Kapitel 5

Analog/Digital-Umsetzer und
Frequenzmessung

Teil I: Analog/Digital-Umsetzer

5.1 Allgemeines zu A/D-Umsetzern

Ein Analog-Digital Umsetzer ( Analog-to-Digital-Converter, ADC) ermittelt das Verhéltnis ei-
ner analogen Eingangsgrofse zu einer bekannten Referenzgrofse und gibt dieses als Digitalwert
an. In der Regel werden Spannungen konveritert. Der unendlich grofen Anzahl von mogli-
chen Eingangsamplituden wird dabei einer endlichen Anzahl von digitalen Ausgangszustidnden
zugewiesen. Somit findet bei der Konvertierung der analogen Eingangsgréfse ein irreversibler
Informationsverlust statt.

5.1.1 Umsetzvorgang

Der maximal zuldssige Bereich der Eingangsgrofse FSR ( Full Scale Range, ist in n gleich grofe
Intervalle unterteilt. Die Umsetzung erfolgt prinzipiell in zwei Schritten:

Quantisierung

Im ersten Schritt, der Quantisierung, wird festgestellt, welchem Intervall die Eingangsgrofe zu-
geordnet ist. Dadurch entsteht ein irreversibler Informationsverlust, ndmlich der Quantisierungs-
fehler, Abbildung 5.1), da zur Darstellung der analogen Eingangsgrofe (unendlich viele mogliche
Werte) nur endlich viele Qunatisierungsintervalle zur Verfligung stehen. Diese Abweichung im
Bereich von i%ULSB., die als Quantisierungsfehler bezeichnet wird, tritt bei einer nachfolgenden

Digital-Analog-Umsetzung als Quantisierungsrauschen in Erscheinung.



Codierung

Im zweiten Schritt erfolgt die Codierung des ermittelten Quantisierungsintervalls durch Zuord-
nung eines Codes. Bei digitaler Weiterverarbeitung ist die Verwendung eines dual gewichteten
Codes sinnvoll, hingegen bei direkter Anzeige ist zur besseren Lesbarkeit ein dekadisch gewich-
teter Code vorzuziehen.
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Abbildung 5.1: Theoretischer Verlauf des Quantisierungsfehlers Fg = Ugigital — Usnaog iir eimen
idealen 3 Bit A /D-Umsetzer

5.1.2 Kennlinie des idealen Umsetzers

Der Zusammenhang zwischen analoger Eingangsgrofie und digitaler Ausgangsgrofe kann gra-
phisch in Form einer Treppenfunktion dargestellt werden, die als ideale Umsetzerkennlinie be-
zeichnet wird. In Abbildung 5.2 ist diese Kennlinie fiir einen unipolaren 3 Bit A /D-Umsetzer

dargestellt.
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Abbildung 5.2: Ideale Umsetzerkennlinie eines unipolaren 3 Bit A /D-Umsetzers
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5.1.3 Kenndaten deg idealen A/D-Umsetzers
Auﬂésung

Die Auﬁésung ( Resoluz%on) gibt an mit wie vielen Werten 1, der Eingangsspannungsbereich (Full
Scale Range, kury FSR) dargestellt wird. Die Auﬂ(')'sung errechnet sjch unter der \'ora‘ussetzung
einer biniren Codierung mit Forme] 5.1,

NV = log, (n) (5.1)

7= g™ (5.2)

N ist dabei die Anzahl der Bit und 7 ist dje Anzah] der Quantisierungswerte. Dabei wird dey
FSR in n bz, o» Quanrisie-rungsintervaHe unterteilt,

Inkrement oder Quantisierungsstufe

Die analoge Gréfe deg Inkrements (Ursg) gibt die Brejte eines Quantisierung‘sintervaHS in Volt
an. Man berechpet es aus dem Eingangsspannungsbereich FSR geteilt durch dije Anzahl der -
tervalle (5.3). Das Utsg stellt somit das analoge Aquivalent zum digitalen LSB (Least Significant
Bit) dar.
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n
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5.2 Codierung und Zahlendarstellung

5.2.1 Zahlensysteme unterschiedlicher Basis (Stellenwertsystem)

Mit Hilfe von Zahlensystemen kénnen Zahlen mehrstellige Codes zugewiesen werden, deren
einzelne Ziffern je nach Basis b des Zahlensystems eine unterschiedliche Anzahl verschiedener
Werte annehmen kénnen. Im technischen Bereich sind neben dem Dezimalsystem das Binér-
system auf Basis der Zahl 2, das Oktalsystem auf Basis der Zahl 8 und das Hexadezimalsystem
auf Basis der Zahl 16 gebrauchlich.

Durch einen n-stelligen Code (Ziffern z;;i = 0...n — 1) kann jede beliebige natiirliche Zahl =
dargestellt werden, die im Bereich 0 < z < 0" liegt. Dabei ist n die Anzahl der Stellen des
Codes, b die Basis des Zahlensystems (Anzahl der unterschiedlichen Symbole) und i die von
rechts gezdhlte Stelle der Ziffer. Jede Ziffer hat einen bestimmten Wert (z;): weiters erhélt
jede Ziffer einen Stellenwert (b'). Die Zahl ergibt sich nun aus der Summe der Produkte von
Ziffernwert und Stellenwert der einzelnen Ziffern:

n—1

= zb' (5.4)
=0

Beispiele

Der Wert der 3-stelligen hexadezimalen Zahl 1B7 kann im dezimalen System wie folgt ermittelt
werden:

2
Zde: = Y 516" =1 x 16 + B x 16" + 7 x 16° =1 x 256 + 11 x 16 + 7 = 439
i=0
Die dezimale Darstellung der 6-stelligen bindren Zahl 110101 ist

b
=) 22 =1x24+1x2'+0x2B8+1x22+0x2'+1x2°=53
i=0

-
~dez

5.2.2 Darstellung negativer Zahlen

Zur Darstellung negativer Zahlen gibt es verschiedene Mdoglichkeiten, auf die in diesem Ab-
schnitt néher eingegangen werden soll. Wir beschrénken uns dabei auf das binére Zahlensystem.
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Vorzeichen/Absolutwert Darstellung

Ublicherweise wird das héchstwertige Bit MSB ( Most Significant Bit) als Vorzeichen verwendet.
Interpretiert man ein gesetztes MSB als negatives Vorzeichen und die restlichen Stellen als den
Betrag der Zahl kommt man zur Vorzeichen/Absolutwert Darstellung, oft auch als "Bin#rzahl
mit Vorzeichenbit” bezeichnet. Diese einfache Darstellung hat einige Nachteile:

e [Es gibt keinen eindeutigen Code fiir die Zahl 0 (vergleiche Tabelle 5.1).
e Der Wertebereich ist nicht optimal ausgenutzt.

e Rechenoperationen gestalten sich schwierig.

Offset-Dual Darstellung (Binary Offset)

Eine einfache Alternative ist die Offset-Dual Darstellung, bei der der Nullpunkt um den halben
Wertebereich gegeniiber der vorzeichenfreien Darstellung verschoben wird. Dadurch koénnen
einige Probleme der Vorzeichen/Absolutwert-Darstellung behoben werden. Allerdings erweisen
sich auch in dieser Darstellung Rechenoperationen als eher schwierig.

Zweierkomplement Darstellung (Two’s Complement)

Vorteilhafter fiir Rechenoperationen ist die Zweierkomplement-Darstellung. Diese kann entwe-
der aus der Dual-Offset Darstellung durch Inversion des Vorzeichenbits oder nach folgender
Methode ermittelt werden:

1. Zahlen werden vorzeichenlos bindr codiert und erhalten das Vorzeichenbit 0.

2. Negative Zahlen werden bitweise invertiert (das heifst: aus jeder 0 wird eine 1 und umge-
kehrt).

3. Fiir negative Zahlen wird nach der Inversion 1 addiert.

Anmerkung: Das hochstwertige Bit MSB fiir negative Zahlen ist somit 1, fiir positive Zahlen
0. Die Berechnung der Zahl aus der entsprechenden Zweierkomplement—Darstellung erreicht
man durch die Umkehrung der Punkte 1 bis 3. Beispielsweise erhilt man fiir die binire Zahl
10010100 folgendes Ergebnis:

e MSB=1 = negative Zahl = 1 subtrahieren = 10010011
e negative Zahl = Bits invertieren = 01101100
e Dezimalzahl berechnen: = = ZLO %2¢ = 108

Ergebnis mit Vorzeichen (10010100)2¢, kompr. = (—108)ge-
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Ldezimal f Vorzeichenbit | Offset-Dual [ Zweierkomplemenﬂ

7 0111 1111 0111 1
6 0110 1110 0110
5 0101 1101 0101
4 0100 1100 0100
3 0011 1011 0011
2 0010 1010 0010
1 0001 1001 0001
0 0000,/1000 1000 0000
-1 1001 0111 1111
2 1010 0110 1110
-3 1011 0101 1101
—4 1100 0100 1100
-5 1101 0011 1011
-6 1110 0010 1010
7 1111 0001 1001
8 e 0000 1000

Tabelle 5.1: Darstellungsarten fiir vorzeichenbehaftete 4 bit-Binirzahlen.

5.3 Abweichungen vom idealen Umsetzerverhalten

Neben dem unvermeidlichen Quantisierungsfehler, der somit auch einem “idealen Umsetzer”
anhaftet, weisen reale A/D-Umsetzer auch eine Reihe weiterer Abweichungen auf. Man un-
terscheidet zwischen statischen und dynamischen Abweichungen bzw. Kennwerten. Statische
Abweichungen beschreiben Umsetzungsfehler, die bei konstanter Eingangsspannung auftreten.
Wird eine zeitlich veréinderliche Analoggrofe (z.B. ein Sinussignal) umgesetzt, dann treten zu-
sdtzlich zu den statischen Abweichungen noch dynamische Abweichungen auf.

5.3.1 Verstarkungsfehler /Skalierungsfehler (Gain Error)

Beim unipolaren A/D-Umsetzer ist der Verstirkungsfehler als Differenz zwischen der realen und
der idealen Eingangsspannung definiert, die den letzten Wechsel des Ausgangscodes verursacht.
Ideal: 3/2 Ursp unter dem Bereichsendwert FSR. Vergleiche Abbildung 5.4. Die Angabe erfolgt
in Prozent vom Bereichsendwert (% FSR) oder in Teilen von Ujsp.

Angaben fiir bipolare Umsetzer

Bei einem bipolaren Umsetzer werden der positive und der negative Bereichsendwertfehler (Po-
sitive/Negative Fullscale Error) angegeben. Ersterer wird wie der Verstarkungsfehler beim uni-
polaren Betrieb bestimmt. Der negative Bereichsendwertfehler wird aus der Differenz zwischen
der realen und der idealen Eingangsspannung (1/2 Uy sp iiber dem negativen Bereichsendwert)
ermittelt, die den ersten Wechsel des Ausgangscodes verursacht. Siehe dazu Abbildung 5.5.
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Abbildung 5.4: Kennlinie eines unipolaren 3 Bit A/D-Umsetzers mit Verstdrkungsfehler im
Vergleich zur Kennlinie des idealen Umsetzers

Verstérkungsfehler und Bereichsendwertfehler konnen durch eine geeignete externe Beschaltung
des A/D-Umsetzers abgeglichen werden.

5.3.2 Nullpunktfehler (Offset Error)

Als Nullpunktfehler bezeichnet man beim unipolaren Umsetzer die Abweichung der Eingangs-
spannung, die den ersten Wechsel des Ausgangscodes verursacht, von dem theoretischen Ide-
alwert 1/2 Upsg. Der Nullpunktfehler bewirkt eine Parallelverschiebung der Umsetzerkennlinie
wie sie in Abbildung 5.6 dargestellt ist. Nach einer anderen Definition ist der Nullpunktfehler
gleich jener zusétzlichen Spannung, die am Eingang des Umsetzers angelegt werden muss, damit
der erste Wechsel des Ausgangscodes bei 1/2 Upsp erfolgt.

Nullpunktfehler beim bipolaren Umsetzer (Bipolar Zero Error)

Bei bipolarem Betrieb entspricht der Nullpunktfehler der Differenz von realer und idealer Span-
nung (—1/2 Ursp), die angelegt werden muss, um den Wechsel von 01...11 auf 10...00 zu
bewirken, siche Abbildung 5.7. Der Nullpunktfehler setzt sich hier aus dem Nullpunktfehler bei
unipolarem Betrieb und einem vom Verstdrkungsfehler abhéngigen Teil zusammen.

Die Angabe der Nullpunktfehler sowohl fiir unipolaren wie auch fiir bipolaren Betrieb erfolgt
relativ in % des FSR oder absolut in Volt. Alle Nullpunktfehler sind abgleichbar.
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Abbildung 5.5: Kennlinie eines bipolaren 3 Bit A/D-Umsetzers; auftretende Bereichsendwert-
fehler in Bezug auf die Kennlinie des idealen Umsetzers

5.3.3 Linearitétsfehler (Linearity Error)

Linearitétsfehler beschreiben einerseits die Abweichung der Stufenmittelpunkte der realen Kenn-
linie von einer Geraden (integrale Nichlinearitit) und andererseits Abweichungen der auftre-
tenden Stufenbreite von der idealen Stufenbreite (differentielle Nichtlinearitét).

Integrale Nichtlinearitét (Integral Nonlinearity)

Als integrale Nichtlinearitéit (INL) bezeichnet man die maximale Abweichung der Mittelpunkte
der Spannungsintervalle der realen Umsetzerkennlinie von ihren Idealwerten (Abbildung 5.8).
Die Angabe der Fehler erfolgt in Teilen von Uygg bzw. in % des FSR. Dabei wird vorausgesetzt,
dass der Offsetfehler und der Verstérkungsfehler abgeglichen oder mathematisch korrigiert sind,
d.h. Anfangs- und Endpunkte der realen und der idealen Kennlinie stimmen iiberein ( end point
definition). In der Praxis werden auch davon abweichende Definitionen wie best straight line
(Abgleich zur Minimierung der Summe der Abweichungen von der idealen Kennlinie), low side
transition (Abgleich auf untere Intervalliibergéinge anstatt auf Intervallmittelwerte) und center
of code (Abgleich im Mittelpunkt des Umsetzbereichs) verwendet. Diese liefern bei gleichen
Ausgangsbedingungen im allgemeinen geringere Werte fiir die integrale Nichtlinearitiit (INL)
als die Endpunkt-Definition. Der integrale Linearititsfehler kann nicht abgeglichen werder
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Abbildung 5.6: Kennlinie eines unipolaren 3 Bit A /D-Umsetzers mit Nullpunktfehler im Ver-
gleich zur Kennlinie des idealen Umsetzers
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Abbildung 5.7: Kennlinie eines bipolaren 3 Bit A /D-Umsetzers mit Nullpunktfehler im Vergleich
zur Kennlinie des idealen Umsetzers

Mit dem in Datenbléttern angegebenen Linearity Error ist meist die integrale Nichtlinearitit
gemeint.
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Abbildung 5.8: Beispiel fiir die integrale Nichtlinearitét eines bipolaren 3 Bit A/D-Umsetzers

Differentielle Nichtlinearitit (Differential Nonlinearity)

Die differentielle Nichtlinearitéit ist die maximale Differenz zwischen der realen und der idealen
Breite (Upsp) der Spannungsintervalle der Umsetzerkennlinie (Abbildung 5.9). Die Abweichung
wird in Teilen von U;gsp angegeben und ist grundsétzlich nicht abgleichbar.
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Abbildung 5.9: Beispiel fiir die differentielle Nichtlinearitét eines unipolaren 3 Bit A/D-
Umsetzers

89



5.3.4 Fehlender Code (Missing Code)

Ist einem oder mehreren digitalen Ausgangswerten durch die reale Umsetzerkennlinie kein Span-
nungsintervall zugeordnet, spricht man von missing codes. Damit kein mdoglicher Code iiber-
sprungen wird, ist eine differentielle Nichtlinearitdt von weniger als = Uy sp notwendig.
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Abbildung 5.10: Kennlinie eines unipolaren 3 Bit A/D-Umsetzers mit einem fehlenden Code

5.3.5 Monotoniefehler (Monotony Error)

Monotonie ist gegeben, wenn mit stetig steigender Eingangsgrofe die Wertigkeit des Ausgangs-
codes ebenfalls steigt. Sinkt die Wertigkeit des Ausgangscodes jedoch an einer beliebigen Stelle
der Kennlinie bei steigender Eingangsspannung (z.B. Sprung von Code 011 auf Code 010 in
Abbildung 5.11), dann spricht man von einem Monotoniefehler.

5.3.6 Dynamische Fehler

Die bisher besprochenen Abweichungen treten bei konstanten Eingangsspannungen auf. Andert
sich die Eingangsspannung withrend der Umsetzdauer T, um mehr als Uy gp/2, ist das Ergebnis
der Umsetzung falsch. Geht man von einer sinusférmigen Eingangsspannung mit der Frequenz
f und einer Amplitude von [/ aus, so tritt im Nulldurchgang die grofste Steigung auf:

du _ 9P U coa@r 1) =2nfU

([f R max

—
Ut
Ot

N

Die maximale Spannungsinderung AU wihrend der Umsetzdauer 7. betrégt somit:
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Abbildung 5.11: Kennlinie eines unipolaren 3 bit A /D-Umsetzers mit auftretendem Monoto-
niefehler.

_du

AU
T

T.=2nfUT, (5.6)

max

Damit diese kleiner als Uy s5/2 = FSR/2V"! bleibt, darf die Frequenz nicht grofer als

FSR 1 .-
fmal’ == (:/v : 2)\,'_‘#2 - Tc (‘)")

werden. Wird durch das Eingangssignal der Umsetzbereich des AD-Umsetzers vollstidndig aus-
geniitzt (¢ = FSR/2), erhdlt man fiir die maximale umsetzbare Frequenz:

1

fmax = -
N+ ¢ T

Bei einer Auflésung von 8 Bit und einer Umsetzdauer von 10 ps darf gemif Beziehung 5.8
die Frequenz des Eingangssignals 62 Hz nicht iiberschreiten. Erst durch die Verwendung eines
Abtast-Haltegliedes (Sample-and-Hold)[8] wird die korrekte Umsetzung von Signalen héherer
Frequenz moglich. Das Shannon’schen Abtasttheorem besagt, dass die Umsetzdauer des A/D-
Umsetzers und die Einstellzeit des Abtast-Haltegliedes zusammen kleiner als der Kehrwert
der doppelten hdchsten vorkommenden Signalfrequenz sein soll. Wenn diese Bedingung erfiillt
ist, ldsst sich aus den gewandelten Daten das Eingangssignal wieder vollstindig rekonstruiern.
Dieses Thema wird noch genauer im Kapitel "Rechnergestiitzte Erfassung und Analyse von
Messdaten” behandelt.

(5.8)
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5.4 Arten von Umsetzern

Bei den im folgenden besprochenen A/D-Umsetzern handelt es sich um Umsetzer fiir elektri-
sche Spannungen. Man unterscheidet dabei zwischen direkten und indirekten Umsetzern. Direkte
Umsetzer vergleichen die analoge Eingangsspannung je nach Verfahren mit einer oder mehre-
ren bekannten Referenzspannungen und ermitteln so eine der Eingangsspannung proportionale
Zahl (digitaler Code). Die wichtigsten Vertreter sind das Parallelverfahren das Wégeverfahren
und das Tracking Verfahren. Indirekte Umsetzer verwenden zur A /D-Umsetzung eine Zwischen-
groke, z.B. die Zeit zum Laden eines Kondensators. Die wichtigsten indirekten Umsetzer sind
Einrampenumsetzer, Zweirampenumsetzer, Vierrampenumsetzer, integrierende U /f-Umsetzer
und der Sigma-Delta-Umsetzer.

5.4.1 Paralleler A/D-Umsetzer (Flash Converter)

Er stellt die schnellste und aufwendigste Methode der Analog-Digital Umsetzung dar. Mit
(n—1) Komparatoren und ebenso vielen Referenzspannungen (realisiert durch eine Spannungs-
teilerkette und eine Referenzspannungsquelle) kann unterschieden werden, in welchem der n—1
Spannungsbereiche die Eingangsspannung liegt. Pro Taktzyklus werden alle N = log,n bit
gleichzeitig ermittelt. Abbildung 5.12 zeigt die Realisierung eines 3 Bit Umsetzers nach diesem
Prinzip. Jene Komparatoren, deren Referenzspannung kleiner als die Eingangsspannung ist,
liefern an ihrem Ausgang 1 (logisch "high"). Tabelle 5.2 gibt die Logikpegel an den Kompara-
torausgangen in Abhingigkeit der Eingangsspannung an.

Der Einsatzbereich von Flash ADCs ist iiberall dort gegeben wo sehr hohe Sample-Raten erfor-
derlich sind, die von den anderen Verfahren nicht realisiert werden kénnen. Aufserdem ermég-
lichen die Flash-ADCs sehr geringe Latenzzeiten, da der Wert sofort ausgegeben werden kann.
Derzeit liefert der schnellste Flash ADC 4 GS/s (giga-samples per second) bei ein Auflsung
von 8 Bit. Flash ADCs werden in digitalen Oszilloskopen, Radarsystemen und Bildverarbei-
tungssytemen, Spektrometer und Detektoren eingesetzt. Bei digitalen Oszilloskopen mit bis
zu 20 GS/s werden mehrere Flash ADCs parallel betrieben. Dazu wird das Eingangsssignal
sequenziell und zeitlich versetzt zugefiihrt (time-interleaved converters).

Mit Hilfe einer Logikschaltung werden die Komparatorsignale in eine dual kodierte Zahl um-
gewandelt. Um unzuldssige Anderungen der Komparatorzustinde infolge von Eingangsspan-
nungsanderungen oder unterschiedlichen Schaltzeiten der einzelnen Komparatoren von der Lo-
gikschaltung fernzuhalten, erfolgt eine Zwischenspeicherung mit flankengetriggerten Flip-Flops.
Durch dieses digitale Abtast-Halteglied kann man auf ein herkbmmliches, analoges Abtast-
Halteglied mit seinen unvermeidlichen Abweichungen verzichten, was ein weiterer Vorteil dieses
Verfahrens ist. Durch geeignete Wahl der Widerstandswerte kann eine nichtlineare Umsetzer-
kennlinie relativ einfach realisiert werden. Die drei wesentlichsten Nachteile dieses Verfahrens
sind sein Platzbedarf, die geringe Eingangsimpedanz und sein hoher Leistungsverbrauch. Ein NV
bit Flash Converter benétigt 2" —1 Komparatoren, deren Offsetspannungen kleiner als 1/2 Uy g
sein miissen, da sonst Missing Codes auftreten kénnen. Diese bendtigen selbst bei modernen
Integrationsmethoden sehr viel Platz. Die geringe Eingangsimpedanz infolge der unvermeid-
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Abbildung 5.12: Blockschaltbild eines 3 BitFlash Konverters

lichen Parallelschaltung aller Komparatoreingéinge erfordert Bufferverstiirker, die zusitzliche
Abweichungen verursachen. Schnelle Bauteile bendtigen relativ viel Strom (Umladen parasi-
tdrer Kapazititen), weshalb hochauflésende Flash Converter einen hohen Leistungsverbrauch
aufweisen (vergleiche Tabelle 5.3).

{ Eingangsspannung ] Komparatorzustinde T Dualcode }

0 < U < 1/16U,f 0000000 000

1/16 Uy < Ue < 3/16Us 0000001 001
36l < Uz < B/16Uss 0000011 010
5/16 Uy < U. < T/16Ust 0000111 011
T/16 Ut < U, < 9/16 Upet 0001111 100
9/16Ures < Ue < 11/16 Uy 0011111 101
11/16 Uy < U, < 13/16 Ut 0111111 110
13/16 Uy < U, 1111111 111

Tabelle 5.2: Komparatorzustinde und Ausgangscode eines 3 bit — Flashconverters in Abhén-
gigkeit von der Eingangsspannung.
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Aufiosung | Abtastfrequenz | Verlustleistung
1 Bit 128 GHz 2000 mW
6 Bit 4 GHz 990 mW
8 Bit 2 GHz 640 mW
8 Bit 40 MHz 275 mW |

Tabelle 5.3: Ubliche Kennwerte von parallelen A/D-Umsetzern

5.4.2 SAR Umsetzer (Successive Approximation Register)

Bei diesem Verfahren, auch Wigeverfahren genannt. wird unter Verwendung von N = log,(n)
dual gewichteten Referenzspannungen und nur einem Komparator mit je einem Taktzyklus pro
Bit die Eingangsspannung gewandelt (vergleiche Blockschaltbild, Abbildung 5.13). Wihrend
der Umsetzung darf sich die Eingangsspannung nicht #ndern, was durch ein vorgeschaltetes
Abtast-Halteglied (Sample & Hold) sichergestellt werden kann. Das Umsetzverfahren gleicht
einer bindren Suche der Eingangsspannung. Mit jedem Taktzyklus wird der Bereich, in dem die
Eingangsspannung gesucht wird halbiert.

Umsetzer nach dem Wiégeverfahren werden tiberall dort eingesetzt wo eine moglichst hohe
Auflésung (12-24 Bit) und eine geringe integrale Nichtlinearitit sowie hohe Signal-to-Noise
Ratio (SNR) und geringe Verlustleistungen gefordert sind. Die maximalen Sample-Raten sind
kleiner als einige MS/s. Auf Grund des mehrstufigen Umsetzvorganges ergibt sich eine gréfere
Latenzzeit als z.B. bei einem Flash Umsetzer. Die SAR ADCs werden hauptsichlich dort ein-
gesetzt, wo die hohe effektive Auflosung fiir prizise Messungen die wichtigste Eigenschaft ist
wie z.B. in der Seismologie.

Sukzessives CLK
Approximations [@—=
Register

Umsetzer

Abbildung 5.13: Blockschaltbild eines A /D-Umsetzers nach dem Wégeverfahren

Der in der Abbildung 5.14 dargestellte D /A-Umsetzer dient zur Erzeugung der dual gewichteten
Vergleichsspannungen. Er basiert auf einem invers betriebenen Leiternetzwerk (im Leerlaufbe-
trieb), das die einzelnen Spannungen an den Schaltstellen Sy bis S3 gewichtet addiert.

Die Schalter Sy bis S5 werden so wie der Code Z binér codiert ist geschalten. Die Ausgangs-
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Abbildung 5.14: Blockschaltbild des beim Wigeverfahren zur Erzeugung der Vergleichsspan-
nung verwendeten D/A-Umsetzers

spannung /,(Z) betrégt allgemein

Us(Z) = Ut (5.9)

VA
2N
und kann somit Werte zwischen 0 V und 15/16 U, annehmen. Die Steuerung der Umsetzung
nach Abbildung 5.13 erfolgt durch das sogenannte Sukzessive Approzimations-Register (SAR).
Dieses setzt zu Beginn der Umsetzung das hochstwertige Bit (MSB) des D/A-Umsetzers auf
1, worauf dieser eine Ausgangsspannung von U,/2 ausgibt. Der Komparator vergleicht die-
se Spannung mit der Eingangsspannung und liefert ein logisches Signal mit der Information
Vergleichsspannung "zu grok” oder "zu klein”. Ist die Vergleichsspannung zu klein, wird das
hochstwertigste Bit im Speicherregister des SAR auf 1 belassen, andernfalls wird es auf 0 ge-
setzt. Dieser Wégevorgang wird anschliefend unter Beriicksichtigung der bereits ermittelten
Stellen fiir jedes weitere Bit wiederholt, bis auch das niederwertigste Bit (LSB) feststeht, was
durch das Signal End of Conversion (EOC) angezeigt wird. Im Speicherregister des SAR steht
damit eine der Eingangsspannung proportionale Zahl Z. Die Genauigkeit dieses Verfahrens
hingt wesentlich von der des verwendeten D/A-Umsetzers und des Komparators ab.

5.4.3 Einrampenverfahren oder Sigezahnverfahren (Single-Slope)

Es ist das &lteste elektrisch implementierte Umsetzungsverfahren. Dabei wird ein freilaufen-
der Ségezahnoszillator verwendet, der eine Rampenspannung erzeugt. Dabei geht die Genau-
igkeit der Amplitude und der Frequenz direkt in die Genaugikeit der Umsetzung ein. Daher
werden diese beiden Grofen Referenzgroken genannt. Mit Hilfe eines Fensterkomparators und
eines Zahlers, wird die Eingangsspannnug direkt mit der Rampenspannung verglichen und
die Anzahl der Taktzyklen des Quarzoszillators zwischen dem Nulldurchgang und Erreichen
der Eingangsspannung gemessen. Dieses sehr einfache Verfahren zeichnet sich durch eine sehr
kleine differentielle Nichtlinearitiit aus. Nullpunkt- und Steigungsfehler sind abgleichbar. Den
wesentlichsten Nachteil dieses Verfahrens stellt die Abhingigkeit des Ergebnisses vom frequenz-
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bestimmenden RC-Produkt des Sdgezahngenerators dar. Die Temperaturabhingigkeit und die
Langzeitdrift der Bauteilwerte verursachen Abweichungen von mehr als 0.1 %. Im Vergleich zu
den vorherigen Umsetzern ist die Umsetzdauer nicht konstant, sondern direkt von der Hohe der
Eingangsspannung abhéngig.

5.4.4 Zweirampenverfahren (Dual-Slope)

Abbildung 5.15 zeigt das Blockschaltbild eines derartigen Umsetzers bestehend aus einem als
Integrator beschalteten Operationsverstéirker, einem Komparator, einem Zéhler und einer Steu-
erschaltung.

o 8, — |
. i |
L R C '
o—lo~e 5 :}_‘ Schalter
Uc# S i Steuerung
I- : E [ +U1 Komp
— » S; ov i TMess/Rcf
- T \ Tor b Zihler
. CLK

f=1/T l
Z

Abbildung 5.15: Blockschaltbild eines A /D-Umsetzers nach dem Zweirampenverfahren (Dual-
Slope Verfahren)

Im Ruhezustand sind die Schalter S; und S3 offen, der Schalter S, ist geschlossen und die
Integratorspannung somit Null. Zu beginn der Messung wird der Zdhler zuriickgesetzt und S5
gedffnet und S geschlossen. Dadurch wird die Eingangsspannung nun integriert. Dies geschieht
iiber eine fixe Zeit, wahrend der Zahler dabei von Null bis zu seinem maximalen Zahlerstand
Zmax = 2% — 1) zdhlt und damit iiberliuft. Wenn der Zihler iibergelaufen ist betrigt die
Ausgangsspannung des Integrators nach diesen Zy,., + 1 Taktzyklen mit der Dauer T

1
RC
Gleichzeitig mit dem Uberlauf wird am Eingang des Integrators von der Eingangsspannung auf
die Referenzspannung umgeschalten (S; offen, S3 geschlossen). Das Vorzeichen der Referenz-
spannung ist dabei entgegengesetzt zum Vorzeichen der Eingangsspannung gewéhlt, wodurch

ot —
wz(ly) = / ue (t)dt = ~};[—E (Zmax +1)T (5.10)
5 ,
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der Betrag der Integratorspannung abnimmt und schlieklich Null erreicht. Der Komparator er-
kennt diesen Nulldurchgang und beendet den Zahlvorgang mit dem Zihlerstand Z. Zur Berech-
nung der Integrationszeit bis zum Erreichen des Nulldurchganges kann wieder Gleichung 5.10
verwendet werden, wenn fiir u.(¢) die Referenzspannung U, eingesetzt wird. Fiir die Integra-
tionszeit ¢, folgt daraus:

RC
If_):ZT: U ’U](fl)‘ (311)
ref
U A ﬂ——?z—»
I — > —
> : 4 >
W Integration 7 t
S \VOI’I Ue k\/
e ~ /
Sy
Integration
won L Integration
von Uref

Abbildung 5.16: Zeitlicher Verlauf der Integratorspannung beim Dual Slope Verfahren

Unter der Voraussetzung, dass 0 < [, < (1 - 1/2“\') Uret, folgt aus den Gleichungen 5.10
und 5.11

Ue r Ue -
F = [(me + 1)Ume = P\ Ume (5.12)

Das Symbol | X | (Gaufklammer bzw. floor-Operator) in Formel 5.12 steht fiir das Abschneiden
des Nachkommateils der Zahl X.

Wie man anhand des Diagramms in Abbildung 5.16 sehen kann, erreicht der Zihler nur fiir
eine Eingangsspannung gleich der Referenzspannung den Zihlerstand Z,,,.. Kleinere Eingangs-
spannungen fiihren in chreinstimmung mit Formel 5.12 zu dementsprechend geringeren Zih-
lerstdnden.

Eigenschaften des Zweirampen-Umsetzers

Bei diesem Verfahren wird kein Momentanwert, sondern die iiber eine Integrationsperiode ge-
mittelte Eingangsspannung umgesetzt. Es ist daher auch kein S&H-Glied notwendig. Die Inte-
gration der Eingangsspannung {iber eine fixe, der Messaufgabe anpassbare Zeitspanne ermog-
licht die wirkungsvolle Unterdriickung von unerwiinschten Wechselsignalkomponenten wie z.B.
Brummeinstreuungen. Zu diesem Zweck wihlt man die Integrationsdauer zu einem ganzzah-
ligen Vielfachen der Periodendauern potentieller Storsignale. Will man gleichzeitig 16 % Hz,
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50 Hz und 60 Hz unterdriicken, betrédgt die kiirzeste Integrationszeit 300 ms. Weitere mogliche
Integrationszeiten sind natiirlich auch alle Vielfachen von 300 ms. Diese wichtige Eigenschaft
der Storunterdriickung ist allen integrierenden A /D-Umsetzern zu eigen. Durch das Laden und
Entladen des Kondensators féllt bei der Berechnung des Umsetzwertes der Bauteilwert der Ka-
pazitit C des Kondensators heraus. Dadurch kann die Einwirkung des langsamen Bauteildrift
des Kondensators auf das Messergebnis verhindert werden.

Bedingt durch die Funktionsweise weist der Zweirampenumsetzer eine sehr gute differentielle
Nichtlinearitéit (keine missing codes), eine Auflésung bis 22 Bit und eine sehr gute Storsignal-
unterdriickung auf. Durch eine Regelschaltung ist ein automatischer Nullpunktabgleich nach
jedem Messzyklus méglich, wodurch Offsetfehler des Integrators und des Komparators beseitigt
werden [8]. Aufgrund der langen Umsetzungszeit von z.B. 300 ms eignet sich dieser Umsetzer
nur fiir sehr niederfrequente Signale. Ein weiterer Nachteil liegt in der unterbrochenen Integra-
tion des Eingangssignals, wenn S gedffnet und S3 geschlossen ist.

Umsetzer nach dem Dual-Slope-Verfahren sind als integrierte Schaltungen mit Auflésungen
bis 22 Bit oder 4 1/2 Digit und Umsetzungszeiten im 10-500 ms Bereich erhiltlich. Letztere
besitzen 7-Segment-Ausginge und werden vor allem in Digitalvoltmetern eingesetzt.

5.5 Arbeiten im Labor

5.5.1 Beschreibung des Messaufbaus

Fiir den ersten Teil der Ubung stehen je ein Flash Converter, ein Umsetzer nach dem Prinzip
der Sukzessiven Approximation sowie ein Umsetzer nach dem Dual Slope Prinzip zur Verfii-
gung. Bei allen drei Umsetzern handelt es sich um unipolare Umsetzer mit einem Eingangs-
spannungsbereich von 0 bis 5 V und einer Auflésung von 4 bit. Durch das Vorschalten eines
Summationsverstirkers erreicht man eine Nullpunktverschiebung um —2.5 V und erhélt so bi-
polares Umsetzerverhalten, also eine ideale Kennlinie geméfs Abbildung 5.3.

Bei den realisierten Verfahren findet der Binary Offset Code Verwendung. Die Darstellung
des Umsetzungsergebnisses erfolgt direkt an den Ausgéngen durch Leuchtdioden und in weite-
rer Folge mit einer zweistelligen Siebensegment-Anzeige durch Ausgabe von Zahlen zwischen
—8 bis +T7.

Das Taktsignal (CLK) mit einer Frequenz von etwa 12.5 Hz ermdglicht die visuelle Abschétzung
der unterschiedlichen Arbeitsgeschwindigkeiten der drei Umsetzungsverfahren. Ein um den Fak-
tor 128 schnelleres Taktsignal (n*CLK) ermoglicht eine einfache Darstellung spezifischer Um-
setzersignale mit dem Oszilloskop. Zur Beurteilung der Storunterdriickung dient neben einem
Sinusgenerator mit konstanter Signalamplitude (4 2.2 V) und variabler Frequenz (15 Hz bis
3 kHz) eine Rauschquelle mit bandbegrenztem weikem Rauschen variabler Amplitude (Effek-
tivwert 2.5 mV bis 2.5 V). Die Einspeisung dieser Signale erfolgt iiber den Summeneingang des
Eingangsverstarkers.
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5.5.2  Anleitung zur Ermittlung der Umsetzerfehler

Eine graphische Ermittlung der Abweichungen ist prinzipiell moglich, aber sehr ungenau. Aus
diesem Grund hat die Auswertung rechnerisch zu erfolgen, wobei die Tabelle 5.4 eine Hilfestel-
lung geben soll. Die Ermittlung der Abweichungen erfolgt entsprechend dem bipolaren Betrieb
der Umsetzer.

Umschaltspannung Stufenbreite Stufenmittelpunkt j
T Segment I Real Jdeal | Diff. |  Kor. | Real | Ideal Diff. | Real Ideal Diff._
& v v | v v v v v v v v
I 11 1| v v VI VI viI X_| X
-8
2458 | -2344 | 0114 | 2344 e Y >
7 02 313 0201 | o, 2,188 | -0.145
p 2406 | -2.031 0375 | -2.322 5 s o ok .
[ 122 . 0.1 22 -1.875 | -0.386
2254 | -1719 | -0535 | -2.200 = 31s s 2201 - .
5 3¢ ! 02 2 15 -0.467
e B e O ey ey 0.107 = 1250 | -0.400
4 : E - -1650 | -12 -0.4
3 e L cEE | A L 476 | 0313 0.163 : 0938 | -0.264
-3 . ; 2 2 -1.202 -U. -U.
0927 | 0781 | -0.146 | -0.964 120
2 0.111 0.313 0202 | 0908 | -0.625 | -0283
<078 | -0.469 | -0317 | -0.853
0.440 0.313 0.127 | 0633 | -0313 | -0320
<0315 | -0.156 | -0.159 | -0.413
0 0.236 0.313 0077 | 0205 | 0000 | -0.295
-0.050 | 0156 | -0.206 | -0.177
1 0.558 0313 0245 | 0102 0313 | -0.211
------ 0.469 . e
2 T | 0 0313 | 0313 ] - 0625 | .
56 0781 | -0.2 .
3 0559 0.779 0.313 0.466 0771 | 0938 | -0.167
1.378 1,094 | 0284 | 1160
4 0294 | 0313 | -0.019 1307 1.250 0.057
1.703 1.406 0.297 | 1.454
5 0.232 0313 | -0.081 1.570 1563 | -0.017
1.965 1.719 0.246 | 1.686 =
6 0345 | 0313 0.032 1.859 1.875 | -0.016
2340 | 2031 0.309 | 2.031
L7 ] |

Tabelle 5.4: Beispiel fiir die Auswertung der aufgenommenen Kennlinie des A/D-Umsetzers

Um die Messwerte wie in Tabelle 5.4 auszuwerten, miissen wihrend der Laboriibung lediglich
die ermittelten Schaltschwellen des A /D-Umsetzers in der ersten Spalte der Tabelle eingetragen
werden. Die restlichen Spalten kénnen wie folgt berechnet werden:

1. Eintragen der Differenzen der Spalten I und II in Spalte III.

2. Der erste Wert in Spalte III enthilt den negativen Bereichsendwertfehler (im Beispiel -
0.114 V), der letzte Wert den positiven Bereichsendwertfehler (im Beispiel 0.309 V) bei
nicht abgeglichenem Nullpunktfehler. Den Nullpunktfehler (Ubergang von -1 auf 0) erhélt
man aus dem mittleren Element von Spalte III (im Beispiel hier -0.159 V).

3. Die Werte fiir die Bereichsendwertfehler und den Nullpunktfehler werden durch Upgg =

)2} = 0.313 V dividiert, um sie in der iiblichen Weise (Teile von Ursg) angeben zu kénnen.

Im Beispiel sind die erhaltenen Werte —0.36 Ursg, 0.987 Ursg und —0.51 Upgp.
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Bevor die integrale Nichtlinearitdt ermittelt wird, erfolgt durch gewichtete Subtraktion
der Bereichsendwertfehler von den Spannungswerten in der Tabelle eine rechnerische Kor-
rektur (Abgleich gemék der end-point Definition). Die Berechnung der korrigierten Werte
in Spalte IV ist im folgenden skizziert:

14 0
—2458V — —-(-0.114V) — —-0309V = —-2344V
8 1 ) 14
2406V -— 13 (=0.114V) — L 0309V = -2322V
. 12 . T 2.32
S 13 .
+1.965V — —-(=0.114V) — — 0309V = +1.686V
14 14
+2.340V U (—=0.114V) H 0309V = 42031V
. T , 1 & 2.0:
negativer positiver

Bereichsendwertfehler

Die korrigierten Werte fiir die Umschaltspannungen werden in Spalte IV eingetragen und
sind Grundlage der weiteren Verarbeitung.

. Aus der Differenz zweier aufeinanderfolgender korrigierter Umschaltspannungen (Spalte

IV) errechnet man die jeweilige Stufenbreite, die in Spalte V eingetragen wird.

Aus dem Maximalwert der Differenz zur idealen Stufenbreite (Spalte VI) kann die diffe-
rentielle Nichtlinearitét direkt abgelesen werden (Spalte VII). Im Beispiel tritt der grofste
Absolutwert der Abweichungen der Stufenbreiten in Zeile 11 mit 0.466 V = 1.49 Uysp
auf.

Addiert man zur korrigierten Umschaltspannung (Spalte IV) die halbe Stufenbreite aus
Spalte V, erhélt man die Spannungswerte fiir die realen Stufenmittelpunkte, die in Spalte
VIII eingetragen werden.

Die Differenz der Stufenmittelpunkte zu ihren idealen Positionen ergibt sich durch Diffe-
renzbildung von idealem und realem Wert (Spalten VIII und IX) und wird in Spalte X
eingetragen. Der Maximalwert der Werte in Spalte X ist die integrale Nichtlinearitit. Im
Beispiel ist dies —0.467 V' = 1.49 Uygp.

5.5.3 Darstellung der Umsetzerkennlinie

Zur graphischen Darstellung der Umsetzerkennlinie sind auf der Abszisse der Spannungswert
(Makstab 1 V = 25 mm) und auf der Ordinate der digitale Ausgangswert des A /D-Umsetzers
aufzutragen.
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Die nach dem beschriebenen Verfahren ermittelten Abweichungen sind an den entsprechen-
den Stellen zu vermerken. Dabei sind folgende Punkte zu beachten:

e Der Nullpunktfehler sowie die Bereichsendwertfehler sind proportional zu den in der Zeich-
nung angegebenen Strecken.

e Die angegebene Strecke fiir den maximalen integralen Linearitéitsfehler enthilt zusitzlich
Anteile der positiven und negativen Bereichsendwertfehler, da diese Abweichung auf die
beziiglich Bereichsendwertfehlern korrigierte Umsetzerkennlinie bezogen wird.

e Die angegebene Strecke fiir den differentiellen Linearitiitsfehler ist aufgrund der in der
Zeichnung nicht durchgefiihrten Kennlinien-Korrektur nicht proportional zum berechne-
ten Wert.

5.5.4 Aufgabenstellung

Flash Converter

e Bauen Sie den Flash Converters entsprechend Abbildung 5.17 auf. Der Betrieb des Flash-
Converters soll zuerst handgetaktet und dann mit CLK sowie mit n - CLK getaktet
erfolgen.

e Nehmen Sie die Umsetzerkennlinie unter Zuhilfenahme der variablen Spannungsquelle
(—2.5 V bis +2.5 V) auf. Bestimmen Sie die positiven und negativen Bereichsendwertfeh-
ler, die Nullpunktfehler und die differentiellen und integralen Nichtlinearititen.

¢ Beobachten Sie die Auswirkungen von iiberlagerten Storungen. Es steht ihnen eine Sinus-
Spannungsquelle sowie eine Rauschspannungsquelle zur Verfiigung.

Wigeverfahren

e Bauen Sie einen 4 Bit A/D-Umsetzers nach dem Wigeverfahren entsprechend Abbild-
ung 5.18. Beobachten Sie den Verlauf der Umsetzung der Eingangsspannung am Oszillo-
skop mit Hilfe der Ausgangsspannung der D /A-Einheit. Stellen Sie dazu fiir verschiedene
Eingangsspannungen die Ausgangsspannung des D/A-Umsetzers sowie das Taktsignal
gleichzeitig auf dem Oszilloskop dar.

¢ Beobachtung Sie erneut die Auswirkung von iiberlagerten Stérungen auf den Umsetzvor-
gang.
Dual-Slope Verfahren

e Bauen Sie den 4 Bit Dual-Slope Umsetzer entsprechend Abbildung 5.19 auf. Beobach-
ten Sie den Umsetzvorgang mit CLK und mit n*CLK getaktet. Stellen Sie dazu wieder
fiir verschiedene Eingangsspannungen die Ausgangsspannung des Integrators sowie das
Taktsignal gleichzeitig mit dem Oszilloskop dar.
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e Beobachten Sie erneut die Auswirkungen von iiberlagerten Stérungen auf den Umsetz-
vorgang.

A /D-D/A Umsetzereinheit

e Bauen Sie cine A/D-D/A Umsetzereinheit bestehend aus einem Flash Converter und der
beim Wiégeverfahren verwendeten D/A-Umsetzer-Einheit auf. Verwenden Sie dazu als
Signalquelle am Eingang einen Funktionsgenerator.

e Stellen Sie das Sinussignals vor und nach der Umsetzereinheit mit je einem Kanal des
Oszilloskops gleichzeitig dar.

e Stellen Sie den Quantisierungsfehler durch Differenzbildung zwischen den beiden Kanilen
des Oszilloskops dar.

e Beobachten Sie den Zusammenhangs zwischen maximaler Signalfrequenz und Abtastfre-
quenz und die Auswirkungen auf das Ausgangssignal.
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Abbildung 5.17: Schaltbild des parallelen A /D-Umsetzers

103



%
ol 4
S
gl o
N
EI:
N 5 <
=
(o]
5
g° i
i}

LSB
%
QO

SAR
Q
Q
MSB D/A LSB

N o~
m o
s (@]
=
o
&)

uﬂef

CLK N

Komparator

lels
‘Jewoiny

= o%:
d
& 2

--l-l.

b .

x 1
303 3
3] 7 ’é’ £
= = 5
- .

N

-

Abbildung 5.18: Schaltbild des A/ D-Umsetzexggach dem Prinzip der sukzessiven Approxima-
tion (Wigeverfahren)



ablazuy

as$71 ASW

1no

% l'o ko
o Lo
1LNO
Bm\cwm‘n a5 HSI
4 HIHYZ
<
NG g

Ablauf-
steuerung

Jojesedwoy

A0

lojesBaju)

<

1

-sBuebuig

snuig

Abbildung 5.19: Schaltbild des Zweirampenumsetzers

105



Teil II - Frequenzmessung

5.6 Allgemeines zur Frequenzmessung

Definition: Die Frequenz ist die Zahl der Schwingungen pro Zeiteinheit. Ein Messgerit zur
Messung der Frequenz muss also geméfs dieser physikalischen Definition die Anzahl der Schwin-
gungen bestimmen, die pro Zeiteinheit auftreten.

Frequenzen und Zeiten lassen sich in Abhingigkeit von der Messzeit mit sehr hoher Genauigkeit
messen und konnen mit geringem Aufwand (z.B. Impulszdhlung) leicht als Zahl dargestellt oder
digital weiterverarbeitet werden. Frequenz- und Zeitsignale werden auch deshalb besonders ger-
ne eingesetzt, weil sich die Vorteile der digitalen und analogen Signalverarbeitung kombinieren
lassen. Die Vorteile von Frequenzsignalen lassen sich wie folgt zusammenfassen:

e Geringere Storanfilligkeit als Analogsignale
e Einfache galvanische Entkopplung von Messumformer und Messgerit
e Problemlose Verstérkung ohne Genauigkeitsverlust

e Einfache Weiterverarbeitung

5.6.1 Prinzipien zur Frequenzmessung

Prinzipiell stehen fiir die Frequenzmessung folgende Methoden zur Verfiigung:
e Riickfiihrung auf eine Zeitmessung (Messung einer oder mehrerer Periodendauern)

e Vergleich mit einer Normalfrequenz (Zdhlung der Impulse wihrend einer vorgegebenen
Zeit)

e Resonanzabhéngigkeit mechanischer oder elektrischer Systeme (z.B. Zungenfrequenzmes-
ser)

e Riickfithrung auf analoge Signale

Zeitmessung und Frequenzmessung sind einander sehr dhnlich. Es wird jeweils die Impulsfolge
einer Frequenz [ wihrend eines Zeitintervalls T einem Zahler zugefiihrt und fiihrt dort zum
Zahlerstand N:

N = [T (5.13)

Aus Gleichung 5.13 kann aufgrund des Zédhlerstandes und einer Referenzzeit eine unbekann-
te Frequenz f ermittelt werden oder mit einer Referenzfrequenz die gesuchte Zeit T. Dieses
Verfahren lésst sich auch zur einfachen Bestimmung einer mittleren Zeitdauer bzw. mittleren
Frequenz bei stochastischen Ereignissen heranziehen.



5.7 Periodendauer- und Frequenzmessung

5.7.1 Periodendauermessung

Das Prinzip der Periodendauermessung ist es, wihrend einer unbekannten zu messenden Torzeit
T (entspricht der Periodendauer) die Zahl der ankommenden Impulse N einer bekannten Re-
ferenzfrequenz fy zu zdhlen (Abbildung 5.20). Daher errechnet sich die gesuchte Periodendauer
Tx nach GI. 5.13 zu:

1 N

fx I

Die Ablaufsteuerung bewirkt, dass der Zéhler withrend der Torzeit T’y die Impulse der Referenz-

frequenz fy aufsummiert und anschliefsend gesperrt wird. Nach dem Auslesen des Zahlerstandes

wird durch ein Resetsignal der Zihler riickgesetzt und die Ablaufsteuerung gibt den Eingang
wieder frei.

Ty (5.14)

Reset
l
fN Count ‘ J

o »| Ablauf- Zahler +
steuerung Anzeige
Impulsformer T ] W = Pafi
fx. Tx Tor ) R

O > ~ ST

U I ua

Abbildung 5.20: Blockschaltbild der Periodendauermessung.

Um ein sicheres Arbeiten der Ablaufsteuerung zu gewihrleisten und den Einfluss unterschied-
licher Kurvenformen auszuschliefsen. wird das unbekannte Signal, dessen Periodendauer be-
stimmt werden soll, durch einen Schmitt-Trigger in ein Rechtecksignal umgewandelt. Dieser
Schmitt-Trigger erzeugt aus der Eingangsspannung Uy ein Rechteck-Signal U 4 (siehe Abbildung
5.21), das iiber den Eingang "Tor” in die Ablaufsteuerung gefiihrt wird. Durch ein T-Flip-Flop
in der Ablaufsteuerung wird die Frequenz der Spannung U4 halbiert und damit eine Torzeit
gewonnen, deren Linge der zu bestimmenden Periodendauer Ty entspricht. Danach wird der
Zahler durch die Ablaufsteuerung bis zum nichsten Resetsignal gesperrt (internes Signal Ury,).
Das Resetsignal Up,q; bereitet die Ablaufsteuerung und den Zéhler auf eine neuerliche Messung
VOr.

Eine Erweiterung der Periodendauermessung ist in Abbildung 5.22 dargestellt. Bei diesem Ver-
fahren wird iiber mehrere Perioden gemittelt, indem die Frequenz fy durch einen Frequenzteiler
um den Faktor m verkleinert wird.
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Abbildung 5.21: Spannungsverlidufe bei der Periodendauermessung
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Abbildung 5.22: Blockschaltbild der Mehrfachperiodendauermessung

Zur Berechnung der Periodendauer Ty muss zusétzlich zur Referenzfrequenz und dem Zihler-
stand noch der verwendeter Teilerfaktor m beriicksichtigt werden:
N
Ty = (5.1

m fn

ot
—_
(@]
~

5.7.2 Frequenzmessung

Nach dem selben Prinzip wie die Periodendauermessung kann auch die Frequenzmessung erfol-
gen, wobei aber das Torsignal aus einer Normalfrequenz gewonnen wird und die zu unbekannte
Frequenz fyx dem Zidhler zugefiihrt wird. Ein beliebig geformtes Referenz-Eingangssignal Uy
wird durch einen Schmitt-Trigger in ein Rechtecksignal umgeformt. Dieses Rechtecksignal wird
tiber ein Tor, welches sich in der Ablaufsteuerung befindet, direkt an den Zéhler gefiihrt (verglei-
che Abbildung 5.23). Wahrend das Tor fiir die vorgewéhlte Zeit T gedfinet wird, erfolgt durch
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Abbildung 5.23: Blockschaltbild der Frequenzmessung

Impulszdhlung die Messung der Frequenz fy. Die Messzeit T wird durch eine Vergleichs-
frequenz fx und einen Teiler (1 : m) bestimmt. Der angezeigte Wert der gezéhlten Impulse
entspricht der zu messenden Frequenz in Abhédngigkeit der Torzeit. Die Torzeit errechnet sich
Zu:

m
Ir = — 5.16
T (516)
Daraus folgt fiir die zu messende Frequenz
, N o
fx = — [n (5.17)
m

5.7.3 Fehler

Nachdem die Periodendauermessung und die Frequenzmessung sehr dhnlich sind, sind auch die
Fehlerquellen praktisch die gleichen. Prinzipiell kénnen folgende Fehler auftreten:

e Ungenauigkeiten der Referenzquelle ( fx, Tw)
e Unsicherheit des letzten Digit beim Zahlwerk
e Storsignale

Die Referenzfrequenz (fx) bzw. die Referenzzeitdauer (7Ty) gehen direkt in das Messergebnis
ein. Daher sind Ungenauigkeiten bei diesen Grofen moglichst zu vermeiden.

Durch die fehlende Synchronisation von Zihleingang und Tor der Ablaufsteuerung treten in
der letzten Stelle Unsicherheiten von £ 1 Digit auf. Diese Unsicherheit wirkt sich bei der Be-
rechnung des relativen Fehlers umso weniger aus, je grofer die Anzahl der gezdhlten Impulse ist.
Die Torzeit sollte demnach so gewéhlt werden, dass die Stellenkapazitéit des Zdhlers moglichst
ausgenutzt wird. Ein Uberlauf des Zihlers verursacht allerdings eine ungiiltige Messung.
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Beispiel: Fiir einen 4-stelligen Zihler bedeutet die Anzeige 0010 £ 1 Digit: Das Ergebnis liegt
zwischen 0011 und 0009, der sich daraus ergebende relative Fehler betrdgt +10 %. Bei
einer um den Faktor 100 groferen Torzeit (Teiler 1 : 100) ergibt sich eine Anzeige von
1000 4 1 Digit, was einen relativen Fehler von +0.1 % bedeutet.

Der Einfluss von Stérsignalen kann durch die Hysterese eines Schmitt-Triggers am Eingang
weitgehend ausgeschaltet werden.

5.8 f/U-Umsetzer und U /f-Umsetzer

5.8.1 f/U-Umsetzer

Um ein Frequenzsignal analog messen zu konnen oder ein in ein Frequenzsignal umgeformtes
Analogsignal wiederherzustellen, besteht die Mdoglichkeit, das Frequenzsignal in ein Spannungs-
signal oder ein Stromsignal umzusetzen. Prinzipiell stehen dazu folgende Mdoglichkeiten zur
Verfiigung:

e Umsetzung eines Zéhlerstandes (D/A-Umsetzer)
e Direkte Umsetzung eines Frequenzsignals in ein Spannungssignal

Einen einfachen Aufbau eines direkten Frequenz-Spannungsumsetzers zeigt Abbildung 5.24.
Bei diesem Verfahren wird das Eingangssignal mittels eines Monoflops in eine Folge von Recht-
eckimpulsen gleicher Hohe Uy und gleicher Breite Ty (mit der Frequenz des urspriinglichen
Signals) umgesetzt und diese Impulsfolge gemittelt. Dadurch erhilt man am Ausgang des Um-
setzers eine Spannung /7, deren Mittelwert proportional der unbekannten Frequenz [y ist. Es
gilt:

U = U Tp fx (5.18)

Signalformer Monotlop

X IX [ UK Ly LU
1) M —
0 o —_.»> T 0 1 O
X 0 .

Abbildung 5.24: Blockschaltbild eines f/U-Umsetzers.

Der Signalformer (Blockschaltbild Abbildung 5.25) hat die Aufgabe, das Eingangssignal in ein
definiertes Rechtecksignal umzuwandeln. Es entsteht ein wertdiskretes Signal, das nur die Zu-
stdnde "High” oder "Low” annehmen kann, welche von den nachfolgenden digitalen Bauteilen
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weiterverarbeitet werden konnen. Das Signal wird iiber einen Hochpass vom Gleichspannungs-
anteil befreit, mit einem Tiefpass werden hochfrequente Storungen gedampft und durch einen
Schmitt-Trigger mit kleiner Hysterese wird der Nulldurchgang detektiert.

fx, Tx Hochpass Tiefpass Schmitt - Trigger
O ‘” (R — ;( Uk
J C R -
Ux H T o+
Rj
Ry Cy
R>

Abbildung 5.25: Signalformer zur Filterung und Anpassung der Pegel der Eingangssignale an
den Digitalteil des U/f-Umsetzers

Das Monoflop (monostabile Kippstufe, Univibrator) wird ben&tigt um einen Rechteckimpuls
bestimmter Héhe Uy und Léinge Tj zu erzeugen. Das Monoflop hat nur einen stabilen Zustand
(U4 =0V). Angeregt durch ein Eingangssignal (Trigger) geht es in den astabilen Zustand iiber
und nach einer definierten Zeit Ty fillt es in den stabilen Zustand zuriick. Erreicht wird diese
definierte Zeitspanne meist durch das Aufladen eines Kondensators iiber einen Widerstand.

Wichtig ist dabei, dass das Monoflop flankengetriggert ist, um bei einem niederfrequenten Ein-
gangssignal nur einmal pro Periode den Zustand High zu erreichen. Kénnen hochfrequente
Storungen nicht ausgeschlossen werden, empfiehlt es sich, ein nicht nachtriggerbares Monoflop
zu verwenden. Aus dem definierten Spannungswert Uy und der bekannten Zeitdauer Ty braucht
nur noch der Mittelwert der Spannungs-Zeitfliche ermittelt werden. Der einfachste Weg da-
zu ist ein Tiefpass. Dieser kann sowohl elektronisch (z.B. RC-Glied) oder mechanisch (z.B.
Tréigheit eines Messwerkes) realisiert werden. Eine kleine Zeitkonstante des Tiefpasses bedingt
eine kleine Einstellzeit aber gleichzeitig eine groke Welligkeit der Ausgangsspannung (AU in
Abbildung 5.26). Umgekehrt erzeugt eine groke Zeitkonstante eine geringere Welligkeit, aber
das Ausgangssignal benétigt nach einer Signaldnderung linger, um sich auf den neuen Zustand
einzustellen. Die hochste Eingangsfrequenz f,.. des f/U-Umsetzers ist durch die Linge der
Rechteckimpulse Ty am Ausgang des Monoflops bestimmit.

1
)max = ==u 0.19
s = (519

Daraus folgt, dass bei kurzen Impulsdauern Ty hohere Frequenzen abgebildet werden konnen.
Das hat aber den Nachteil, dass bei niedrigeren Frequenzen gemék Gleichung 5.18 der Pegel
der gemittelten Spannung sinkt.
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Abbildung 5.26: Spannungsverldufe beim f/U-Umsetzer

Fehler beim f/U-Umsetzer

Die Fehlerquellen sind im wesentlichen im Monoflop zu suchen. Nach Gleichung 5.18 sind so-
wohl die Spannung als auch die Zeitdauer des Monoflops im Ergebnis enthalten. Fehler in der
Ausgangsspannung treten auf, wenn die Ausgangsspannung des Monoflops im High—-Zustand
nicht den Referenzwert U, erreicht, bzw. wenn die Ausgangsspannung im Low-Zustand nicht
0 V ist. Fehler in der Zeitkonstante Ty des Monoflops wirken sich ebenfalls direkt auf das
Umsetzergebnis aus.

5.8.2 U/f-Umsetzer

Auf Grund der einfachen messtechnischen Erfassung und Verarbeitung von Frequenzsignalen,
kann es oft von Vorteil sein, eine analoge Grofe (z.B. Spannung) in eine Frequenz umzuformen.

Einfacher U/f-Umsetzer

Ahnlich dem f/U-Umsetzer kann auch ein U/f-Umsetzer aufgebaut werden (Abbildung 5.27).
Dabei wird die an einem Tiefpass gemittelte Spannung Urp mit einer unbekannten Eingangs-
spannung Uy verglichen. Der Ausgang des Komparators Uy geht in den High-Zustand iiber,
sobald die Eingangsspannung Uy grofer als die gemittelte Spannung Upp wird (siehe Abbildung
5.28). Der Komparator triggert ein pegelsensitives Monoflop, welches Rechteckpulse konstanter
Hohe Uy und Lénge Tj solange ausgibt, bis die gemittelte Spannung Urp den Eingangsspan-
nungspegel iibersteigt und der Komparatorausgang zuriickkippt. Gelangen keine Impulse an
den Tiefpass, so sinkt die Spannung wieder bis unter den Eingangssignalpegel ab (der Tiefpass
wird {iber R entladen), der Komparatorausgang geht wieder in den High—Zustand und das Mo-
noflop beginnt wieder, den Kondensator im Tiefpass aufzuladen. Die Folge der Rechteckimpulse
entspricht der gesuchten Frequenz:

(J’T‘\’ = (]() TQ fl (520)
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Abbildung 5.27: Blockschaltbild eines einfachen U /f-Umsetzers
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Abbildung 5.28: Spannungsverldufe beim einfachen U/f-Umsetzer

Im eingeschwungenen Zustand liegt auch am Komparatorausgang die gesuchte Frequenz an,
d.h., das Monoflop wird genau so oft getriggert, dass der Pegel am Ausgang des Tiefpasses ( Urp)
immer in Hohe des Eingangspegels Uy bleibt. Steigt die Eingangsspannung jedoch sprunghaft
an, so sind mehrere aufeinanderfolgende Impulse notig, um den Mittelwert iiber den Eingangs-
spannungspegel zu heben. Deshalb muss hier ein pegelsensitives Monoflop eingesetzt werden
(im Gegensatz zur f/U-Umsetzung, wo ein flankengetriggertes Monoflop erforderlich ist), wel-
ches nicht auf eine Flanke triggert, sondern Rechteckimpulse ausgibt, solange ein High-Pegel
am Eingang anliegt (vergleiche Abbildung 5.29). Je kleiner die Impulsdauer 7 des Monoflops
gewéhlt wird, umso grofer wird die Anzahl der Impulse und somit die Frequenz. Mit der Zeit-
konstante des RC-Tiefpasses kann wiederum eingestellt werden, wie schnell der U/f-Umsetzer
einer Eingangsspannungsinderung folgt.

Fehler beim einfachen U/f-Umsetzer

Ist der Komparator mit einer Offsetspannung behaftet, so tritt diese als scheinbare Verschiebung
der Eingangsspannung in Erscheinung. Auferdem sind die Genauigkeit der Referenzzeit des
Monoflops und die Spannungspegel wihrend der High— und Low—Phase fiir das Ausgangssignal
wertbestimmend.
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Abbildung 5.29: Spannungsverlauf bei einem Eingangsspannungssprung

U /f-Sdgezahnumsetzer

Eine andere Mdoglichkeit, eine U/f-Umsetzung zu realisieren, ist der Sdgezahnumsetzer (sie-
he Abbildung 5.30). Bei diesem Umsetzer sorgt ebenfalls ein Monoflop fiir definierte Span-
nungsimpulse, es wird aber bei diesem Verfahren das Integral der Eingangsspannung mit einer
Referenzspannung verglichen. Sinkt die Spannung

_ 1 &
ualt) = —7?—(:/ ug(7)dr (5.21)
< JT1=0

unter den Wert der Referenzspannung U, ab, so wechselt der Ausgang des Komparators vom
Low- in den High-Zustand. Diese Flanke triggert das Monoflop, welches den Kondensator iiber
einen Analogschalter fiir die Zeit 7 zur Entladung kurzschliefst. Danach beginnt die Integra-
tion erneut. Je grofer die Eingangsspannung Ux ist, umso schneller erfolgt das Absinken der
Spannung U4 im Integrator und umso grofer ist die Frequenz am Ausgang des U /f-Umsetzers.

|
~
C
Integrator ,—-—"_,
U R Komparator
Xo_:'_ b Monoflop
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> + > -0
0
f
URef 1
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Abbildung 5.30: Blockschaltbild des U /f-Sdgezahnumsetzers
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Abbildung 5.31: Spannungsverliufe beim U /f-Ségezahnumsetzer

Fehler beim Sigezahnumsetzer

Neben der Spannungsverschiebung durch die Offsetspannungen am Integrator und am Kom-
parator tritt eine Verdnderung des Ladestromes des Kondensators durch den Biasstrom des
Integrator Operationsverstirkers auf. Die Referenzzeit des Monoflops, die Zeitkonstante des
Integrators und die Grofse der Referenzspannung gehen direkt in das Umsetzergebnis ein. Nach-
teilig erweist sich bei diesem Verfahren auch, dass wihrend der Zeit 7Tj, in der das Monoflop
gesetzt ist, die Eingangsspannung Uy keine Wirkung auf die Integrator-Ausgangsspannung U 4
hat, und somit eine nichtlineare Umsetzerkennlinie entsteht.

U/f-Umsetzer nach dem Ladungsbilanzverfahren

Beim U/f-Umsetzer nach dem Ladungsbilanzverfahren (Abbildung 5.32) kénnen einige Nachtei-
le des Ségezahnumsetzers vermieden werden, weil auch wihrend der Entladung des Kondensa-
tors mit einer Konstantstromquelle die Eingangsspannung Ux die Integrator-Ausgangsspannung
U4 beeinflusst.

Fehler beim Ladungsbilanzverfahren Sowohl die nichtlineare Kennlinie wie auch der Ein-
fluss des Kondensators auf das Umsetzergebnis werden im Gegensatz zum Sigezahnumsetzer
bei diesem Verfahren vermieden. Der Umsetzer nach dem Ladungsbilanzverfahren hat als wert-
bestimmende Vergleichsgrofe den Referenzstrom [y, der zusammen mit dem Eingangsstrom
(Ix = Ux/R) fiir das Abintegrieren des Kondensators zustindig ist. Die Referenzspannung
bestimmt lediglich den Arbeitspunkt und soll daher frei von Schwankungen sein. Die eben
besprochenen Verfahren zur Spannungs/Frequenz- bzw. Frequenz/Spannungs-Umsetzung las-
sen sich unter Beriicksichtigung des Ohmschen Gesetzes genauso gut als Umsetzer fiir Strome
(I < f) verwenden.
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Abbildung 5.32: Blockschaltbild des U /f-Umsetzers nach dem Ladungsbilanzverfahren
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Abbildung 5.33: Spannungsverlidufe beim Ladungsbilanzverfahren

5.9 Arbeiten im Labor
5.9.1 Beschreibung des Messaufbaus

Samtliche bei dieser Ubung verwendeten Komponenten sind in einem Ubungsgerit eingebaut.
Fiir die Frequenz- und Periodendauermessung stehen zwei Frequenzgeneratoren, zwei Schmitt-
Trigger, eine Ablaufsteuerung (kombiniert mit Zahler, Anzeige und Reset—Taster) sowie sechs
Teiler zur Verfiigung. Die Frequenzen der beiden Frequenzgeneratoren sind einstellbar, eine von
ihnen stufenlos, die zweite in dekadischen Stufen zwischen 1kHz und 100 kHz.

Die Ablaufsteuerung samt Zihler und Anzeige hat neben den Eingéngen Tor, Count und Reset
(mittels Taster zu betétigen) noch eine Anzeige -LED fiir Zdhleriiberlaufe. Leuchtet diese LED
auf, so ist die Messung ungiiltig und mit einem anderen Teilerverhéltnis oder einer anderen
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Abbildung 5.32: Blockschaltbild des U/f-Umsetzers nach dem Ladungsbilanzverfahren
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Abbildung 5.33: Spannungsverldufe beim Ladungsbilanzverfahren

5.9 Arbeiten im Labor

5.9.1 Beschreibung des Messaufbaus

Séimtliche bei dieser Ubung verwendeten Komponenten sind in einem Ubungsgerit eingebaut.
Fiir die Frequenz- und Periodendauermessung stehen zwei Frequenzgeneratoren, zwei Schmitt-
Trigger, eine Ablaufsteuerung (kombiniert mit Zihler, Anzeige und Reset-Taster) sowie sechs
Teiler zur Verfiigung. Die Frequenzen der beiden Frequenzgeneratoren sind einstellbar, eine von
ihnen stufenlos, die zweite in dekadischen Stufen zwischen 1kHz und 100 kHz.

Die Ablaufsteuerung samt Zihler und Anzeige hat neben den Eingéngen Tor. Count und Reset
(mittels Taster zu betétigen) noch eine Anzeige-LED fiir Zahleriiberlaufe. Leuchtet diese LED
auf, so ist die Messung ungiiltig und mit einem anderen Teilerverhiltnis oder einer anderen
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Referenzfrequenz zu wiederholen. Die sechs Teiler (je zwei im Verhéltnis 1:2, 1:3 und 1:5) sind
beliebig hintereinanderschaltbar, sodass verschiedene Teilerverhéltnisse zwischen 1:2 und 1:900
realisiert werden kdnnen.

Fiir den zweiten Teil der Ubung (f/U- und U/fUmsetzer) stehen zusitzlich ein Signalformer,
zwei Monoflops, ein Komparator und zwei Tiefpésse zur Verfiigung. Beim pegelsensitiven Mo-
noflop (Monoflop 2) ist die Zeitkonstante Ty fix vorgegeben, beim flankengetriggerten Monoflop
(Monoflop 1) ist sie stufenlos einstellbar. Bei den beiden Tiefpissen sind die Werte des Wi-
derstandes und des Kondensators und somit die Eckfrequenz in Stufen variierbar. Mit dieser
Anordnung lassen sich der f/U-Umsetzer (Abbildung 5.24) sowie der einfache U/f~Umsetzer
(Abbildung 5.27) realisieren. Fiir den Aufbau des Sigezahnumsetzers wird zusétzlich zu den im
Ubungsgeriit Frequenzmessung eingebauten Logikblocken noch der Integrator des Ubungsgeri-
tes benotigt.

Der letzte Teil der Ubung (optische Ubertragung eines spannungsabhiingigen Frequenzsignals)
kann ebenfalls am Ubungsgerit durchgefiihrt werden. Die dafiir nétige Ubertragungsstrecke ist
mit einer Leuchtdiode und einer im Wellenldingenbereich der Leuchtdiode sensitiven Fotodiode
aufgebaut.

5.9.2 Aufgabenstellung

Vorbereitende Messungen

Die Frequenzen des als Referenzquelle dienenden, in Stufen umschaltbaren Frequenzgenerators
werden zu Beginn der Ubung ermittelt. Dazu wird ein Digitalmultimeter vom Typ Fluke 87
oder Fluke 79 verwendet. Die Frequenzen des Generators fiir alle drei widhlbaren Stufen sind
im Protokoll zu vermerken und dienen im folgenden als Frequenznormale.

Periodendauermessung und Frequenzmessung
e Aufbau der Periodendauermessung nach Abbildung 5.22.

e \essung Sie eine beliebigen Periodendauer. Die Referenzfrequenz und der Teilungsfaktor
sind so zu wihlen, dass die zu messende Periodendauer eine moglichst hohe Ziahleranzeige
erreicht. (max. Teilungsverhiltnis ist 900) Kontrollieren Sie die Werte der Referenzfre-
quenz und der beliebigen Periodendauer mit einem digitalen Mefsgerét.

e Jeder Gruppenteilnehmer soll mit verdnderten Teilungsverhéltnissen jeweils einen Zdhler-
stand aufnehmen. Die Messperiode und Referenzfrequenz soll dabei unveridndert bleiben.
Berechnen Sie den Quantisierungsfehlers (in s) sowie den relativen Fehlers (in %) fiir die
3 aufgenommenen Teilerverhiltnisse (Hinweis: Berechnung aus Fehlerfortpflanzung).

e Bauen Sie die Schaltung fiir eine Frequenzmessung um (Abb. 5.23).

e Messen Sie eine beliebige Frequenz. Die Referenzfrequenz und die Messfrequenz sind wie-
der so zu wéhlen, dass eine mdoglichst hohe Zihleranzeige erscheint. Beide Frequenzwerte
sind ebenfalls mit einem digitalen Mefgerdt zur Kontrolle zu bestimmen.
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e Jeder Gruppenteilnehmer soll wieder eine Messung bei verdndertem Teilerverhéltnis bei
unverinderter zu messender Frequenzen aufnehmen. Berechnung Sie wiederum des Quantisierungs-
fehlers (in Hz) und des relativen Fehlers (in %) fiir die aufgenommenen Teilerverhéltnisse.

Aufbau eines f/U-Umsetzers

e Bauen Sie den f/U-Umsetzers nach Abbildung 5.24 auf.

e Stellen sie unterschiedliche Tiefpassparameter ein und finden Sie ein Optimum (Minimie-
rung der Fehler im umsetzbaren Frequenzbereich).

e Nehmen Sie die f/U-Kennlinie bei zwei verschiedenen Werten von 7. Die beiden Kennli-
nien sind im Protokoll in einem gemeinsamen Diagramm darzustellen.

Einfacher U/f-Umsetzer

e Aufbau des einfachen U/f-Umsetzers nach Abbildung 5.27.

e Einstellen der Tiefpassparameter fiir den Eingangsspannungsbereich 0 bis 5 V. Die Aus-
gangsfrequenz soll am Oszilloskop betrachtet werden und die Tiefpassparameter variiert
werden, um eine optimale Frequenzstabilitét fiir konstante Eingangsspannungen zu erhal-

ten.

e Aufnahme der U/f-Kennlinie.

Optische Ubertragungsstrecke

e Bauen Sie eine optischen Ubertragungsstrecke auf. Verwenden Sie dazu einen U /f-Umsetzer,
die optische Ubertragungsstrecke und einem f/U-Umsetzer.

e Nehmen Sie die Ubertragungskennlinie U, = f (Uein) der Ubertragungsstrecke auf und
vergleichen Sie diese mit der berechneten Ubertragungsfunktion U, = f(U,).
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