")
:RES13:COUNt {HARMONICS}")
:ATHReshold {trl}")
:ATHReshold {tr2}")

Kanaele messen

:SOUR C1w1l"™)
:MAIN AMPL")

ON")

SOUR C2W1")

:MAIN AMPL")

ON")

ellen

REQ) ;




187

188

189

190

191

192

193

194

195

196

197

198

199

200

201

202

203

204

205

207

208

209

210

211

216

217

218

219

220

221

def

def

wmnn

adaptFFT (rto, freq):

mwmwn

adaptFFT (rto, freq):

Stellt die fft des s RT064 Oszilloskop fuer die gegebene frequenz
des grundtons (freq) nach, sodass 10 harmonische sichtbar sind
rto: Instanz der Verbundung zum Oszilloskop

freqg: Grundton

mwman

rto.visa_timeout = max (60000, (1/RBW) + 500) +# Acquisition

timeout - set it higher than the acquisition time

# Start kurz vor Grundton, enden kurz nach letzter harmonischen
start = fregx0.6;

stop = fregx (HARMONICS+0.6); # 10 — Oberwellen

rto.write_str (f"CALCulate:MATHL :FFT:START {start}™)
rto.write_str (f"CALCulate:MATHL :FET:STOP {stop}")
rto.query_opc ()

rto.query_opc ()
"CALCulate:MATH2 :FFT:START {start}")
"CALCulate:MATH2:FFT:STOP {stop}")

(
rto.write_str (f
rto.write_str (f
(

)

rto.query_opc

# Die Aufloesung muss fuer jede Messfrequenz gleich bleiben, so
bleiben die Messwerte vergleichbar

rto.write_str (f"CALCulate:MATH] :FFT:BAND:RES {RBW}")

rto.write_str (f"CALCulate:MATH2 :FFT:BAND:RES {RBW}")

rto.query_opc ()

# Zeit um Einstlellungen anzuwenden

time.sleep(0.5)

get_mes (rto) :

get_mes (rto) :

Ruft die in rto_setup eingestellten Messwerte ab




25 rto: Instanz der Verbundung zum Oszilloskop

wmnn

227 # Single trigger

228 rto.write_str ("SING")

229 rto.query_opc ()

230 time.sleep (0.5)

2

23 vppl = rto.query_float ("MEAS2 :RES?")

233 vpp2 = rto.query_float ("MEAS3:RES?")

234 thdl = rto.query_float ("MEAS4:RES?")

235 thd2 = rto.query_float ("MEASS:RES?")

236 harmlC = rto.query_int ("MEAS6:RES:COUN?")
237 harm2C = rto.query_int ("MEAST:RES:COUN?")
238 harml = rto.query_str ("MEAS6:RES?")

239 harm2 = rto.query_str ("MEAST:RES?")

240 ampl = rto.query_str ("MEAS8:RES?")

241 amp2 = rto.query_str ("MEAST :RES?™")

242 rto.query_opc ()

243

244 return [vppl, vpp2, thdl, thd2, harml, harm2, harmlC, harm2C,

ampl, amp?2]
245
ue |def wait_for_user () :

247 wmwmnn

248 wait for user:

249

250 pausiert die Ausfuehrung bis zur Bestaetigung durch Benutzer
SLT I

252

253 while True:

254 antwort = input ("continue? Type GO: ").strip() .upper ()
255

256 if antwort == "GO":

257 return

258

259 print ("invalid entry.™)

260

261 print ("coninuing...")

262
203 |def scale_vert (rto):

264 mmon




269

270

271

272

273

274

275

278

279

280

281

282

283

284

285

286

287

288

289

290

295

297

299

wmnn

def

mnan

wmnn

scale_vert (tro) :

Passt den vertikalen Spannungsbereich des Oszilloskop(rto) fuer
gute Aufloesung bei stark schwankenden Amplituden an

rto: Instanz der Verbundung zum Oszilloskop

# Startpunkt: Maximalamplitude
rto.write_str (f"CHAN1:RANG {VPP_MAX}™)
rto.write_str (f"CHANZ2 :RANG {VPP_MAX}™)

rto.query_opc ()

# Ueberpruefen ob Maximalamplitude bereits ueberschritten wird ->
Fehlerfall
int (rto.query_str ("STAT:QUES:ADCState?'))
rto.write_str ("SING")
rto.query_opc ()
time.sleep(0.5)
ovl = int(rto.query_str ("STAT:QUES:ADCState?™"))
if ovl != O0O:
# Overload at max? -> somethings wrong!

raise Exception("Overvoltage™)

# Von Maximalamplitude an tatsaechliche groesse der Signale ueber
zwel iterationen annaehern
scaledown_vert (rto, True);

scaledown_vert (rto);

scaledown_vert (rto, skipFirstSing=False):

scaledown_vert (rto, skipFirstSing) :

Vermisst die Amplituden der Signale an CH1 und CH2 und passt den
vertikalen Spannungsbereich fuer bestmoegliche Aufloesung an.
rto: Instanz Oszilloskop

skipFirstSing: Ueberspringt den ersten Single-Trigger, fuer den

Fall es wurde bereits vor der Funktion getriggert

# Trigger einmal und vermesse Die Spitze-Spitze-Spannungen an

beiden Kanaelen




300

301

302

303

304

305

306

308

309

310

311

313

314

315

316

317

318

319

320

321

326

328

329

330

331

332

333

334

335

if

if not skipFirstSing:
rto.write_str ("SING")
rto.query_opc ()
Vepl = rto.query_float ("MEASZ:RES?")
Vpp2 = rto.query_float ("MEAS3:RES?™")

# Neue Spannungsbereiche bestimmen:

# Die Messwerte sind am gleichseten wenn beide DACs in selber
Aussteuerung, also selben Spannungsbereich arbeiten. Liegen die
Amplituden jedoch zu weit auseinander ueberwiegt der Fehler durch
zU gering ausgesteuerte DACs,

if (Vpp2/Vppl > 0.4 or Vppl/Vpp2 > 0.4):

rangl = max (0.1, Vppl + 0.3%Vppl)

rangz max (0.1, Vpp2 + 0.3%xVpp2)

else:

VppMx = max (Vppl, Vpp2)

rangl max (0.1, VppMx + 0.3xVppMx)

rang2 = rangl

# neue Spannungsbereiche anwenden und trigger-level anpassen
"CHAN1:RANG {rangl}")
"CHANZ :RANG {rang2}")

rto.write_str (f
rto.write_str (f

)
rto.write_str (f"TRIGI:LEVL {Vppl/4}™M)

(
(
rto.query_opc (
(
rto.query_opc ()

print (f"adjusted vertical range to {rangl} and {rang2}")

14

__name__ == '__ main__ ':

# Messgeraete initial einstellen
rto = setup_rtol()

rm = pyvisa.ResourceManager ()
vsg = setup_vsg(rm)

result = []

try:
# Aussen: ueber alle Amplituden, innen: ueber alle frequenzen
laufen

for a in range (START_AMP, END_AMP, STEP_AMP) :

# Fuktionsgenerator auf definierte Startfrequenz

einstellen




336

337

338

339

340

341

343

344

345

346

347

349

350

351

353

354

355

356

357

358

359

360

361

363

364

365

366

367

368

369

371

372

vsg.write (£"SOURL:FREQ {START_FREQ}")
while int (vsg.query ("SOURL1:FREQ?")) != START_FREQ:

pass

# Fuer Testlaeufe einkommentieren

#print (f"wait for user to confirm next amplitude {a} dBm

#wailt_for_user ()

# Funktionsgenerator auf aktuelle Amplitude einstellen

print (f"Set Amp to {a}dBm and freqg back to start")

vsg.write (£"SOURL:POW:LEV:IMM:AMPL {a}™)

rto.query_opc ()

while int (vsg.query ("SOURL:POW:LEV:IMM:AMPL?")) I= a:
pass

time.sleep (1)

# Oszilloskop vertikal nachstellen
print ("Adapting Vertical-Scale")

scale_vert (rto)

# Sicherstellen, dass Maximalamplitude nicht
ueberschritten wurde
VppMx = max(rto.query_float ("MEASZ:RES?"), rto.
query_float ("MEAS3:RES?™))
if not VppMx <= VPP_MAX:
vsg.write (" OUTP:STAT 07)
print (f"Measured Vpp to: {VppMx} at {a}dBm, stopping
measurement")

raise Exception ("Overvoltage'")

# Alle Frequenzen durchgehen

for £ in range (START_FREQ, END_FREQ, STEP_FREQ) :

# Funktionsgenerator auf aktuelle Frequenz einstellen
print (f"Set freqg: {f}, by Amp at {a}l")
vsg.write (£"SOURL :FREQ {f}")
while int (vsg.query ("SOURLI:FREQ?")) != f:
pass

time.sleep(0.5)
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374

375

376

377

378

379

380

382

383

385

386

387

388

389

390

391

392

393

394

398

399

400

401

402

403

# Oszilloskop fft nachstellen
print ("Adapting FET")
adaptFFT (rto, f);

# Messwerte beziehen
print ("taking measurement now")

Vppl, Vpp2, thdl, thd2, harml, harm2, harmlC, harm2C,

ampl, amp?2 get_mes (rto)
ftime.sleep(0.5) # give me time to watch the

measurement

# Ueberspannung ueberpruefen
VppMx = max (Vppl, Vpp2)
if VppMx > VPP_MAX:
vsg.write (' OUTP:STAT 07)
print (f"Measured Vpp to: {VppMx} at {a}dBm and {f
}Hz, stopping measurement")

raise Exception("Overvoltage™)

# Qualitaet der Messung ueberpruefen, heisst:

# 1. Kein Overload der Channel bzw. ADCs des

Oszilloskop
# 2. Alle harmonischen wurden gefunden
ovl = int (rto.query_str ("STAT:QUES:ADCState?"))
while ovl != 0 or harmlC != HARMONICS or harm2C !=
HARMONICS:
if ovl !'= 0:

print ("detected overload, rescaling now and
retaking measurement")

scale_vert (rto)

ovl = int(rto.query_str ("STAT:QUES:ADCState?"
))

Vepl, Vpp2, thdl, thd2, harml, harm2, harmlC,
harm2C, ampl, amp2 = get_mes(rto)

elif harmlC != HARMONICS or harm2C != HARMONICS:
print ("couldn’t find all harmonics, retrying
)

Vppl, Vpp2, thdl, thd2, harml, harm2, harmlC,

harm2C, ampl, amp2 = get_mes (rto)

# Immer gegen Ueberspannung sichern
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406
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408

409
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411

412

413

414

415

416

417

418

419

424

425
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427

428

429

430

431

432

433

434

435

VppMx = max (Vppl, Vpp2)
if VppMx > VPP_MAX:
vsg.write (" OUTP:STAT 07)
print (f"Measured Vpp to: {VppMx} at {a}dBm
and {f}Hz, stopping measurement")

raise Exception ("Overvoltage™)

# Horizontale Aufloesung fuer Messprotokoll erheben
timeRang = rto.query_float ("TIM:RANG?")
points = rto.query_float ("ACQO:POIN?")

# Messwert Speichern

print (f"Measured: Vppl: {Vppl}, Vpp2: {Vpp2}, THD1l: ({
thdl}, THD2: {thd2} ")

result.append([f, Vppl, Vpp2, thdl, thd2, £"[{harml}]
", £"[{harm2}]", ampl, amp2, timeRang, points])

# Fuer Jjede Amplitude Messwete in csv fuer spaetere
Weiterverarbeitung ablegen
header = "Freq;Vppl;Vpp2; THD1; THD2; Harml; HarmZ2; Ampl; Amp2;
Timerange;Points"
if EXPERT:
np.savetxt (f"Expert THD{a}.csv", result, delimiter=";
", fmt="%s", header=header, comments="")
else:
np.savetxt (f"THD{a}.csv", result, delimiter=";", fmt=
"$s", header=header, comments="")

result =[]

except Exception as e:

# Fehlerfaelle wie Ueberspannung abfangen —-> loggen und
Funktionsgenerator ausschalten

print ("error detected:", e)

header = "Freq;Vppl;Vpp2; THD1; THD2; Harml; Harm2; Ampl; Amp2;
Timerange;Points"

rto.write_str ("RUN") # oszi to watch voltage

# shutdown fgen

vsg.write ("OUTP:STAT 07)

if EXPERT:




436 np.savetxt (f"Expert THD{a}_ aborted.csv", result,
delimiter=";", fmt="%s", header=header, comments="")

437 else:

438 np.savetxt (f"THD{a} aborted.csv", result, delimiter=";",

fmt="%s", header=header, comments="")

439 result =[]

440

441 # Funktionsgenerator abschalten
442 vsg.write (" OUTP:STAT 07)

443 rto.close()

444 vsg.close ()

Code 1: Messskript fiir die automatische THD Vermessung mittels Oszilloskop und

Funktionsgenerator sowie ggf. Verstaerker



Anhang A4 Schaltplan und Layout der entwickelten General-Purpose-Schaltung
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