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MAXIM MELDET REKORDEINNAHMEN UND -GEWINNE FÜR DAS ERSTE
QUARTAL DES GESCHÄFTSJAHRES 2001
Maxim Integrated Products, Inc., (MXIM) meldete für das am 23. September 2000 zu Ende gegangene erste Quartal 

des Geschäftsjahres Rekord-Nettoeinnahmen von 285,1 Millionen Dollar, eine Steigerung um 58,3% im Vergleich zu den 
180,0 Millionen Dollar des Vorjahreszeitraums. Die Nettoeinkünfte erhöhten sich im 1. Quartal auf den Rekordbetrag von 
93,3 Millionen Dollar, verglichen mit 58,4 Millionen Dollar für das erste Quartal des letzten Jahres, eine Steigerung um 59,8%. 
Die Einkünfte pro Aktie einschließlich der Optionsrechte lagen für das 1. Quartal bei 0,29 Dollar; eine Steigerung um 52,6%
gegenüber den 0,19 Dollar des Vorjahreszeitraums.

Im Laufe des Quartals erhöhte das Unternehmen die kurzfristigen und Barinvestitionen um 71,8 Millionen Dollar,
nachdem 95,5 Millionen Dollar für den Rückkauf von 1.445.000 Stammaktien, 7,1 Millionen Dollar für Grundstücke und
Gebäude und 30,3 Millionen Dollar für Fertigungs- und Testanlagen für Wafer aufgewendet wurden. Die ausstehenden
Forderungen verringerten sich um 2,7 Millionen auf 144,5 Millionen Dollar, während die Bestände um 5,4 Millionen auf 
64,0 Millionen Dollar anstiegen.

Die Bruttogewinnspanne stieg von 70,1% im 4. Quartal des Geschäftsjahres 2000 auf 70,5% im 1. Quartal 2001 an. 
Die Ausgaben für Forschung und Entwicklung lagen im 1. Quartal bei 46,7 Millionen Dollar (16,4% der Nettoeinnahmen),
verglichen mit 45,3 Millionen Dollar (17,6% der Nettoeinnahmen) im 4. Quartal. Im ersten Quartal buchte das Unternehmen
Abschreibungen, vornehmlich für Ausrüstungen, in Höhe von 14,9 Millionen Dollar auf die Vertriebskosten und 3,5 Millionen
Dollar für Ausgaben im Forschungs- und Entwicklungsbereich. Darüber hinaus hatte das Unternehmen Belastungen in Höhe von
3,0 Millionen Dollar für Ausgaben im Zusammenhang mit Technologielizenzen zu verzeichnen. 

Das Unternehmen verbuchte im 1. Quartal eine Ausgabe von ca. 3,7 Millionen Dollar in Krankenversicherungssteuern
auf die von den Angestellten erzielten Aktiengewinne; im 4. Quartal waren dies 2,4 Millionen Dollar. Vor dem 3. Quartal 2000
waren diese Steuerzahlungen als Ausgleich gegen die aus der Ausübung der Optionsrechte erzielten Gewinne auf die Dividende
verbucht worden.

Die Bestellungen lagen im 1. Quartal bei 339 Millionen Dollar. Dieser Betrag lag über dem geschätzten Kundenbedarf für
das erste Quartal des laufenden Geschäftsjahres. Die im 1. Quartal eingegangenen Sofortbestellungen lagen bei 98 Millionen
Dollar, verglichen mit 108 Millionen des vorausgegangenen Quartals (Sofortbestellungen sind Kundenbestellungen, die für die
Auslieferung im selben Quartal bestimmt sind und für dieses Einnahmen erbringen, wenn die Firma die entsprechenden Produkte
am Lager hat).

Der lieferbare Auftragsbestand für die nächsten 12 Monate lag zum Abschluss des ersten Quartals bei ca. 443 Millionen
Dollar; davon sind ca. 353 Millionen Dollar für die Auslieferung im zweiten Quartal des Geschäftsjahres 2001 vorgesehene
Bestellungen. Im vierten Quartal lag der lieferbare Auftragsbestand der Firma für die nächsten 12 Monate bei ca. 420 Millionen
Dollar, wovon ca. 314 Millionen Dollar für die Auslieferung im 1. Quartal vorgesehen waren. Bei diesen Bestellzahlen wurden
Stornierungen und geschätzte zukünftige Fracht- und Endpreisänderungen berücksichtigt.

Jack Gifford, Vorsitzender, Präsident und CEO, bemerkte zu den Ergebnissen: “Im ersten Quartal haben wir
Rekordeinnahmen und -gewinne erzielt. Unsere Bilanz ist weiterhin äußerst zufriedenstellend, mit einer Erhöhung der
kurzfristigen und Barinvestitionen von mehr als 70 Millionen Dollar während des Quartals. Die durchschnittliche Dividende für
das Quartal lag bei 32,3%, eine der höchsten in der Branche. Hinsichtlich der Einführung neuer Produkte im ersten Quartal
unseres Produkteinführungsjahrs haben die Zahlen unseren Plan überschritten.”

Herr Gifford führte weiter aus: “Die Bestellungen zeigten im ersten Quartal einen leichten Rückgang, der dem
geschätzten Kundenbedarf näherkommt, aber dennoch weit darüber liegt. Nebenbei gesagt, wird mir oft die Frage gestellt, ‘an
welchem Punkt des Zyklus sich die Branche gerade befindet’. Meine Antwort lautet, dass Unternehmen wie Maxim sich nur
wenig am kurzfristigen Kaufverhalten, das von Bestandsanhäufung oder -mangel beeinflusst wird (und oftmals zur Entstehung
der erwähnten Zyklen beitragen kann), orientieren. Vielmehr konzentrieren wir uns auf die zielgerichtete Vermarktung und den
langfristigen Erfolg unserer Produkte in diesen gewählten Produkt-Wachstumsmärkten. Dies sind die Schlüsselfaktoren, die
unsere Wachstumsraten in den letzten 15 Jahren bestimmt haben und diese, wie ich glaube, auch in Zukunft bestimmen werden.
Obwohl die Bestellungen aufgrund bestimmter Bestellgewohnheiten kurzfristig schwanken, glauben wir, dass Maxims Produkte
bei den Kunden eine hohe Akzeptanz finden, und unsere Erwartungen für das Geschäftsjahr 2001 wie auch für unser künftiges
Wachstum bleiben unverändert.”

Kurzmeldungen



Einschränkung 
von EMI durch
sachgemäßes Layout
und richtige Auswahl
der Bauelemente
Die meisten tragbaren Geräte enthalten eine Stromversorgung in
Form eines Reglers o. ä.. Auch bei stationären Geräten haben
niedrigere Versorgungsspannungen der ICs und kleinere litho-
graphische Struktur diese Versorgungs-Bausteine erforderlich
gemacht. Obwohl dies von vielen Entwurfsingenieuren noch nicht
völlig verstanden wird, können die zwischen verschiedenen Regler-
und Versorgungsarten abzuwägenden Designkriterien einen
entscheidenden Einfluss auf die Batteriestandzeit, die Einhaltung
der EMI-/EMV-Bestimmungen und selbst den grundlegenden
Betrieb eines zu entwerfenden Produkts ausüben. Die folgende
Übersicht behandelt die Mechanismen und physikalischen
Grundlagen der Erzeugung und Ausbreitung des elektrischen
Rauschens in Stromversorgungen.

Spannungsregler

Der verbreitetste Versorgungswandler ist der Spannungsregler.
Er akzeptiert eine Spannung, die in einem bestimmten Bereich
variiert, und erzeugt eine feste Ausgangsspannung. Die Regler
lassen sich in zwei Hauptgruppen einteilen: eine Gruppe sind
Schaltregler und die andere umfasst alle anderen Arten, in der
Hauptsache Linear- und Shunt-Regler. Die beiden letzteren
sind, im Gegensatz zu Schaltreglern, in der Hinsicht begrenzt,
dass ihre Ausgangsspannung unter der Eingangsspannung liegen
muss. Außerdem ist der Wirkungsgrad der meisten Schaltregler
höher als der eines entsprechenden Shunt- oder Linearreglers.
Andererseits sind die Shunt- und Linearregler aufgrund ihres
niedrigen Rauschens und ihrer Einfachheit eine attraktive
Alternative zu Schaltreglern.

Der Shunt-Regler ist der einfachste Spannungsregler. Er regelt
den Strom über einen Widerstand und senkt damit die Eingangs-
spannung auf den geregelten Ausgangswert. Zener-Dioden
arbeiten auf ähnliche Weise, haben jedoch eine hohe Verlust-
leistung bei einer relativ ungenauen Lastausregelung (Änderung
der Ausgangsspannung bei verändertem Laststrom). Bei
manchen Shunt-Reglern lässt sich die Regelspannung über
einen Spannungsteiler einstellen, aber diese Typen treten ge-
wöhnlich als Bestandteil in komplexeren Reglern oder Strom-
versorgungen auf. Im Allgemeinen sind Shunt-Regler für
Systeme niedriger Leistung und geringer Variation des Last-
stroms geeignet. Dieser eingeschränkte Anwendungsbereich
lässt sich jedoch durch die Aufnahme eines aktiven Durchlass-

elements (üblicherweise ein bipolarer Transistor) erweitern,
wodurch der Shunt- zu einem Linearregler wird. 

Lineare Spannungsregler

Bei linearen Spannungsreglern wird ein aktives Durchlass-
element (ein bipolarer Transistor oder MOSFET) dazu benutzt,
die Eingangsspannung auf die geregelte Ausgangsspannung zu
senken. Hier haben im letzten Jahrzehnt besonders die Regler
mit niedriger Dropout-Spannung (LDOs) an Verbreitung
gewonnen. “Dropout” bezieht sich auf die Mindestdifferenz
(zwischen Eingangs- und Ausgangsspannung), die eine
Regelung aufrechterhält. Manchmal werden Regler mit Dropout-
Spannungen von 1V als LDOs bezeichnet; typische Werte liegen
jedoch bei 100mV bis 300mV.

Da der Eingangsstrom eines Linearreglers etwa dem Ausgangs-
strom entspricht, ist sein Wirkungsgrad (Ausgangsleistung geteilt
durch Eingangsleistung) eine Funktion des Verhältnisses von
Ausgangs- zu Eingangsspannung. Eine geringere Dropout-Span-
nung ergibt daher einen höheren Wirkungsgrad, was die Dropout-
Spannung zu einem wichtigen Faktor macht. Liegt jedoch die
Eingangsspannung weit höher als die Ausgangsspannung oder
variiert stark, ist der maximale Wirkungsgrad schwierig zu errei-
chen. Eine weitere Funktion von LDO-Reglern (siehe unten)
besteht darin, das von einem Schaltregler erzeugte Rauschen zu
sperren. In dieser Funktion verbessert das Low-Dropout-Verhalten
des LDO-Reglers den Gesamtwirkungsgrad der Schaltung.

Schaltregler

Reicht das Leistungsverhalten eines Shunt- oder eines Linear-
reglers für die Anwendung nicht aus, muss der Entwurfsin-
genieur auf einen Schaltregler zurückgreifen. Mit dem besseren
Leistungsverhalten kommen hier wiederum die Nachteile des
größeren Platzbedarfs und der höheren Kosten, der höheren
Empfindlichkeit gegenüber dem elektrischen Rauschen (wie auch
dessen Erzeugung) und einer allgemein höheren Komplexität.

Das von einem Schaltregler bzw. einer Stromversorgung erzeugte
Rauschen kann sich leitungsgebunden oder durch Strahlung
ausbreiten. Durch Leitung übertragenes Rauschen tritt in Form
einer Spannung oder eines Stroms auf; beide können ferner als
Gleichtakt- oder differentielle Leitung kategorisiert werden. Die
Betrachtung wird noch komplizierter, da durch die finite Impe-
danz der Verbindungsleitungen der Spannungsfluss einen Strom
erzeugt und umgekehrt, und die differentielle Leitung eine Gleich-
taktleitung hervorrufen kann und umgekehrt.

Im Allgemeinen lässt sich eine Schaltung für die Reduzierung einer
oder mehrerer dieser Störquellen optimieren. Die durch Leitung
übertragenen Störungen stellen gewöhnlich in stationären Systemen
ein größeres Problem dar als in tragbaren. Da das tragbare Gerät
von Batterien gespeist wird, haben seine Last und seine Quelle
keine externen Verbindungen zur Weiterleitung von Störungen.

Zum Verständnis der Entstehung des Rauschens in einem
Schaltregler muss man sich über dessen Funktionsweise im
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Klaren sein. Eine Beschreibung der zahlreichen Arten von
Schaltreglern würde über den Rahmen dieses Artikels hinaus-
gehen. Allgemein jedoch wandelt ein Schaltregler die Quel-
lenspannung bzw. den Quellenstrom in eine Lastspannung bzw.
einen Laststrom um, indem der Strom mit Hilfe aktiver
Elemente (Transistoren und Dioden) durch Speicherelemente
(Spulen und Kondensatoren) geleitet wird. Der DC-DC-Wandler
MAX1653, ein typischer Abwärtsregler mit Synchrongleich-
richtung, soll hier zur Veranschaulichung dienen (Abbildung 1).

Im Normalbetrieb leitet die Schaltung den Strom vom Eingang
zum Ausgang, wenn der hochliegende Schalter (N1) eingeschaltet
ist und leitet ihn über die Spule weiter, wenn N1 ausgeschaltet und
der Synchrongleichrichter (N2) eingeschaltet ist. Annäherungen
erster Ordnung an die Strom- und die Spannungskurve
(Abbildung 2) werden unter der fehlerhaften Annahme gemacht,
dass alle Bauelemente ideales Verhalten aufweisen.

Da N1 nur zeitweise eingeschaltet ist, sind die Ströme durch die
Eingangsquelle und den Eingangskondensator (CIN) nicht
kontinuierlich. CIN liefert den zusätzlichen Strom (IL - IINPUT)
wenn N1 eingeschaltet ist und speichert die Ladung vom Ein-
gangsstrom während N1 abgeschaltet ist. Wäre CIN unendlich,
mit einem äquivalenten Serienwiderstand (ESR) und einer
äquivalenten Serieninduktivität (ESL) von Null, wäre die
Spannung über CIN während dieser partiellen Lade- und
Entladezyklen konstant. Die tatsächliche Spannung schwankt
natürlich mit jedem Zyklus. Die Strompulse teilen sich gemäß
den relativen Leitwerten bei oder oberhalb der Schaltfrequenz
des Wandlers zwischen CIN und der Eingangsquelle auf.

Man könnte dieses Leitungsrauschen einfach durch die Be-
schaltung des Eingangs mit Bypass-Kondensatoren niedri-
ger Impedanz eliminieren. Eine elegantere, kosten- und platz-
sparende Lösung besteht jedoch darin, eine Impedanz zwischen
die Quelle und den Wandler zu legen und darauf zu achten, dass

der erforderliche Gleichstrom weitergeleitet wird. Die geeig-
netste Impedanz ist eine Spule, dabei ist aber dafür zu sorgen,
dass die Eingangsimpedanz des Wandlers bis zu seiner Schleifen-
Übergangsfrequenz niedrig bleibt. (Diese liegt für die meisten
DC-DC-Schaltregler zwischen 10kHz und 100kHz.) Ansonsten
könnten Schwankungen der Eingangsspannung die Ausgangs-
spannung destabilisieren.

Die Stromwelligkeit am Ausgangskondensator (COUT) ist weit
geringer als an CIN. Seine Amplitude ist niedriger und sein Strom
ist (im Gegensatz zum Eingangskondensator) kontinuierlich und
enthält daher weniger Oberwellen. Normalerweise ist jede
Spulenwindung mit Drahtisolierung umhüllt, wodurch jeweils
zwischen zwei Windungen ein kleiner Kondensator gebildet wird.
Werden diese parasitären Kapazitäten in Serie addiert, ergibt sich
ein kleiner äquivalenter, der Spule parallelgeschalteter Konden-
sator. Dieser bildet einen Leitungspfad für Strompulse zu COUT

und zur Last. Somit leiten die diskontinuierlichen Flanken der
Spannungskurve am Schaltknoten (LX) hochfrequente Ströme zu
COUT und zur Last, was gewöhnlich Spannungsspitzen am Aus-
gang mit Energie im Bereich von 20MHz bis 50MHz hervorruft.

Die Last für derartige Wandler wird oftmals durch für Leitungs-
rauschen empfindliche Mikroelektronik gebildet, und das
Leitungsrauschen des Wandlers ist glücklicherweise leichter am
Ausgang als am Eingang unter Kontrolle zu bringen. Wie auch
am Eingang, lässt sich das über den Ausgang geleitete Rauschen
durch Bypass-Kondensatoren mir sehr niedriger Impedanz oder
sekundäres bzw. Nachfiltern verringern. Dabei ist jedoch Vor-
sicht angebracht. Die Ausgangsspannung ist eine geregelte
Variable in der Regelschleife, und ein Ausgangsfilter führt eine
Verzögerung oder Phasenverschiebung (oder beides) in die
Schleifenverstärkung ein und destabilisiert dadurch u. U. die
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Abbildung 1. Der dargestellte Abwärtsschaltregler verfügt über
einen externen Schalttransistor (N1) und
Synchrongleichrichter (N2).
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Abbildung 2. Diese Kurven der Schaltung nach Abbildung 1
basieren auf der Annahme idealer Bauelemente.
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Schaltung. Wird hinter dem Rückkopplungspunkt ein LC-Nach-
filter mit hohem Gütewert eingefügt, verschlechtert der Spulen-
widerstand die Lastausregelung, und transiente Lastströme
können Eigenschwingungen verursachen. 

Andere Topologien

Die Probleme bei anderen Schaltreglertopologien sind ähnlich
gelagert wie beim Abwärtsregler. Ein Aufwärtswandler (Abbil-
dung 3) z. B. hat im Grunde die gleiche Struktur wie ein Ab-
wärtswandler, nur dass der Eingang mit dem Ausgang ver-
tauscht wurde. Daher treten am Eingang eines Abwärtswandlers
die gleichen Probleme auf wie am Ausgang eines Aufwärts-
wandlers und umgekehrt.

Abwärtswandler sind dahingehend begrenzt, dass ihre Aus-
gangsspannung unter der Eingangsspannung liegen muss. In
gleicher Weise muss die Ausgangsspannung eines Aufwärts-
wandlers größer sein als seine Eingangsspannung. Fällt die
Ausgangsspannung in den Eingangsspannungsbereich, wird
diese Forderung problematisch. Dieses Problem wird durch
einen Sperrwandler gelöst (Abbildung 4).

Da die Ströme am Eingang wie auch am Ausgang diskon-
tinuierlich sind, was die Kontrolle des Leitungsrauschens
erschwert, liegt das Rauschen eines Sperrwandlers allgemein
höher als bei einem Aufwärts- oder Abwärtswandler. Ein
weiteres Problem bei diesem Wandler besteht darin, dass der
Strom in jeder Transformatorwicklung diskontinuierlich ist. Im
Zusammenwirken mit der Streuinduktivität des Transformators
erzeugen diese Diskontinuitäten hochfrequente Spannungs-
spitzen, die auf andere Schaltungen übertragen werden können.
Die Streuinduktivität entsteht durch die physische Trennung der
Primär- und der Sekundärwicklung und damit durch mag-
netische Felder in der Luft (da die Felder im Kern die Primär-
und die Sekundärwicklung koppeln). Durch die Streuinduk-
tivität verursachte Spannungsspitzen erzeugen daher eine mag-
netische Strahlung.

Das Problem der überlappenden Eingangs- und Ausgangsspannung
lässt sich auch durch einen Wandler mit massebezogener Primär-
induktivität (SEPIC) lösen. Vergleichbar mit einem Sperrwandler,
verfügt der SEPIC-Wandler aber über einen Kondensator zwischen
der Primär- und der Sekundärwicklung des Transformators
(Abbildung 5). Dieser Kondensator stellt während der Abschalt-
phasen der Sperrtopologie einen Pfad für den Strom in der Primär-
und der Sekundärwicklung zur Verfügung, macht so den Primär-
und den Sekundärstrom kontinuierlich und verbessert damit die
Sperrschaltung. Andererseits lässt sich auch das Leitungsrauschen
eines Sperrwandlers durch Beschaltung des Eingangs oder des
Ausgangs mit einem Kondensator oftmals ausreichend
einschränken, so dass diese Topologie ebenso akzeptabel wird.
Sind jedoch Probleme mit dem Leitungs- und dem Strahlungs-
rauschen zu erwarten, dürfte der SEPIC-Wandler gegenüber dem
Sperrwandler vorzuziehen sein.
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Abbildung 3. Dieser Aufwärtsschaltregler hat keine Synchrongleich-
richtung, entspricht aber ansonsten einem Abwärtsregler
mit vertauschtem Ein- und Ausgang.
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Abbildung 4. Ein Sperrwandler erhält die Regelung auch für
Eingangsspannungen aufrecht, die ober- und unterhalb
der Ausgangsspannung liegen.
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Abbildung 5. Der SEPIC-Wandler ist prinzipiell wie ein Sperrwandler
aufgebaut, weist aber kontinuierliche Primär- und
Sekundärströme auf, die weniger Rauschen erzeugen.
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Lineare Nachregelung

Für manche Anwendungen, die ein minimales Ausgangsrauschen
erfordern, ist der geringere Wirkungsgrad eines Linearreglers
inakzeptabel. In solchen Fällen ist möglicherweise ein Schaltregler
mit einem linearen Nachregler geeignet. Dieser dämpft das vom
Schaltregler erzeugte hochfrequente Rauschen, woraus sich ein
Rauschverhalten ergibt, das dem eines alleinigen Linearreglers
nahekommt. Da jedoch der Hauptteil der Spannungswandlung im
Schaltregler auftritt, liegt der Wirkungsgrad weitaus höher als bei
einem Linearregler allein.

Dieses Prinzip kann auch Sperr- und SEPIC-Wandler in Anwen-
dungen ersetzen, bei den sich die Eingangs- und die Ausgangs-
spannung überlappen. Der Aufwärtswandler arbeitet, wenn der
Eingang unter dem Ausgang liegt, und der Linearregler arbeitet
im umgekehrten Fall. Ein Aufwärtswandler und ein LDO-
Linearregler lassen sich in einem IC zusammenfassen (Ab-
bildung 6). Dieser Baustein verfügt auch über einen Track-
Modus, der dafür sorgt, dass die Ausgangsspannung des Auf-
wärtswandlers immer um 300mV über der Ausgangsspannung
des LDO liegt. Im Ergebnis dessen erhält der LDO-Regler eine
ausreichende Stromversorgungsunterdrückung (PSRR) und
genügend Spielraum (Eingangs- minus Ausgangsspannung) zur
Dämpfung des Rauschens vom Aufwärtswandler unter allen
Bedingungen aufrecht.

Gleichtaktrauschen

Der Definition nach ist das Gleichtaktrauschen phasengleich an
beiden Verbindungen des Ein- oder Ausgangs. Normalerweise
stellt dies nur ein Problem bei geerdeten stationären Systemen
dar. Bei einer typischen indirekten Versorgung mit Gleichtakt-
filtern (Abbildung 7) ist die Hauptquelle für das Gleichtakt-
rauschen der MOSFET. Dieser ist gewöhnlich ein Element mit
großer Verlustleistung in der Schaltung und erfordert daher
einen Kühlkörper.

Beim Typ TO-220 wird der Kühlkörperanschluss mit dem
MOSFET-Drain verbunden, und in den meisten Fällen würde der
Kühlkörper Strom auf das Erdpotential ableiten. Da der
MOSFET isoliert und elektrisch vom Kühlkörper getrennt ist, hat
er eine bestimmte Kapazität zur Erde. Beim Ein- und Aus-

schaltvorgang treibt die sich rasch ändernde Drain-Spannung
einen Strom durch die parasitäre Kapazität (CP1) zur Erde.
Aufgrund der geringen Impedanz der Wechselstromleitung zur
Erde fließen diese Gleichtaktströme vom AC-Eingang zur Erde.
Der Transformator leitet ebenfalls hochfrequente Ströme über
die parasitäre Kapazität (CP2A, CP2B) zwischen seiner isolierten
Primär- und Sekundärwicklung. Damit kann das Rauschen
sowohl zum Ausgang wie auch zum Eingang geleitet werden.

In Abbildung 7 wird das Gleichtakt-Leitungsrauschen durch die
Gleichtakt-Tiefpassfilter zwischen der Rauschquelle (Strom-
versorgung) und dem Eingang oder Ausgang gedämpft. Gleich-
taktdrosseln (CML1, CML2) sind üblicherweise mit der darge-
stellten Polarität auf einen einzelnen Kern gewickelt. Beim
Laststrom und dem Netzstrom, der die Stromversorgung treibt,
handelt es sich um differentielle Ströme (d. h. der in eine
Leitung fließende Strom fließt aus der anderen heraus). Durch
Wickeln der Gleichtaktdrosseln auf einen gemeinsamen Kern
heben sich die durch differentielle Ströme erzeugten Felder auf.
Dies gestattet die Verwendung eines kleineren Kerns, da die
darin gespeicherte Energie sehr gering ist.
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Abbildung 7. Bei dieser typischen indirekten Stromversorgung reduzieren Gleichtaktfilter das auf beiden Seiten des Ein- und Ausgangs auftretende Rauschen.
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Viele für indirekte Stromversorgungen ausgelegte Gleichtakt-
drosseln werden mit physisch getrennten Wicklungen her-
gestellt. Dadurch wird eine höhere differentielle Induktivität
erreicht, die ebenfalls zur Reduzierung des differentiellen
Leitungsrauschens beiträgt. Da der Kern beide Wicklungen
verbindet, befinden sich die durch differentielle Ströme und
Induktivitäten erzeugten Felder in der Luft statt im Kern, was zu
Störstrahlungen führen kann.

In der Last der Stromversorgung erzeugtes Gleichtaktrauschen
kann über die parasitäre Kapazität (CP2A, CP2B) des Trans-
formators über die Stromversorgung auf das Wechselstromnetz
übertragen werden. Ein Faradayscher Käfig im Transformator
(eine Masseebene zwischen der Primär- und der Sekundär-
wicklung) kann dieses Rauschen reduzieren (Abbildung 8). Der
Käfig bildet zwischen der Primär- bzw. Sekundärwicklung und
Masse Kondensatoren, die Gleichtaktströme auf Masse ableiten,
so dass diese nicht durch den Transformator fließen.

So wie Leitungsrauschen in Form von Spannung oder Strom
auftreten kann, können Störstrahlungen in Form elektrischer
oder magnetischer Felder auftreten. Da diese im Raum und nicht
in Leitern existieren, gibt es hier keinen Unterschied zwischen
differentiellen und Gleichtaktfeldern. Ein elektrisches Feld liegt
in dem Raum zwischen zwei Potentialen vor, während ein
magnetisches Feld um einen durch den Raum fließenden Strom
existiert. Beide Felder können in einer Schaltung auftreten, da
Kondensatoren Energie in elektrischen Feldern speichern und
Spulen und Transformatoren Energie in magnetischen Feldern
speichern bzw. koppeln.

Elektrische Felder

Da ein elektrisches Feld zwischen zwei Oberflächen oder Volumen
mit unterschiedlichen Potentialen existiert, lässt sich das in einem
Gerät aufgrund des elektrischen Felds erzeugte Rauschen relativ
leicht einschränken, indem das Gerät mit einer Masseabschirmung
versehen wird. Dies wird üblicherweise bei Katodenstrahlröhren,
Oszilloskopen, getakteten Stromversorgungen und anderen Geräten
mit schwankenden hohen Spannungen vorgenommen. Ein weiteres

übliches Verfahren besteht in der Verwendung von Masseebenen
auf Leiterplatten. Elektrische Felder sind dem Potentialunterschied
zwischen Oberflächen direkt und der Entfernung zwischen diesen
indirekt proportional. Sie existieren beispielsweise zwischen einer
Quelle und jeder in der Nähe befindlichen Masseebene. Bei
Mehrlagenleiterplatten lassen sich daher die Schaltung oder die
Leiterbahnen durch Schaffung einer Masseebene zwischen diesen
und jedem größeren Potential abschirmen.

Bei der Verwendung von Masseebenen ist jedoch auf die ka-
pazitive Aufladung von Leitungen mit hoher Spannung zu achten.
Kondensatoren speichern Energie in elektrischen Feldern, und
durch das Einfügen einer Masseebene neben einem Leiter wird
ein Kondensator zwischen dem Leiter und Masse gebildet. Ein
großes dV/dt-Signal auf dem Leiter kann hohe Ströme zur Masse
hin erzeugen und so das Leitungsrauschen erhöhen, während die
Störstrahlung eingeschränkt wird.

Liegen Störstrahlungen in Form elektrischer Felder vor, ist mit
einiger Sicherheit das höchste Potential im System dafür ver-
antwortlich. Bei Stromversorgungen und Schaltreglern ist auf
die Schalttransistoren und die Gleichrichter zu achten, da sie
normalerweise hohe Potentiale wie auch, aufgrund der Kühl-
körper, große Flächen aufweisen. Bei oberflächenmontier-
baren Bauelementen kann dieses Problem auch auftreten, da sie
oft größere Leiterplattenflächen zur Wärmeableitung erfordern.
In diesem Fall ist auch auf die Kapazität zwischen jeder großen
Kühlfläche und der Masseebene oder einer Stromversorgungs-
schiene zu achten.

Magnetische Felder

Elektrische Felder lassen sich relativ leicht einschränken; bei
magnetischen Feldern liegt der Fall jedoch anders. Die
Abschirmung einer Schaltung mit einem Material mit großem µ-
Wert kann zwar eine wirksame Abschirmung herstellen, aber
dies ist schwierig und kostenaufwendig. Am besten sind die
Störstrahlungen durch magnetische Felder unter Kontrolle zu
halten, indem sie an der Quelle minimiert werden. Dies erfordert
u. A. den Einsatz von Spulen und Transformatoren, die zur
Minimierung abgestrahlter magnetischer Felder ausgelegt sind.
Ebenso wichtig ist es, beim Leiterplatten-Layout und der Schal-
tungsverdrahtung die Größe von Stromschleifen zu minimieren,
besonders bei Pfaden mit höheren Strömen. Diese strahlen nicht
nur magnetische Felder ab, sondern erhöhen auch die Leiter-
induktivität, was zu Spannungsspitzen auf Leitungen mit hoch-
frequenten Strömen führen kann.

Spulen

Im Entwurf von Transformatoren oder Spulen weniger erfahrene
Entwicklungsingenieure werden wahrscheinlich handelsübliche
Bauteile einsetzen. Etwas tiefergehende Kenntnisse magnetischer
Eigenschaften können jedoch bei der Auswahl der optimalen
Bauteile für eine Anwendung nützlich sein.
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Abbildung 8. Ein Faradayscher Käfig zwischen der Primär- und der
Sekundärwicklung sperrt das Gleichtaktrauschen, das
andernfalls über die parasitäre Kapazität zwischen
den Wicklungen des Transformators weitergeleitet
werden würde.
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Der Schlüssel zur Reduzierung der Störstrahlung von Spulen liegt
in der Verwendung eines Materials mit großem µ-Wert. Dadurch
wird das Feld auf den Kern beschränkt und breitet sich nicht auf
den umliegenden Raum aus. Bei Materialien mit größerem µ-
Wert ist die Dichte des magnetischen Feldes proportional größer.
Man kann dies analog zur parallelen Leitfähigkeit betrachten: Ein
Leiter mit einem Leitwert von 1S (d. h. ein Widerstand von 1Ω)
parallel zu einem Leiter mit 1mS (1kΩ-Widerstand) führt das
1000fache des Stroms des 1mS-Leiters. Die Dichte eines magne-
tischen Feldes teilt sich im Verhältnis von 1000:1 zwischen einem
Kern mit 1000µ, 6,5cm2 und einem Kern mit 1µ und 6,5cm2

Querschnitt auf. Materialien mit großem µ können nicht viel
Energie speichern, daher ist für kompakte Spulen ein Kern mit
Luftspalt und großem µ einzusetzen.

Zum Verständnis dessen dient Abbildung 9. Das Feld B (X-Achse)
ist proportional V x t/N, wobei N die Windungszahl angibt. Das
Feld H (Y-Achse) ist proportional N x i. Damit ist der Kurvenanstieg
(proportional µ) auch proportional der Induktivität (L = V/[di/dt]).
Durch Einfügen eines Luftspalts in diesen Ferrit-Kern (oder
anderen Kern mit großem µ) wird der Anstieg vermindert, was
wiederum den effektiven µ-Wert und damit die Induktivität
verringert. Die Induktivität fällt mit der Änderung des Anstiegs
ab, der maximale Strom steigt mit der Anstiegsänderung an, und
die Sättigung des B-Feldes bleibt gleich. Damit erhöht sich die 
in der Spule gespeicherte maximale Energie (1/2 LI2). Diese
Erhöhung lässt sich auch dadurch veranschaulichen, dass eine
Spannung an die Spule angelegt und die Zeit zum Erreichen von
BSät gemessen wird. Die im Kern gespeicherte Energie ist das
Integral von (V x i)dt. Da der Strom bei einem geteilten Kern bei
gleicher Spannung und Zeit höher liegt, wird damit auch die
entsprechende gespeicherte Energie höher.

Die Teilung des Kerns erhöht jedoch die Abstrahlung des magne-
tischen Feldes um die Spule herum. “Bobbin”-Spulenkerne z. B.,

die aufgrund ihres großen Luftspalts berüchtigt für die Erzeugung
magnetischer Störstrahlung sind, werden aus diesem Grunde bei
rauschempfindlichen Anwendungen allgemein vermieden. Der
Bobbin-Kern, ein garnrollenähnliches Stück Ferrit, gehört zu den
einfachsten und billigsten Arten eines geteilten Ferritkerns. Zur
Herstellung einer Spule wird Draht um den Mittelteil gewickelt.
Die Kosten sind niedrig, da der Draht ohne zusätzlichen Aufwand
(abgesehen vom Anschluss) direkt auf den Kern gewickelt
werden kann. In einigen Fällen werden die Drähte auf einer unten
am Kern befindlichen metallisierten Fläche angeschlossen,
wodurch die Spule oberflächenmontierbar wird. Bei anderen
oberflächenmontierbaren Bauelementen wird die Spule auf einen
Keramik- oder Plastikträger montiert, auf dem die Drähte
angeschlossen werden.

Manche Hersteller versehen den Spulenkern mit einer Ferrit-
abschirmung, um die Störstrahlungen zu reduzieren. Für die-
sen Zweck ist die Maßnahme nützlich, aber sie reduziert auch
den Luftspalt und damit die in der Spule speicherbare Energie.
Da das Ferrit selbst nur sehr wenig Energie speichern kann,
wird oftmals ein kleiner Abstand zwischen der Abschirmung
und dem Kern gelassen, der bei diesen Spulen eine bestimmte
unerwünschte magnetische Störstrahlung zulässt. Abhängig von
der zulässigen Höhe der Störstrahlung kann der Bobbin-Kern
einen guten Kompromiss zwischen Kosten und EMI darstellen.

Entsprechend den Erfordernissen der Anwendung lassen sich
auch verschiedene andere geteilte oder ungeteilte Kerne
einsetzen. So haben z. B. Schalenkerne, E-I- und E-E-Kerne
teilbare Mittelstege (Abbildung 10). Die Teilung des Mit-
telstegs, der völlig von der Spule umgeben ist, reduziert die
vom Luftspalt ausgehende Störstrahlung. Diese Spulen sind
gewöhnlich kostenaufwendiger, da die Spule getrennt vom
Kern gewickelt werden muss, der dann um die Spule herum
zusammengesetzt wird. Um den Entwurf und die Montage 
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Abbildung 9. Durch die Teilung eines Ferritkerns wird der magnetische Fluss aus dem Kern herausgeleitet, wodurch die Spule bzw. der Transformator
Energie in dem umgebenden Feld speichern kann.
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zu vereinfachen, werden Kerne mit einem bereits geteilten Mit-
telsteg angeboten.

Der für die Reduzierung von Störstrahlungen geeignetste Kern ist
wahrscheinlich der Ringkern mit verteiltem Luftspalt. Dieser Kern
wird durch Pressen einer Mischung von Füllmaterial und Me-
tallpulver mit großem µ in eine Ringform hergestellt. Die durch
den nichtmagnetischen Füllstoff getrennten Metallpulverkörner
sind dadurch von kleinen “Luftspalten” umgeben, die zusammen
einen gleichmäßig über den Kern verteilten “Gesamt-Luftspalt”
bilden. Die Spule wird durch das Innere und um die Außenseite
dieses Kern gewickelt, wodurch sich das Feld kreisförmig entlang
der Spulenmitte aufbaut. Solange die Spule den gesamten Umfang
des Rings bedeckt, wird die Umgebung durch die komplette
Abdeckung des magnetischen Feldes abgeschirmt.

Die Verluste in einem typischen Ringkern mit verteiltem Luftspalt
können u. U. höher sein als bei geteilten Ferritkernen, da die
Metallpartikel im Ring empfindlich gegenüber Wirbelströmen
sind, die Wärme erzeugen und damit den Wirkungsgrad der
Stromversorgung verringern. Des weiteren ist das Wickeln von
Ringkernen kostenaufwendiger, da der Draht durch das Innere des
Rings gewickelt werden muss. Dies kann maschinell durchgeführt
werden, aber derartige Maschinen sind langsamer und teurer als
herkömmliche Spulenwickelmaschinen.

Manche Ferritringkerne haben einen diskreten Luftspalt. Daraus
resultieren zwar größere magnetische Störstrahlungen als bei
Ringkernen mit verteiltem Luftspalt, aber typische geteilte
Ringkerne haben geringere Verluste, da sie das Feld besser
begrenzen als andere geteilte Ferritkerne. Die Spule reduziert die
Störstrahlung durch Abschirmung des Luftspalts, während die
Ringform die Beschränkung des Feldes auf den Kern unterstützt.

Transformatoren

Da Transformatoren auf die gleiche Art von Kernen gewickelt
werden wie Spulen, bestehen hier prinzipiell die gleichen Ein-
schränkungen. Andere treffen jedoch speziell auf Transfor-
matoren zu. Das Leistungsverhalten eines realen kann dem eines
idealen Transformators nahekommen—die Spannungsüber-
tragung von der Primär- auf die Sekundärwicklung, wobei das
Verhältnis der beiden Spannungen dem Verhältnis der beiden
Windungszahlen proportional ist.

Eine Transformator-Ersatzschaltung (Abbildung 11) modelliert
die Wicklungskapazität als CWA und CWB. Diese Parameter
werfen im Wesentlichen das Problem der Gleichtaktabstrahlung
in isolierten Stromversorgungen auf. Die Wicklungskapazitäten
CP und CS sind niedrig und bei den Schaltfrequenzen von ge-
schalteten Stromversorgungen und Schaltreglern normalerweise
vernachlässigbar. Die Magnetisierungsinduktivität LM ist ein
wichtiger Faktor, da der Transformator bei einem zu hohen
Magnetisierungsstrom in die Sättigung gehen kann. Wie auch bei
Spulen, wird die magnetische Störstrahlung im Sättigungszustand
erhöht. Darüber hinaus führt dieser zu größeren Kernverlusten,
höherer Temperatur (mit der Möglichkeit einer thermischen
Instabilität) und einer Verschlechterung der Kopplung zwischen
den Wicklungen.

Die Streuinduktivität wird durch ein magnetisches Feld her-
vorgerufen, das zwar eine Wicklung, aber nicht die andere erfasst.
Obgleich manche gekoppelte Spulen und Transformatoren (wie
die bereits behandelte Gleichtaktdrossel) für eine gute Kopplung
ausgelegt sind, stellen die Streuinduktivitäten LLP und LLS die
problematischsten parasitären Elemente in einer Schaltstrom-
versorgung dar. Ein magnetischer Fluss, der zwei Wicklungen
erfasst, koppelt diese beiden Wicklungen zusammen. Alle
Transformatorwicklungen umgeben den Kern, demzufolge be-
findet sich jegliche Streuinduktivität außerhalb des Kerns, d. h. in
der Luft, wo sie magnetische Störstrahlungen hervorrufen kann.

Ein weiteres Problem der Streuinduktivität besteht in der hohen
Spannung, die bei schnellen Stromänderungen hervorgerufen wird,
wie es im Transformator der meisten Schaltstromversorgungen der
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Abbildung 10. Mit unterschiedliche Kernformen lassen sich verschiedene
Gesichtspunkte, wie Energiespeicherung, Störstrahlung
und leichte Montage, gegeneinander abwägen. 
Alle Formen sind teilbar.
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Abbildung 11. Das ideale Verhalten des Transformators wird
durch parasitäre Elemente in der 
Ersatzschaltung modifiziert.
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Fall ist. Eine derartige Spannung kann den Schalttransistor oder den
Gleichrichter überlasten. Zur Absenkung dieser Spannung werden
oft Dämpfungsglieder (üblicherweise ein Widerstand mit einem in
Serie geschalteten Kondensator) eingesetzt, die die Energie der
Spannungsspitze ableiten. Andererseits sind manche Schaltgeräte
dafür ausgelegt, wiederholten Lawinendurchschlägen standzu-
halten; diese sind in der Lage, eine solche Energie ohne externe
Dämpfungsglieder abzuleiten.

Die Streuinduktivität eines Transformators lässt sich durch
Kurzschließen der Sekundärwicklung und Messen der In-
duktivität der Primärwicklung ermitteln. Dieses Messverfahren
schließt jegliche sekundäre, über den Transformator gekoppelte
Streuinduktivität der Sekundärwicklung ein. In den meisten
Fällen ist diese Streuinduktivität ohnehin in Betracht zu ziehen,
da sie zur primären Spannungsspitze beiträgt. Die entsprechende
Spannungsspitzenenergie wird aus E = 1/2 LI2 ermittelt; der
Leistungsverlust aufgrund der Streuinduktivität ergibt sich damit
als Produkt aus der Energie jeder Spannungsspitze und der
Schaltfrequenz: P = 1/2 LI2f.

Die Anforderungen an den Transformator hängen von der
Topologie der Stromversorgung ab. Topologien, die die Energie
direkt über den Transformator koppeln—wie Halbbrücken-,
Vollbrücken-, Push-Pull- oder Durchflusswandler—erfordern
eine sehr hohe Magnetisierungsinduktivität, um eine Sättigung
zu verhindern. In diesen Schaltungen leiten die Primär- und die
Sekundärwicklung gleichzeitig Strom und koppeln damit die
Energie direkt über den Transformator. Da nur wenig Energie
im Kern gespeichert wird, kann der Transformator kleiner sein.
Solche Transformatoren werden üblicherweise auf einen unge-
teilten Kern aus Ferrit oder einem anderen Material mit großem
µ-Wert gewickelt.

Andere Stromversorgungs-Topologien erfordern, dass der Trans-
formatorkern Energie speichert. Der Transformator in einer
Schaltung mit Sperrwandler speichert in der ersten Hälfte des
Schaltzyklus Energie in der Primärwicklung. In der zweiten
Hälfte des Schaltzyklus wird die Energie über die Sekundär-
wicklung zum Ausgang geleitet. Wie auch bei Spulen, ist ein
ungeteilter Kern mit großem µ zum Speichern von Energie
ungeeignet. Stattdessen ist der Kern mit einem diskreten oder
einem verteilten Luftspalt zu versehen. Das resultierende Bauteil
fällt zwar größer aus als eins mit einem entsprechenden
ungeteilten Kern, aber dafür entfällt die Notwendigkeit einer
gesonderten Spule, was Kosten und Platz spart.

Layout

Bei der Dämpfung von EMI ist die Auswahl der Bauelemente
ein äußerst wichtiger Faktor, ebenso wichtig sind jedoch auch
das Leiterplatten-Layout und die Verbindungen. Besonders bei
dicht gepackten Mehrlagenleiterplatten, wie sie bei Schaltstrom-
versorgungen oft verwendet werden, kommt es für die ordnungs-
gemäße Funktion und das richtige Zusammenwirken der Schal-
tung auf das Layout und die Anordnung der Bauteile an. Der
Schaltvorgang kann große dV/dt- und di/dt-Signale in den

Leiterbahnen hervorrufen, was durch Kopplung auf andere
Leiterbahnen Verträglichkeitsprobleme verursachen kann. Diese,
wie auch kostenaufwendige Leiterplattenänderungen lassen sich
jedoch vermeiden, indem beim Layout kritischer Pfade von vorn-
herein mit Sorgfalt vorgegangen wird.

Man kann zwar zwischen Störstrahlungen und dem Leitungs-
rauschen in einem System unterscheiden, aber wenn man die
Störungen innerhalb einer Leiterplatte mit der Verdrahtung
betrachtet, verwischt sich dieser Unterschied. Nebeneinander
liegende Leiterbahnen, die elektrische Felder koppeln, leiten
auch Ströme über parasitäre Kapazitäten. Ebenso verhalten sich
Leiterbahnen, die durch magnetische Felder gekoppelt sind,
gewissermaßen auch wie Transformatoren. Dieses Zusammen-
wirken lässt sich in Form von konzentrierten Elementen oder
mit der Feldtheorie beschreiben. Hier ist das Verfahren anzu-
wenden, das die Verhältnisse am genauesten beschreibt.

Übersprechen

Zwei oder mehr dicht nebeneinander liegende Leiter sind kapa-
zitiv gekoppelt; somit rufen große Spannungsänderungen auf
einem Leiter Stromflüsse im anderen hervor. Bei niedriger Lei-
terimpedanz erzeugen die gekoppelten Ströme nur geringe
Spannungen. Die Kapazität ist dem Leiterabstand indirekt und
der Leiterfläche direkt proportional. Das Leitungsrauschen kann
daher minimiert werden, indem die Fläche der nebeneinander
liegenden Leiter klein und ihr Abstand groß gehalten wird.

Ein weiteres Verfahren zum Reduzieren der Kopplung zwischen
Leitern besteht im Einfügen einer Masseebene oder Abschir-
mung. Eine zwischen die Leiter gelegte Masseleiterbahn (oder, in
manchen Fällen, eine Versorgungsschiene oder eine anderes
Potential mit niedriger Impedanz) koppelt die Leiter kapazitiv zur
Masse und kann so ihre gegenseitige Beeinflussung unterbinden.
Hier ist jedoch Vorsicht geboten. Leiterbahnen mit schnellen
dV/dt-Änderungen, die sich dicht neben einer Ebene mit einer
hochohmigen Masseverbindung befinden, können diese Ände-
rungen auf das Massepotential koppeln. Dieses wiederum kann
diese Signale auf empfindliche Leitungen übertragen und so das
Rauschproblem eher noch verschlimmern. Hat die Masseebene
keine hohen Ströme zu leiten, ist man eventuell versucht, sie mit
einem dünnen Draht mit dem Erdpotential zu verbinden. Die hohe
Induktivität eines solchen Drahts kann jedoch dazu führen, dass
die Masseebene auf sich schnell ändernde Spannungen wie eine
hohe Impedanz wirkt.

Es ist sicherzustellen, dass eine Masseebene kein Rauschen auf
empfindliche Schaltungsteile überträgt. Bypass-Kondensatoren an
den Ein- und Ausgängen leiten z. B. oft Strom durch eine Masse-
ebene, und die von hochfrequenten Strömen durchflossenen Bau-
elemente können empfindliche Schaltungsteile beeinträchtigen.
Um dieses Problem zu vermeiden, werden auf der Leiterplatte
oftmals getrennte Ebenen für die Versorgungs- und die Signal-
masse eingerichtet. Diese werden dann an nur einem Punkt
miteinander verbunden. Dadurch wird die Übertragung des durch
Potentiale auf der Versorgungsmasse erzeugten Rauschens auf die
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Signalmasseebene minimiert. Dieses Verfahren ähnelt der so-
genannten Sternmasse, bei der alle Bauteile an einem Punkt mit
Masse verbunden sind (alle Leiterbahnen gehen sternförmig von
diesem Punkt aus). Dies hat die gleiche Wirkung wie getrennte
Versorgungs- und Signalmasseebenen, ist aber bei großen,
komplexen Leiterplatten, die eine Vielzahl an Masse liegender
Bauteile enthalten, unpraktisch.

Ist die Empfindlichkeit eines Knotens für übertragenes Rauschen
bekannt, sollten die mit diesem Knoten verbundenen
Leiterbahnen von Leitungen von Knoten mit großen Spannungs-
änderungen ferngehalten werden. Ist das nicht möglich, ist eine
wirksame Masseebene oder Abschirmung einzufügen. Ein
entsprechender Bypass-Kondensator kann die Empfindlichkeit
des Knotens für das Übersprechen ebenfalls vermindern. Ein
kleiner, zwischen den Knoten und Masse oder eine Versor-
gungsschiene geschalteter Kondensator ist normalerweise eine
geeignete Lösung.

Bei der Auswahl des Bypass-Kondensators ist auf eine niedrige
Impedanz über dem problematischen Frequenzbereich zu achten.
Aufgrund des äquivalenten Serienwiderstands (ESR) und der
äquivalenten Serieninduktivität (ESL) kann die Impedanz bei
hohen Frequenzen höher liegen als erwartet, daher ist der Einsatz
von Keramikkondensatoren mit ihrem geringen ESR und ESL
für die Bypass-Anwendung zu empfehlen. Das keramische
Dielektrikum hat ebenfalls einen großen Einfluss auf das
Leistungsverhalten. Dielektrika mit höherer Kapazität (wie z. B.
Y5V) lassen u. U. große Kapazitätsänderungen über der
Spannung und Temperatur zu. Bei maximaler Nennspannung
weisen derartige Keramikkondensatoren möglicherweise nur
15% ihrer Normalkapazität auf. Ein kleinerer Kondensator mit
einem besseren Dielektrikum, dessen Übersprechdämpfung
weniger von der Spannung und der Temperatur abhängt, stellt in
vielen Fällen eine bessere und konsistentere Lösung dar.

Ebenso wichtig ist die Anordnung des Bypass-Kondensators. Zur
Dämpfung hochfrequenten Rauschens sind die entsprechenden
Signale durch den Bypass-Kondensator zu leiten. Durch die
Länge der mit dem Kondensator in Serie geschalteten Leiterbahn
(Abbildung 12a) werden der ESR und die ESL des Kondensators
und damit auch die Impedanz bei hohen Frequenzen erhöht.
Damit wird die Wirksamkeit des Kondensators als Hochfrequenz-
Bypass reduziert. Bei einem besseren Layout (Abbildung 12b)
werden die Leiterbahnen direkt zum Kondensator geführt; dabei
unterstützen der Streu-ESR und die Streu-ESL der Leiterbahnen
die Filterwirkung des Kondensators, anstatt sie zu vermindern.

Bei manchen Knoten ist ein Bypass nicht zu empfehlen, da dies
ihr Frequenzverhalten verändern würde. Ein Beispiel dafür ist
der Rückkopplungs-Spannungsteiler. Bei den meisten Schalt-
stromversorgungen senkt ein Rückkopplungs-Spannungsteiler
die Ausgangsspannung auf einen für den Fehlerverstärker
annehmbaren Wert. Ein großer Bypass-Kondensator an diesem
Rückkopplungsknoten bildet einen Pol mit dem Widerstand des
Knotens. Da der Spannungsteiler ein Teil der Regelschleife ist,
wird dieser Pol Teil des Schleifenverhaltens. Liegt die Polfre-
quenz weniger als eine Dekade über der Übergangsfrequenz,

können die verursachten Phasen- oder Verstärkungsänderungen
die Schleifenstabilität beeinträchtigen.

Induktivität

Manche Ströme in einer Schaltstromversorgung werden schnell
ein- und ausgeschaltet. Die in diesen Strompfaden entstehende
Streuinduktivität kann hohe Rauschspannungen erzeugen, die
auf empfindliche Schaltungsteile übertragen werden und deren
Bauelemente belasten. Von Gleichstrom durchflossene Leitun-
gen verursachen selten Probleme, da Gleichspannungen keine
Spannungsspitzen erzeugen oder Wechselspannung auf andere
Leiterbahnen übertragen. Eine mit einer Spule in Serie geschal-
tete Leitung stellt z. B. kein Problem dar, da die Streuinduk-
tivität der Leitung weit unter der der Spule liegt. Die große
Serieninduktivität verhindert darüber hinaus Diskontinuitäten
des Stroms.

Erzeugt eine Schaltung diskontinuierliche Ströme, sollten große
Stromschleifen vermieden werden. Diese erzeugen höhere Induk-
tivitäten und damit auch eine größere magnetische Störstrahlung.
Dies gilt auch für die Anordnung der Bauelemente, da zwischen
aktiven Bauelementen, wie Transistoren und Dioden, gewöhnlich
Ströme geschaltet werden.

Betrachten wir den Abwärtswandler in Abbildung 1. Ist der
hochliegende MOSFET-Schalter (N1) eingeschaltet, fließt Strom
durch den Eingang, N1, die Spule und die Last. Schaltet N1 ab,
führt die Diode (D) Strom, bis der Synchrongleichrichter (N2)
einschaltet. Dann fließt Strom durch N2, bis dieser abschaltet,
worauf die Diode wiederum Strom führt, bis der Zyklus von
neuem beginnt. Beachten Sie, dass die Ströme durch die Spule
und den Ausgangskondensator kontinuierlich sind und daher
keine große Rauschquelle darstellen sollten. Werden N1, N2 und
D in einigem Abstand voneinander angeordnet, müssen die
umgebenden Felder aufgrund der schnellen Stromänderungen in
den Bauelementen raschen Schwankungen unterliegen. Da die

Abbildung 12. Bei ungünstigen Bypass-Verbindungen (a) werden die
Induktivität und der Widerstand der Leiterbahn zu
denen des Kondensators addiert. Bei der besseren
Leitungsführung (b) verbessern die parasitären Werte
der Leiterbahnen die Filterwirkung des Kondensators.

a. UNGÜNSTIGE LÖSUNG b. BESSERE LÖSUNG
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erzeugte Spannung der Änderung des magnetischen Feldes über
der Zeit (dΨ/dt) proportional ist, können diese raschen Feld-
schwankungen große Spannungsspitzen hervorrufen.

Beachten Sie, dass die Eingangsquelle und die Ausgangslast
hochfrequente Ströme führen. Diese sollten durch Bypass-
Kondensatoren am Eingang und am Ausgang geleitet werden,
ansonsten würden sie durch die Eingangs-, die Ausgangsleitung
oder auch beide fließen (siehe Abschnitt Gleichtaktrauschen).
Die Impedanz der Bypass-Kondensatoren am Eingang und am
Ausgang ist wichtig. Die Kondensatoren sollten so groß sein,
dass die Eingangs- und die Ausgangsimpedanz niedrig gehalten
wird. Größere Kondensatoren (z. B. Tantal- oder Elektrolyt-

kondensatoren) haben allerdings wiederum höhere ESR- und
ESL-Werte als kleinere Keramiktypen. Es ist somit dafür Sorge
zu tragen, dass die Impedanz des Kondensators im betroffenen
Frequenzbereich ausreichend gering ist.

Eine Alternative besteht in der Parallelschaltung eines Keramik-
kondensators mit einem Elektrolyt- oder Tantalkondensator, da
der Keramikkondensator eine geringere Impedanz bei hohen
Frequenzen aufweist. In den meisten Fällen ist diese Lösung
jedoch nicht besser als mehrere parallelgeschaltete Elektrolyt-
oder Tantalkondensatoren zur Reduzierung von ESR und ESL
oder mehrere parallelgeschaltete Keramikkondensatoren zur
Erhöhung der Gesamtkapazität.



Messung von INL
und DNL bei
schnellen ADCs
In der letzten Zeit sind leistungsfähige A/D-Wandler (ADCs) mit
einem ausgezeichneten statischen und dynamischen Verhalten
auf den Markt gekommen. Man mag sich die Frage stellen:
“Wie und mit welchen Geräten wird dies gemessen?” Im
folgenden Beitrag werden die Testverfahren für zwei bei ADCs
wichtige Genauigkeitsparameter behandelt: die integrale (INL)
und die differentielle Nichtlinearität (DNL).

INL und DNL sind zwar nicht die wichtigsten elektrischen
Parameter zur Spezifizierung von leistungsfähigen Datenwandlern,
wie sie in der Kommunikation und der schnellen Datenerfassung
verwendet werden, aber ihre Bedeutung wächst in der Bildverarbei-
tung, wo höhere Auflösungen gefordert sind. Wenn man nicht
regelmäßig mit ADCs arbeitet, können die exakten Definitionen
und die Bedeutung dieser Parameter leicht in Vergessenheit
geraten. Der folgende Abschnitt gibt eine kurze Wiederholung.

Definitionen für INL und DNL

Die DNL ist als Differenz zwischen der realen Schrittweite und
dem Idealwert von einem LSB definiert (Abbildung 1a). Bei
einem idealen ADC mit einer differentiellen Nichtlinearität 
DNL = 0LSB entspricht jeder Analogschritt 1LSB (1LSB = VFSR/2N,
mit VFSR als Vollbereich und N als Auflösung des ADC), und
die Übergangswerte liegen genau um 1LSB auseinander. Eine
DNL-Fehlerspezifikation von ≤ 1LSB garantiert eine monotone
Übertragungsfunktion ohne fehlende Daten. Die Monotonie eines
ADC ist garantiert, wenn sich sein digitales Ausgangssignal bei
einer Vergrößerung des Eingangssignals ebenfalls vergrößert
(oder konstant bleibt). Damit werden Vorzeichenänderungen in
der Flanke der Übertragungskurve vermieden. Die DNL wird
nach dem Ausgleich des statischen Verstärkungsfehlers spezi-
fiziert. Ihre Definition ist:

DNL = |[(VD+1 - VD) / VLSB-IDEAL - 1]|,

mit 0 < D < 2N - 2.

VD ist der dem digitalen Ausgangscode D entsprechende
physikalische Wert, N ist die Auflösung des ADC und VLSB–IDEAL

ist der ideale Abstand zwischen zwei aufeinanderfolgenden
digitalen Codes. Durch Überlagerung des Quantisierungsvorgangs
mit Rauschen und Störelementen beschränken höhere DNL-Werte
gewöhnlich das dynamische Verhalten des ADC hinsichtlich des
Signal-Rauschverhältnisses (SNR) und des störungsfreien dyna-
mischen Bereichs (SFDR).

Die INL wird als Abweichung in LSB oder Prozent des Vollbe-
reichs (FSR = full-span-range) der tatsächlichen Übertragungs-
funktion von einer Geraden bezeichnet. Die Größe des INL-Fehlers
hängt damit direkt von der gewählten Lage dieser Geraden ab.

Gewöhnlich werden zwei Definitionen benutzt: “INL bei bester
Näherung” und “Zweipunkt-INL” (Abbildung 1b).

• Die INL bei bester Näherung liefert Informationen über den
Offset- (Schnittpunkt) und Verstärkungsfehler (Anstieg)
sowie die Lage der Übertragungsfunktion. Sie stellt die beste
Annäherung an die tatsächliche Übertragungsfunktion des
ADC in Form einer Geraden dar. Obwohl die genaue Lage
der Geraden nicht eindeutig festgelegt ist, bietet diese Methode
die beste Wiederholbarkeit und dient als echte Repräsentation
der Linearität.

• Bei der Zweipunkt-INL wird eine Gerade durch die Endpunkte
der Übertragungsfunktion des Wandlers gelegt; damit hat diese
Gerade eine genau bestimmte Lage. Die Gerade für einen N-
Bit-ADC ist somit durch ihren Null- (alles Nullen) und
Vollbereichsausgang (alles Einsen) definiert.

Das Verfahren der besten Näherung wird allgemein vorgezogen,
da es bessere Ergebnisse liefert. Die INL wird gemessen,
nachdem der statische Offset- und der Verstärkungsfehler
beseitigt wurden und lässt sich wie folgt beschreiben:

INL = |[(VD - VNULL) / VLSB-IDEAL]- D|,

mit 0 < D < 2N - 1.

VD ist der dem digitalen Ausgangscode D entsprechende
Analogwert, N ist die Auflösung des ADC, VNULL ist der einem
Ausgangscode von “alles Nullen” entsprechende minimale
Analogeingang und VLSB-IDEAL ist der ideale Abstand zwi-
schen zwei aufeinanderfolgenden Ausgangscodes.

Allgemeine Testanordnung für die statische 
INL und DNL

Die INL und DNL können entweder mit einem Quasi-
Gleichspannungsanstieg oder einer Sinuskurve mit niedriger
Frequenz als Eingangssignal gemessen werden. Zu einem
einfachen Gleichspannungsanstiegstest können ein Logik-
analysator, ein hochgenauer DAC (optional), eine hochgenaue
Gleichspannungsquelle zum Überstreichen des Eingangsbereichs
des zu testenden Bauelements (DUT) und eine Steuerschnittstelle
zu einem PC oder X-Y-Plotter gehören.

Enthält die Anordnung einen hochgenauen DAC (weit genauer
als das zu testende Bauelement), kann der Logikanalysator
durch direkte Verarbeitung der ADC-Ausgangsdaten den
Offset- und Verstärkungsfehler überwachen. Die genaue Signal-
quelle erzeugt Prüfspannungen für den Prüfling, indem sie
langsam den Eingangsbereich des ADC von Null bis zum
Vollbereich überstreicht. Jede Prüfspannung am ADC-Eingang
wird, nachdem sie vom DAC wiederhergestellt wurde, von dem
entsprechenden Gleichspannungspegel am DAC-Ausgang
subtrahiert, woraus eine geringe Spannungsdifferenz (VDIFF)
resultiert, die von einem X-Y-Plotter dargestellt werden kann.
Der DNL- und der INL-Fehler werden dann daraus abgeleitet.
Eine Quantisierungsänderung deutet auf eine differentielle
Nichtlinearität hin, während eine Nullabweichung von VDIFF

das Vorliegen einer integralen Nichtlinearität anzeigt.
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Integrierende analoge Servoschleife

Die integrierende analoge Servoschleife ist ein weiteres Ver-
fahren zur Ermittlung der statischen Linearitätsparameter eines
ADC, das dem vorausgegangenen ähnlich, aber etwas an-
spruchsvoller ist. Dieses Verfahren wird normalerweise bei
Testanordnungen benutzt, die eher der hochgenauen Messung
als einer kurzen Testzeit dienen.

Eine typische analoge Servoschleife (Abbildung 2) besteht aus
einem Integrator und zwei Stromquellen, die mit dem ADC-
Eingang verbunden sind. Eine Quelle treibt einen Strom durch
den Integrator, während die andere als Stromsenke dient. Beide
Stromquellen werden durch einen mit dem ADC-Ausgang
verbundenen digitalen Größenkomparator geregelt. Der andere
Eingang des Größenkomparators wird durch einen PC gesteuert,
der durch die 2N - 1 Testcodes für einen N-Bit-Wandler geht.

Bei richtiger Polarität der Rückkopplung der Schleife, “servo-
regeln” die Stromquellen durch den Größenkomparator den
Analogeingang auf einen bestimmten Codeübergang ein. Im
Idealfall wird dadurch eine kleine Dreieckskurve an den
Analogeingängen erzeugt. Der Größenkomparator steuert
sowohl die Anstiegsgeschwindigkeit als auch die Richtung
dieser Rampen. Bei der Annäherung an einen Übergang muss
die Anstiegsgeschwindigkeit des Integrators hoch sein, aber
wiederum genügend gering, um Spitzenabweichungen der
überlagerten Dreieckskurve bei der Messung mit einem genauen
digitalen Voltmeter (DVM) zu minimieren.
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Abbildung 1a. Die DNL eines ADC muss ≤ 1LSB sein, um die
ordnungsgemäße Codeübertragung und eine
monotone Übertragungsfunktion zu garantieren.
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Abbildung 1b. Die beste Näherung und die Zweipunktverbindung
sind zwei mögliche Verfahren zur Ermittlung der
Linearität eines ADC.
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Der richtige Übergang

Eine Übergangsspannung wird als die Eingangsspannung
definiert, die mit gleicher Wahrscheinlichkeit einen der beiden
aufeinanderfolgenden Codes erzeugt. Der Nennspannungs-
wert—entsprechend dem digitalen Ausgangscode, der von
einem Analogeingang in dem Bereich zwischen zwei
aufeinanderfolgenden Übergängen erzeugt wird—wird als der
Mittelpunkt (50%-Punkt) dieses Bereichs definiert. Sind die
Grenzwerte des Übergangsintervalls bekannt, lässt sich dieser
50%-Punkt einfach ermitteln. Der Transitpunkt kann während
des Tests bestimmt werden, indem die Grenzwerte des
Übergangsintervalls gemessen werden und das Intervall dann
durch die Anzahl des Auftretens eines jeden der aufeinander-
folgenden Codes innerhalb des Intervalls geteilt wird.

Übertragungsfunktion

Die Übertragungsfunktion für einen idealen ADC ist eine
Treppenfunktion, bei der jede Stufenebene einen bestimmten
Ausgangscode und jeder Aufwärtssprung den Übergang
zwischen zwei aufeinanderfolgenden Codes darstellt. Zur
Festlegung vieler Leistungsdaten eines ADC müssen die diesen
Übergängen entsprechenden Eingangsspannungen ermittelt
werden. Dies kann mit Komplikationen verbunden sein,
besonders bei den in schnellen Wandlern auftretenden
rauschbehafteten Übergängen, und speziell bei digitalen Codes,
die nahe am Endergebnis liegen und sich langsam ändern.

Die Übergänge sind nicht eindeutig definiert, wie in Abbildung 1b
gezeigt, sondern werden realistischer durch eine Wahrschein-
lichkeitsfunktion dargestellt. Geht die sich langsam erhöhende
Eingangsspannung durch einen Übergang, wandelt der ADC
mehr und mehr auf den nachfolgenden Code. Nach seiner De-
finition entspricht der Übergang derjenigen Eingangsspannung,
bei der der ADC mit gleicher Wahrscheinlichkeit auf beide
aufeinanderfolgenden Codes wandelt.



Bei INL- und DNL-Tests am MAX108 wird die Servoschleifen-
leiterplatte über zwei Anschlussleisten mit der Evaluierungs-
leiterplatte verbunden (Abbildung 3). Eine Anschlussleiste
stellt die Verbindung zwischen dem Haupt- oder Hilfsausgangs-
Port des MAX108 und dem Eingangs-Port (P) mit Latch des
Größenkomparators her. Die zweite Anschlussleiste verbindet
die Servoschleife (Q-Anschluss des Größenkomparators) mit
einem vom Computer erzeugten digitalen Referenzcode.

Das völlig decodierte Ergebnis dieses Vergleichs steht am
Komparatorausgang P > QOUT zur Verfügung und wird dann
an die Integratorkonfigurationen weitergeleitet. Jedes einzelne
Komparatorergebnis steuert den Logikeingang des Schalters
und erzeugt die Spannungsrampen, die zum Treiben der nach-
folgenden Integratorschaltkreise für beide Eingänge des
Prüflings erforderlich sind. Diese Lösung hat Vorteile, aber
auch mehrere Nachteile:

• Die Dreiecksrampe muss ein geringes dV/dt aufweisen, um das
Rauschen zu minimieren. Daraus ergeben sich wiederholbare
Werte, aber lange Integrationszeiten für das Präzisionsmessgerät.

• Die Anstiege der positiven und der negativen Rampe müssen
so angeglichen sein, dass sie den 50%-Punkt erreichen,
während bei kleinen Dreieckskurven der Durchschnittswert
zu bilden ist, um den gewünschten DC-Pegel zu erreichen.

• Beim Entwurf der Integratorschaltung ist gewöhnlich auf die
sorgfältige Dimensionierung der Ladungskondensatoren 
zu achten, um potentielle, aus dem “Speichereffekt” des
Kondensators resultierende Fehler zu minimieren. Es werden
Integratorkondensatoren mit geringer dielektrischer Absorp-
tion empfohlen.

• Die Genauigkeit ist direkt proportional der Integrationsperiode
und indirekt proportional der Einschwingzeit.
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Abbildung 2. Bei dieser Schaltungskonfiguration handelt es sich um eine analoge integrierende Servoschleife.

Abbildung 3. Mit Hilfe des MAX108EVKIT und einer analogen integrierenden Servoschleife werden mit dieser Testanordnung die INL- und DNL-
Eigenschaften des MAX108 bestimmt.
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Ein mit der analogen integralen Servoschleife verbundenes
DVM misst den INL-/DNL-Fehler über dem digitalen Aus-
gangscode (Abbildungen 4a, 4b). Beachten Sie, dass die
Parabel- oder Bogenform der INL-Kurve über dem digitalen
Ausgangscode auf das Vorherrschen geradzahliger Harmon-
ischer hinweist, während eine S-Form hauptsächlich ungerad-
zahlige Harmonische anzeigt.

Um negative Erscheinungen bei dem behandelten Verfahren
auszuschließen, kann der Integratorteil der Servoschleife durch
ein L-Bit-Sukzessiv-Approximationsregister (SAR), das die
digitalen Ausgangscodes des Prüflings (DUT) erfasst, sowie
einen L-Bit-DAC und eine einfache Integrationsschaltung ersetzt
werden. Gemeinsam mit dem Größenkomparator bildet diese
Schaltung eine SAR-Wandlerkonfiguration (Abbildung 5), in
der der Größenkomparator den DAC programmiert, dessen
Ausgänge misst und eine sukzessive Approximation ausführt.
Gleichzeitig gibt der DAC dem Eingang des getesteten N-Bit-
ADC einen Gleichspannungspegel mit hoher Auflösung auf. Im
vorliegenden Fall wurde ein 16-Bit-DAC gewählt, um den ADC
auf 1/8LSB Genauigkeit zu trimmen und die bestmögliche
Übertragungskurve zu erhalten.

Der Vorteil einer Integrationsschaltung wird ersichtlich, wenn
der Größenkomparator durch Rauscheinflüsse instabil wird und
hin- und herschaltet, wie es bei der Annäherung an das Ender-
gebnis vorkommt. Die Integrationsschaltung enthält zwei
Teilungszähler. Der “Referenzzähler” hat eine Periode von 2M
Taktzyklen, wobei M eine programmierbare ganze Zahl ist, die
die Periode (und damit die Testzeit) bestimmt. Die Periode des
“Datenzählers”, der nur zählt, wenn der Ausgang des Größen-
komparators logisch “1” zeigt, entspricht der Hälfte der ersten
2M - 1 Zyklen.

Der Datenzähler zählt nur dann, wenn der Ausgang des Größen-
komparators logisch “1” ist. Der Referenz- und der Datenzähler

zusammen bilden den Durchschnitt von High- und Low-Pegeln,
speichern das Ergebnis in einem Flip-Flop und geben es in ein
SAR-Register. Dieser Vorgang wird (in diesem Fall) 16mal
wiederholt, um das komplette digitale Ausgangscodewort zu
erzeugen. Wie das vorher beschriebene, hat auch dieses Verfah-
ren Vor- und Nachteile:

• Die Eingangsspannung der Testanordnung wird digital definiert,
was eine einfache Modifikation der Anzahl der Samples
ermöglicht, aus denen der Durchschnittswert gebildet wird.

• Das SAR-Verfahren liefert anstelle einer Rampe einen DC-
Pegel an den Analogeingang des Prüflings.

• Ein Nachteil besteht darin, dass der DAC in der Rück-
kopplungsschleife einen Grenzwert für die Auflösung der
Eingangsspannung setzt.

Dynamisches Testen von INL und DNL

Zur Ermittlung der dynamischen Nichtlinearität eines ADC
kann ein sinusförmiges Vollbereichssignal auf seinen Eingang
gegeben und das Signal-Rauschverhältnis (SNR) des Wandlers
über der gesamten Großsignal-Eingangsbandbreite gemessen
werden. Das theoretische SNR für einen idealen N-Bit-Wandler
(nur mit Quantisierungsrauschen, ohne Verzerrung) ist:

SNRdB = N x 6,02 + 1,76

Dieses Leistungsmerkmal berücksichtigt die Auswirkungen von
Spannungsspitzen, der integralen Nichtlinearität und der
Unsicherheit der Abtastzeit. Sie können weitere Linearitäts-
informationen erhalten, indem Sie eine SNR-Messung bei einer
Festfrequenz und als Funktion der Signalamplitude durchführen.
Wird z. B. der gesamte Amplitudenbereich von Null bis zum
Vollbereich und zurück überstrichen, ergeben sich große Ab-
weichungen vom Quellensignal, wenn die Quellenamplitude den
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Abbildung 4a. Dieses Diagramm zeigt die typische INL für den ADC
MAX108, die mit der analogen integrierenden
Servoschleife ermittelt wurde.
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Abbildung 4b. Dieses Diagramm zeigt die typische DNL für den
MAX108, die mit der analogen integrierenden
Servoschleife ermittelt wurde.
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Vollbereichsgrenzwert des Wandlers erreicht. Um die Ursache für
diese Abweichungen zu bestimmen—wobei die Auswirkungen der
Verzerrung und der Taktinstabilität ausgegrenzt werden—ist ein
Spektrumanalysator zur Untersuchung der Quantisierungsfehler als
Funktion der Frequenz zu benutzen.

Es gibt noch zahlreiche andere Verfahren zum Testen der dyna-
mischen INL und DNL sowohl für schnelle als auch langsame
Datenwandler. Die Absicht dieses Artikels war, dem interessierten
Leser eine Einsicht in die Erzeugung aussagekräftiger typischer
Betriebsmerkmale unter der Verwendung von einfachen, aber
sachgemäßen und genauen Mitteln und Verfahren zu vermitteln.
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SAR-Wandler

Ein SAR-Wandler arbeitet wie eine altmodische Apo-
thekerwaage. Auf einer Seite befindet sich das unbekannte
Eingangs-Sample und auf der anderen das erste von der
SAR/DAC-Konfiguration erzeugte Gewicht (das höchst-
wertige Bit, das dem halben Vollbereichsausgang ent-
spricht). Ist das unbekannte Gewicht größer als 1/2FSR,
bleibt das erste Gewicht auf der Waage und wird um 1/4FSR
erhöht. Ist das unbekannte Gewicht kleiner, wird das erste
Gewicht entfernt und durch ein Gewicht von 1/4FSR ersetzt.

Der SAR-Wandler bestimmt dann den gewünschten
Ausgangscode durch N Wiederholungen dieses Verfahrens,
wobei er vom höchstwertigen auf das niederwertigste Bit
übergeht. N ist die Auflösung des DAC in der SAR-
Konfiguration, und jedes Gewicht repräsentiert ein binäres Bit.

Abbildung 5. Sukzessive Approximation und eine DAC-Konfiguration ersetzen den Integratorteil der analogen Servoschleife.
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NEUE PRODUKTE

Kostengünstige,
stromsparende DACs 
im SOT23-Gehäuse

Bei den Bausteinen MAX5360–MAX5365
und MAX5380–MAX5385 handelt es sich um
extrem leistungssparende 6- und 8-Bit-DACs
mit Spannungsausgang. Sie sind im SOT23-
Miniaturgehäuse erhältlich und stellen eine
einfache serielle Zweidraht- (MAX5360/61/62
und MAX5380/81/82) oder Dreidrahtschnitt-
stelle (MAX5363/64/65 und MAX5383/
84/85) zur Verfügung, die Taktraten von bis
zu 400kHz (bzw. 10MHz) verarbeiten kann.
Sie arbeiten an Einfachversorgungen von
+2,7V bis +5,5V, verfügen über interne
Präzisionsverstärker mit Rail-to-Rail-Cha-
rakteristik und kommen mit äußerst
niedrigen Versorgungsströmen aus (130µA
typ.). Der Leistungsverbrauch wird durch
einen 1µA-Shutdown-Modus noch weiter
reduziert. Mit ihrer kleinen Baugröße und
dem niedrigen Leistungsbedarf eignen sich
diese Bausteine zum Einsatz in tragbaren
batteriegespeisten Geräten. Eine schnelle
I2C-kompatible serielle Schnittstelle
(MAX5360/61/62 und MAX5380/81/82)
vereinfacht die Verbindungen bei der
Kommunikation mit mehreren Geräten.

Jeder Chip enthält einen stromsteuernden
DAC, einen Pufferverstärker der Klasse AB,
der ohmsche und kapazitive Lasten treiben
kann, eine Bandgap-Referenz (nur MAX5360/
61/63/64 und MAX5380/81/83/84) und eine
firmeneigene Schaltung zur Schaltspitzen-
unterdrückung, die Einschalt-Schaltspitzen
am DAC-Ausgang eliminiert. Eine interne
Einschalt-Reset-Schaltung sorgt dafür, dass
die Ausgänge beim Einschalten auf 0V
gesetzt werden und bis zu einem gülti-
gen Schreibvorgang dort bleiben. Die
Referenzspannung des MAX5362/63 und
MAX5382/85 wird von den Versorgungs-
eingängen abgeleitet; damit bieten diese
Bausteine den größten dynamischen Ausgangs-
bereich (0V bis Versorgungsspannung). Bei 
den Bausteinen MAX5360/61/63/64 und
MAX5380/81/83/84 sind die Ausgangspegel
versorgungsunabhängig, und sie bieten eine
hohe PSRR ohne eine externe Referenz. Die
maximale Linearität für sämtliche Bausteine
ist mit ±1LSB spezifiziert.

Preise (ab 1000 Stück, inkl. Fracht) ab $ 0,70
für die Bausteine MAX5360–MAX5365 bzw.
$1,01 für den MAX5380–MAX5385.

I2C ist ein Warenzeichen der Philips Corp.

Stromsparende 
10-Bit-ADCs mit 80Msps
und 73dBc SFDR bei der
Nyquist-Frequenz

Eine neue Familie leistungssparender 10-Bit-
ADCs für 3V kann breitbandige Eingangs-
signale mit bis zu 80Msps (MAX1448),
60Msps (MAX1446) bzw. 40Msps (MAX1444)
digitalisieren. Im Gegensatz zu vergleichbaren
ADCs erreicht der MAX1448 ein volles SNR
von 58,5dB, eine niedrige THD von -69dBc
und einen SFDR von 73dBc bei der Nyquist-
Eingangsfrequenz (40MHz) und verbraucht
dabei nur 120mW (typ.).

Diese Wandler arbeiten an Analogversorgun-
gen von 2,7V bis 3,6V und sind für Anwen-
dungen geeignet, wo eine große Bandbrei-
te, gute Linearität und ein ausgezeichnetes
dynamisches Verhalten bei niedrigem Leis-
tungsverbrauch gefordert sind. Der separate
Anschlussteil mit Digitalversorgung ermög-
licht Ausgänge von 1,7V bis 3,6V, wodurch
für eine flexible Schnittstelle gesorgt wird.
Three-State-Ausgänge stellen die Daten im
normalen, um ein Halbbyte versetzten Binär-
format zur Verfügung.

Die innovative differentielle “pipelined”
Architektur des MAX1448 lässt eine Eingangs-
spannung von 2VS-S zu und unterstützt die
differentielle und die einfache Eingangs-
konfiguration. Sein voll differentieller T/H-
Verstärker minimiert die Zahl der erforderlichen
externen Bauteile und bietet eine Großsignal-
bandbreite von >400MHz. Seine geringe
Eingangskapazität (5pF) ermöglicht ein
ausgezeichnetes dynamisches Verhalten. Des
weiteren enthält der MAX1448 eine genaue
Bandgap-Referenz von 2,048V, die mit einer
externen Spannung übersteuert werden kann—
eine flexible Einrichtung, die automatisch für die
richtige DC-Vorspannung für AC-gekoppelte
Anwendungen sorgt.

Es werden auch pinkompatible, weniger
schnelle Versionen mit den gleichen ausge-
zeichneten Spezifikationen angeboten: der
MAX1446 (60Msps, 90mW) und der
MAX1444 (40Msps, 57mW). Im Leerlauf wird
die Stromaufnahme durch einen Shutdown-
Modus auf 5µA reduziert. Der MAX1448 ist in
einem platzsparenden 32-poligen TQFP-
Gehäuse, spezifiziert für den erweiterten
Temperaturbereich (-40°C bis +85°C),
erhältlich. Preise ab $ 8,90 (ab 1000 Stück,
inkl. Fracht). Ein Evaluierungs-Kit mit dem
MAX1448 wird für $ 127,50 angeboten.

2,5Gbps-
Transimpedanzverstärker
für 3,0V bis 5,5V mit
+0dB Übersteuerung

Der Transimpedanzverstärker MAX3864 für
3V bis 5,5V mit +0dBm Übersteuerung
eignet sich ideal für SDH/SONET-
Anwendungen mittlerer bis großer Reich-
weite, die einen optischen dynamischen
Bereich von -24dBm bis +0dBm erfordern.
Mit seiner Chipgröße von 30mil x 50mil und
einer Verlustleistung von 110mW ist er sehr
gut für den Einsatz in einem TO-56-Sockel
geeignet. Mit einer Transimpedanzver-
stärkung von 2,5Ω über eine Bandbreite von
1,9GHz ist er eine ausgezeichnete 
Wahl für SDH/SONET-Anwendungen mit
2,488Gbps im erweiterten Temperaturbereich.

Der MAX3864 ist als Dice und in einem 8-
poligen SO-Gehäuse, spezifiziert für den
erweiterten Temperaturbereich, lieferbar.
Preise ab $ 8,49 für den MAX3864E/D bzw.
$ 9,55 für den MAX3864ESA (ab 1000
Stück, inkl. Fracht). Zur Verkürzung der
Entwurfszeit wird ein Evaluierungs-Kit
angeboten.

Analogschalter mit
niedrigem RON optimiert
für ±5V-Anwendungen 

Die einpoligen Ein-Ausschalter (SPST)
MAX4675–MAX4679 in CMOS-Analog-
technik wurden für das genaue Schalten und
Steuern von Signalen in Systemen mit
bipolaren ±5V-Versorgungen entwickelt. Zu
den möglichen Anwendungen gehören xDSL-
Modems, automatische Testgeräte und
Datenerfassungsgeräte. Die einfachen Schalter
MAX4675/MAX4676 haben einen RON von
4Ω (max.), während der RON bei den vierfachen
Schaltern MAX4677/MAX4678/MAX4679 2Ω
(max.) beträgt. Alle Bausteine arbeiten an Zwei-
fachversorgungen von ±2,7V bis ±5,5V oder
Einfachversorgungen von +2,7V bis +5,5V,
womit sie sich für tragbare Geräte eignen.

Die Bausteine MAX4675/MAX4676 sind in
einem 6-poligen SOT23-Gehäuse, spezifiziert
für den erweiterten Temperaturbereich,
erhältlich. Preise ab $ 0,70 (ab 2500 Stück,
inkl. Fracht). Die Bausteine MAX4677/
MAX4678/MAX4679 sind in einem 16-poligen
TSSOP-Gehäuse, ebenfalls spezifiziert für den
erweiterten Temperaturbereich, lieferbar. Preise
ab $ 2,30 (ab 1000 Stück, inkl. Fracht).
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NEUE PRODUKTE

Analoge 8:1- und
zweifache 4:1-Multiplexer
mit 3,5Ω RON

Die CMOS-ICs MAX4638/MAX4639 sind
für den Einsatz als analoge 8:1- oder
zweifache 4:1-Multiplexer oder -Demulti-
plexer geeignet. Jeder Baustein arbeitet an
Einfachversorgungen von 1,8V bis 5V oder
Zweifachversorgungen von ±2,5V. Beim
Betrieb an einer Einfachversorgung von 5V
ist ein RON von 3,5Ω garantiert. Weitere
Spezifikationen sind eine OFF-Trennung von
-75dB, ein Übersprechen von -85dB (vom
Ausgang auf jeden OFF-Kanal), 18ns tON,
7ns tOFF und ein garantierter Leckstrom von
0,25nA (max.) bei +25°C.

Auf sämtlichen Kanälen ist eine Break-
before-make Charakteristik garantiert, und
mit ihrem Betriebsspannungsbereich von
1,8V bis 5,5V eignen sich diese Bausteine
ideal für den Einsatz in batteriegespeisten
tragbaren Instrumenten. Alle Bausteine
verarbeiten Signale im Rail-to-Rail-Bereich
und ermöglichen den bidirektionalen
Betrieb. Sämtliche Steuereingänge sind
TTL-/CMOS-kompatibel. Die Kanalauswahl
wird im Standard-BCD-Format codiert, und
ein Enable-Eingang ermöglicht  die
Kaskadierung mehrerer Bausteine.

Die Bausteine MAX4638/MAX4639 sind
im 16-poligen SO- und TSSOP-Gehäuse
erhältlich. Preise ab $ 1,40 (ab 1000 Stück,
inkl. Fracht).

Stereokopfhörertreiber
ohne Schaltgeräusche
erreicht >90dB PSRR 
bei 22kHz

Der Treiberverstärker für Lautsprecher und
Kopfhörer MAX4298 ist für die Benutzung
in rauhen Umgebungen ausgelegt,  wo
wenig Platz auf der Leiterplatte zur
Verfügung steht und die Digitalversorgung
rauschbehaftet ist. Mittels patentierter
Entwurfstechniken wird eine extrem hohe
Stromversorgungsunterdrückung (PSRR) im
gesamten Audiosignalbereich bei einem
hohen Ausgangsstrom im Rail-to-Rail-
Bereich erreicht. Der Baustein treibt die
hohen kapazitiven Lasten, wie man sie beim
Treiben langer, durch entfernte Lasten
abgeschlossener Kabel vorfindet—z. B. bei
Notebook-Kopfhörern. Der MAX4298
entspricht den PC ’99-Vorschriften.

Der MAX4298 erreicht eine PSRR von
>90dB bei 22kHz und treibt ein 1,5VEFF-
Signal in eine 10kΩ-Last mit 0,0008% THD
+ Rauschen und 1,2VEFF in 32Ω-Kopfhörer
bei nur 0,02% Verzerrung. Der MAX4298
arbeitet an Einfachversorgungen von +4,5V
bis +5,5V. Er wird im platzsparenden 10-
poligen µ MAX- und im 14-poligen SO-
Gehäuse angeboten und bietet das beste
geräuschfreie Verhalten beim Ein- und
Ausschalten, Stummschalten und Aktivieren
auf dem Markt. Preise ab $ 0,90 (ab 1000
Stück, inkl. Fracht).

180MHz-OPVs für
Zweifachversorgungen mit
16 Bit Genauigkeit

Die einfachen OPVs MAX4430/MAX4431
und die zweifachen Versionen MAX4432/
MAX4433 verfügen über eine große
Bandbreite, eine Einschwingzeit auf 16 Bit von
37ns sowie einen rausch- und verzerrungs-
armen Betrieb. Die Bausteine MAX4430/
MAX4432 sind für die Stabilität bei Ver-
stärkung Eins kompensiert und haben eine 
-3dB-Kleinsignalbandbreite von 180MHz. Die
Bausteine MAX4431/MAX4433 sind für eine
Schleifenverstärkung von +2 oder höher
kompensiert, und ihre -3dB-Kleinsignal-
bandbreite liegt bei 215MHz.

Die Stromaufnahme der OPVs MAX4430–
MAX4433 beträgt nur 11mA pro Verstärker
bei einer Differenzverstärkung von 125dB. Die
Spannungsrauschdichte von nur  2,8nV/
sorgt für einen SFDR von 100dB (4VS-S) bei
1MHz. Mit diesen Merkmalen eignen sich die
OPVs ideal zum Treiben moderner, schneller
14- und 16-Bit-ADCs.

Die Bausteine MAX4430–MAX4433 liefern
Ausgangsströme von bis zu 60mA bei einer
hohen Spannungsaussteuerung, wodurch sie
ADCs mit einem dynamischen Eingangsbereich
von 4V oder mehr treiben können. Mit ihrer
Spannungsrückkopplungs-Architektur sind sie
in vielen Anwendungen einsetzbar, die
normalerweise Verstärker mit Stromrück-
kopplung erfordern. Der MAX4430 und der
MAX4431 sind in einem platzsparenden 5-
poligen SOT23-Gehäuse verfügbar, während
die Versionen MAX4432/MAX4433 in einem
8-poligen µMAX-Gehäuse angeboten werden.
Preise ab $ 2,40 (ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

Winzige ICs zur
Überwachung und Regelung
der Lüfterdrehzahl

Die Lüfterregler-ICs MAX6650/MAX6651
bieten eine einfache Drehzahlregelung und 
-überwachung für bürstenlose 5V/12V-
Gleichstromlüfter mit eingebautem Drehzahl-
messer. Die Bausteine MAX6650/MAX6651
kommunizieren über eine I2C-kompatible/
-SMBus™-Schnittstelle und stellen die
Drehzahlmesserfrequenz (proportional der
Lüfterdrehzahl) automatisch auf den
gewünschten und vom System programmierten
Wert ein. Der IC regelt die Lüfterdrehzahl
mittels einer rauscharmen linearen Regelung
der Lüfterspannung über einen externen
MOSFET oder bipolaren Transistor.

Der MAX6650 regelt die Drehzahl eines
einzelnen Lüfters durch Überwachung des
Drehzahlmesserausgangs. Der MAX6651
verfügt daneben über zusätzliche Drehzahl-
messereingänge, über die bis zu vier Lüfter
überwacht werden können. Diese werden als
eine Einheit geregelt, wenn sie parallel
betrieben werden.

Beide Bausteine enthalten Mehrzweck-Ein-
und Ausgangsanschlüsse (GPIO), die als
digitale Ein- und Ausgänge sowie Hardware-
Schnittstellen dienen. Diese Open-Drain-I/O-
Anschlüsse können 10mA aufnehmen und
zum Treiben einer LED benutzt werden. Einer
der Mehrzweckanschlüsse lässt sich so
konfigurieren, dass der Lüfter im Falle einer
Softwarestörung mit voller Drehzahl betrieben
wird. Neben der Drehzahlregelung des Lüfters
überwachen die Bausteine MAX6650/
MAX6651 auch die Lüfterfunktion und geben
ein Warnsignal an einem GPIO-Anschluss aus,
wenn ein Fehlerzustand festgestellt wird.

Der MAX6650 ist in einem platzsparenden 10-
poligen µMAX-Gehäuse verfügbar und damit
der zur Zeit kleinste integrierte Lüfterregler auf
dem Markt. Der MAX6651 ist in einem kleinen
16-poligen QSOP-Gehäuse lieferbar. Preise ab
$ 3,16 für den MAX6650 und $ 2,40 für den
MAX6651 (ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

SMBus ist ein Warenzeichen der Intel Corp.
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NEUE PRODUKTE
DC-DC-Abwärtsregler für
36V im µMAX-Gehäuse

Die DC-DC-Abwärtsregler MAX1744/
MAX1745 akzeptieren Eingangsspannungen
von bis zu 36V. Ihre Ausgangsspannung ist
mit 3,3V oder 5V pin-programmierbar
(MAX1744) bzw. von 1,25V bis 18V ein-
stellbar (MAX1745). Mit einem externen 
P-Kanal-MOSFET ermöglichen diese
Bausteine eine Leistungsabgabe von über
50W. Mit ihrem kleinen 10-poligen µMAX-
Gehäuse setzen sie neue Standards für die
DC-DC-Abwärtswandlung mit hoher
Spannung und Leistung.

Die Bausteine MAX1744/MAX1745 arbeiten
mit einem firmeneigenen strombegrenzten
Regelprinzip, das einen Wirkungsgrad von
über 90% über einem weiten Ausgangs-
strombereich ermöglicht. Aufgrund ihrer
hohen Schaltfrequenz (bis zu 300kHz)
können äußerst kleine externe Bauteile
eingesetzt werden. Die bereits niedrige
Stromaufnahme von 90µA wird im Shut-
down auf nur 4µ A reduziert. Ein Puls-/
Pausenverhältnis von 100% (max.) sorgt für
die geringstmögliche Dropout-Spannung.

Die Bausteine MAX1744/MAX1745 sind für
den erweiterten Temperaturbereich (-40°C
bis +85°C) spezifiziert. Preise ab $ 2,93 (ab
1000 Stück, inkl. Fracht). Zur Verkürzung
der Entwurfszeit wird ein vormontiertes
Evaluierungs-Kit mit den empfohlenen
externen Bauteilen angeboten.

1MHz-Abwärtsregler für
niedrige Spannungen mit
Synchrongleichrichtung

Die DC-DC-PWM-Abwärtsregler MAX1742/
MAX1842/MAX1843 bieten einen hohen
Wirkungsgrad und niedrige Ausgangs-
spannungen für Notebook- und Subnotebook-
Computer. Durch die interne Synchron-
gleichrichtung der Wandler wird ein hoher
Wirkungsgrad erreicht, während die Anzahl
der externen Bauteile reduziert wird. Der
interne 90mΩ-PMOS-Schalter und der 70mΩ-
NMOS-Synchrongleichrichterschalter liefern
problemlos kontinuierliche Lastströme von bis

LCD-Versorgungs-
bausteine im SOT23-
Gehäuse liefern bis zu 28V

Die DC-DC-Aufwärtswandler MAX1605/
MAX1606 sind mit einem internen 0,5A-
Schalter ausgerüstet und liefern bis zu 30V
für die LCD-Vorspannung in Mobil-
telefonen, Kleinstdatenbanken, Palmtop-
Computern und anderen Handgeräten.

Der MAX1605 ist in einem extrem kleinen
6-poligen SOT23-Gehäuse lieferbar. Der
MAX1606 wird in einem kleinen 8-poligen
µ MAX-Gehäuse angeboten und enthält
einen zusätzlichen internen Schalter, der im
Shutdown den Ausgang völlig vom Eingang
abkoppelt.

Beide Bausteine begrenzen den Spulen-
spitzenstrom auf 500mA, 250mA oder
125mA (vom Anwender einstellbar) und
ermöglichen so die Reduzierung der
Ausgangswelligkeit und der Größe der
externen Bauteile. Schaltfrequenzen von bis
zu 500kHz gestatten den Einsatz winziger
oberflächenmontierbarer Bauelemente. Die
Stromaufnahme der beiden Bausteine liegt
bei nur 18µA. Sie arbeiten an Versorgungen
von +2,4V bis +5,5V, die Batteriespannung
kann jedoch von 0,8V bis VOUT reichen.

Der MAX1605 und der MAX1606 sind für
den erweiterten Temperaturbereich (-40°C
bis +85°C) spezifiziert. Preise ab $ 1,65
(MAX1605) bzw. $ 1,87 (MAX1606) (ab
1000 Stück, inkl. Fracht). Zur Verkürzung
der Entwurfszeit werden vormontierte
Evaluierungs-Kits mit den empfohlenen
externen Bauteilen angeboten.

zu 1A. Die Maximalströme liegen bei 1,3A
(MAX1742), 3,1A (MAX1842) und 2,7A
(MAX1843). Alle Bausteine erreichen einen
Wirkungsgrad von bis zu 95%. Ihre Ausgangs-
spannung ist mit +2,5V, +1,8V oder +1,5V
voreingestellt oder zwischen +1,1V und VIN
einstellbar.

Das stromgesteuerte PWM-Regelprinzip mit
konstanter Sperrzeit schließt einen
Leerlaufmodus ein, der auch bei geringen
Lasten einen hohen Wirkungsgrad aufrecht-
erhält. Dieses Regelprinzip lässt Schalt-
frequenzen von bis zu 1MHz zu, was dem
Anwender die Möglichkeit gibt, den
Wirkungsgrad, das Ausgangsschaltrauschen
sowie die Größe und die Kosten der Bauteile

gegeneinander abzuwägen. Des weiteren
verfügen die Bausteine über einen ein-
stellbaren Sanftanlauf, um die Stoßströme
beim Einschaltvorgang zu begrenzen, einen
Modus mit einem Puls-/Pausenverhältnis von
100% für eine niedrige Dropout-Spannung
und einen stromsparenden Shutdown-Modus,
der den Eingang vom Ausgang abkoppelt und
die Stromaufnahme auf unter 1µA reduziert.

Die Bausteine MAX1742/MAX1842 sind in
einem 16-poligen QSOP-Gehäuse, spezifiziert
für den erweiterten Temperaturbereich (-40°C
bis +85°C), erhältlich. Preise ab $ 3,96 (ab
1000 Stück, inkl. Fracht). Der MAX1843 ist in
einem 28-poligen QFN-Gehäuse lieferbar.
Preise ab $ 4,15 (ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

Universelle zweifache
Filter mit geschaltetem
Kondensator sparen 
Platz und Strom

Die Bausteine MAX7490/MAX7491 enthalten
zwei Filterblöcke zweiter Ordnung mit
geschaltetem Kondensator in einem 16-poligen
QSOP-Gehäuse. Beide Blöcke können alle
Filterfunktionen zweiter Ordnung ausführen:
Bandpass-, Tiefpass-, Hochpass-, Sperrfrequenz-,
komplexe Null- und Allpassfunktion. Drei
dieser Funktionen sind jeweils gleich-
zeitig verfügbar. Mit ihrer ausgezeichneten
Genauigkeit und Stabilität eliminieren die
Bausteine MAX7490/MAX7491 die sonst
erforderlichen komplexen und kostenaufwen-
digen Abstimmungen.

Diese Filter arbeiten an Einfachversorgungen
von +5V (MAX7490) bzw. +2,7V (MAX7491)
bei einer Stromaufnahme von nur 3,5mA und
weisen eine Rail-to-Rail-Charakteristik (bis auf
0,2V an die Versorgung) auf. Ein Shutdown-
Modus reduziert die Stromaufnahme auf 0,2µA.
Die Mittenfrequenzen sind über Taktgeber von
1Hz bis 40kHz abstimmbar, mit einem
Verhältnis zwischen Takt- und Eckfrequenz von
100:1. Für die Takterzeugung gibt es zwei
Optionen: intern mittels eines externen
Kondensators oder externe Takterzeugung zur
genaueren Regelung der Mittenfrequenz.
Aufgrund der Architektur mit doppelter
Abtastung des MAX7490/MAX7491 ergibt 
sich ein Verhältnis zwischen Abtast- und
Eckfrequenz von 200:1.

Die Bausteine MAX7490/MAX7491 werden in
einem 16-poligen QSOP-Gehäuse, spezifiziert
für den kommerziellen (0°C bis +70°C) und
den erweiterten Temperaturbereich (-40°C bis
+85°C), angeboten. Preise ab $ 2,29 (ab 1000
Stück, inkl. Fracht).
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NEUE PRODUKTE
Batterielader mit
Eingangsstrombegrenzung
und 0,7% Genauigkeit

Der hochintegrierte Batterielader MAX1772
eignet sich für mehrere Batterietechnologien
und vereinfacht den Aufbau genauer,
effizienter Ladegeräte. Er verfügt über vom
Anwender programmierbare oder fest
verdrahtete Analogeingänge zur Regelung von
Ladestrom und -spannung. Dank seiner
Abwärtstopologie mit Synchrongleichrichtung
erreicht er einen hohen Wirkungsgrad.

Um die Verwendung kostengünstiger Netz-
teile zu ermöglichen und eine Überbelastung
bei gleichzeitigem Laden und Versorgen der
Last zu verhindern, kann der dem Netz-
teil entnommene maximale Strom beim
MAX1772 programmiert werden. Die Aus-
gänge des MAX1772 können den Batterie-
ladestrom und den dem Netzteil entnom-
menen Strom wie auch das Vorhanden-
sein eines Netzteils überwachen. Der
MAX1772 stellt problemlos 4A zum Laden
von zwei bis vier in Serie geschalteten Li+
Zellen zur Verfügung. Während des Lade-
vorgangs geht er automatisch von der Strom-
auf die Spannungsregelung über.

Der MAX1772 wird in einem platzspa-
renden 28-poligen QSOP-Gehäuse, spe-
zifiziert für den erweiterten Temperatur-
bereich (-40°C bis +85°C), angeboten. Preise
ab $ 5,37 (ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

Regler für CCFL-
Hintergrundbeleuchtung mit
großem Helligkeitsbereich

Die Regler MAX1739/MAX1839 basieren auf
der bewährten Royer-Oszillator-Inverter-
architektur und sind für das Treiben von
Kaltkatodenleuchtstofflampen (CCFL) opti-
miert. Die Royer-Architektur liefert ein nahezu
sinusförmiges Ausgangssignal über dem
gesamten Eingangsbereich. Bei den Bausteinen
MAX1739/MAX1839 wurde diese Architektur
für einen hohen Wirkungsgrad, einen maxi-
malen Helligkeitsregelbereich und einen
weiten Eingangsspannungsbereich (4,6V bis
28V) optimiert.

Diese Bausteine überwachen und begrenzen
die Mittelabgriffsspannung des Trans-
formators und sorgen für die minimale
Spannungsbelastung des Transformators,

wodurch dessen Lebensdauer verlängert und
die Entwurfsanforderungen verringert werden.
Darüber hinaus schützen die Regler vor
Lampenausfällen, Ausgangskurzschlüssen und
anderen Fehlerzuständen.

Die Regler erreichen einen Helligkeits-
regelbereich von 50:1 durch Einstellung des
Lampenstroms und gleichzeitiges pulsförmiges
Ansteuern der CCFL über eine digitale
Pulsbreitenmodulation (DPWM). Die Lampen-
helligkeit lässt sich entweder durch eine
angelegte analoge Spannung oder über eine
SMBus-kompatible Zweidrahtschnittstelle (nur
MAX1739) steuern. Die Bausteine MAX1739/
MAX1839 treiben einen externen high-side 
N-Kanal-Leistungs-MOSFET und zwei tieflie-
gende N-Kanal-Leistungs-MOSFETs, die alle
mit dem Royer-Oszillator synchronisiert sind.
Ein interner 5,3V-Linearregler versorgt die
MOSFET-Treiber und den größten Teil der
internen Schaltung.

Die Bausteine MAX1739/MAX1839 sind in
einem platzsparenden 20-poligen QSOP-
Gehäuse, spezifiziert für den erweiterten
Temperaturbereich (-40°C bis +85°C)
erhältlich. Preise ab $ 4,10 (ab 1000 Stück,
inkl. Fracht).

Li+ Batterielader mit
internem Leistungsschalter
liefern 1,5A

Die Bausteine MAX1757/MAX1758 sind
eigenständige Batterielader für eine bis vier
Li+ Zellen. Sie regeln die Batteriespannung
mit einer Mindestgenauigkeit von 0,8% und
einem Wandlerwirkungsgrad von bis zu 90%.
Eine interne Zustandsregelung dient der
sicheren Steuerung der Ladesequenz. Diese
DC-DC-Abwärtswandler enthalten einen high-
side N-Kanal-FET-Leistungsschalter, der
genaue Ladeströme von bis zu 1,5A liefert und
einen hohen Wirkungsgrad über einem weiten
Eingangsspannungsbereich aufrechterhält. Die
Eingangsspannungsbegrenzung des MAX1757
lässt den Betrieb mit bis zu 14V (bis zu 3
Zellen) zu, während mit dem MAX1758 bis zu
28V (bis zu 4 Zellen) möglich sind. Aufgrund
ihres Puls-/Pausenverhältnisses von 98%
gestatten beide Bausteine die Verwendung von
Netzteilen mit geringeren Spannungen.

Diese Bausteine arbeiten mit zwei Regel-
schleifen für den Spannungssollwert und den
Ladestrom und gehen automatisch von der
Stromregelung (während des Schnelladens) auf
die Spannungsregelung (nahe der Volladung)
über. Zur Versorgung der Systemlast während
des Ladens überwacht eine zusätzliche Regel-
schleife den der Eingangsquelle entnommenen
Gesamtstrom. Diese Regelung reduziert den
Ladestrom bei einer Erhöhung des System-
laststroms und gestattet damit die Verwendung
eines kostengünstigeren Netzteils.

Der Ladevorgang wird durch einen einge-
bauten Sicherheits-Timer automatisch be-
endet, wenn die einstellbare Ladezeit er-
reicht ist. Ein externer Thermistor über-
wacht ständig die Batterietemperatur, um das
Laden bei zu hoher oder zu niedriger Batterie-
temperatur zu vermeiden. Die Bausteine
MAX1757/MAX1758 laden nahezu leere
Zellen sicher vor, wenn die Batteriespannung
unter 2,5V pro Zelle liegt (vor dem Beginn
des Schnelladens muss die Batteriespannung
über diesem Wert liegen). Open-Drain-
Ausgänge treiben externe LEDs zur Anzeige
des Schnell- und Volladens wie auch von
Fehlerzuständen.

Die Bausteine MAX1757/MAX1758 sind in
einem platzsparenden 28-poligen SSOP-
Gehäuse, spezifiziert für den erweiterten
Temperaturbereich (-40°C bis +85°C),
verfügbar. Preise ab $ 3,47 (MAX1757)
bzw. $ 3,76 (MAX1758) (ab 1000 Stück,
inkl. Fracht). Zur Verkürzung der Entwurfs-
zeit werden vormontierte Evaluierungs-Kits
mit den empfohlenen externen Bauteilen
angeboten.

4µs/div
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NEUE PRODUKTE
LVDS-Bausteine im SOT23-
Gehäuse erreichen >250ps
Laufzeitunterschied des
Ausgangssignals

Die LVDS-Leitungstreiber und -empfänger
MAX9110–MAX9131 für niedrige Spannun-
gen mit differentieller Signalübertragung (low-
voltage differential signaling) wurden für
schnelle Anwendungen entwickelt, die einen
minimalen Leistungsverbrauch und Platzbedarf
sowie minimale Störstrahlung erfordern. Als
erste LVDS-Mehrzweckbausteine von Maxim
bieten sie die kleinste Baugröße und den
geringsten Puls-Laufzeitunterschied (250ps)
derartiger Bausteine. Dank ihrer ausgezeich-
neten Leistungsdaten maximieren sie die
Auflösung und Geschwindigkeit bei Druckern
und Kopierern, einschließlich solcher Geräte,
die mit Dithering und Grauskalen zur Erhöhung
der Bildqualität arbeiten. Das verzerrungsarme
Schalten gestattet Datenraten von über
500Mbps, womit sich diese Bausteine ideal für
die Verteilung von Takt- und Datensignalen in
Netzwerk- und Telecom-Anwendungen eignen.

Die Bausteine MAX9110/MAX9112 sind
einfache bzw. zweifache Sender, während es
sich beim MAX9111/MAX9113 um einfache
bzw. zweifache Empfänger handelt. Alle Bau-
steine arbeiten an Einfachversorgungen von
+3,3V, was den EIA/TIA-644-LVDS-Stan-
dards entspricht, und bieten die LVDS-typi-
schen niedrigen Werte für Leistungsbedarf und
EMI (31mW für den zweikanaligen MAX9112
und eine differentielle Ausgangsaussteuer-
barkeit von 350mV für alle vier Bausteine).

Diese Bausteine sind pinkompatible verbessere
Versionen für die Typen DS90LV017/018/028
von National Semiconductor. Alle sind in
einem platzsparenden 8-poligen SO-Standard-
gehäuse wie auch in einem winzigen, 8-
poligen SOT23-Gehäuse (weniger als 43% des
Platzbedarfs eines SO) für Anwendungen mit
niedrigstem Platz- und Leiterplattenauf-
wand verfügbar. Preise ab $ 0,87 (MAX9110/
MAX9111) bzw. $ 1,90 (MAX9112/MAX9113)
(ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

Leistungssparende µP-
Überwachungsbausteine
im SOT23-Gehäuse mit
Stützbatterie-Umschaltung

Die Überwachungs-ICs MAX6361–MAX6364
reduzieren die Komplexität und die Anzahl der
Bauteile für die Versorgungsüberwachung und
die Batteriesteuerfunktionen in µP-Systemen.
Sie erhöhen die Systemzuverlässigkeit und 

-genauigkeit im Vergleich zu separaten ICs
oder diskreten Schaltungen. Zum Funktionsum-
fang gehören µP-Reset, Stützbatterie-Um-
schaltung und Warnung bei Versorgungsausfall.

Diese Überwachungsbausteine arbeiten bereits
an +1,2V. Die werksseitig eingestellten Reset-
Auslöseschwellen reichen von 2,32V bis
4,63V. Sie verfügen über einen manuellen
Reset-Eingang (MAX6361), Watchdog-Timer-
Eingang (MAX6362), Batterie-On-Ausgang

(MAX6363) sowie einen einstellbaren
zusätzlichen Reset-Eingang (MAX6364).
Darüber hinaus sind für jeden Baustein drei
Reset-Ausgangsversionen verfügbar: ein
active-low Push-Pull-Reset, ein active-low
Open-Drain-Reset und ein active-high
Open-Drain-Reset.

Die Bausteine werden in einem kleinen 6-
poligen SOT23-Gehäuse angeboten. Preise
ab $ 1,60 (ab 2500 Stück, inkl. Fracht).

Multiprotokoll-Schnitt-
stellen-ICs für 3V, 1µA

Die 1µ A-Multiprotokoll-ICs MAX3160/
MAX3161/MAX3162 für 3V kombinieren als
erste der Branche die RS-232- und RS-485-/
RS-422-Kompatibilität auf einem Chip. Ein
Shutdown-Modus reduziert die Strom-
aufnahme auf 1µA, wobei die Empfänger aktiv
bleiben. Diese ICs sind für die Anwendung in
Netzwerken, Kassensystemen und industriellen
Ausrüstungen ausgelegt. Das Endprodukt ist
sowohl RS-232- als auch RS-485-/RS-422-
kompatibel. Der MAX3160 ist für den Multi-
protokollbetrieb auf einem einzigen Schnitt-
stellenbus optimiert. Der MAX3161 eignet
sich für Anwendungen mit einem einzigen
UART und separaten Schnittstellenbus. 
Der MAX3162 ist ideal für Anwendungen
(Protokollwandler), die beide Protokolle
erfordern.

Bei MAX3160/MAX3161 ist der RS-232-
oder RS-485-/RS-422-Betrieb pin-programmier-
bar. Die festgelegten RS-232- und RS-485-/
RS-422-Ein und Ausgänge des MAX3162
gestatten die gleichzeitige Datenübertragung
mit beiden Protokollen. Alle Bausteine haben
Ausgänge mit niedriger Dropout-Spannung,
die den Betrieb an +3V oder +5,5V ermög-
lichen. Im Shutdown-Modus sinkt die Strom-
aufnahme auf 1µA, wobei die RS-232-Em-
pfängereingänge aktiv bleiben. Weitere
Merkmale der Bausteinfamilie sind eine pin-
programmierbare Begrenzung der Anstiegsge-
schwindigkeit zur Reduzierung von EMI, pin-
programmierbarer Halb- oder Vollduplex-
betrieb (MAX3160/MAX3161), und FAST-
Betrieb, der RS-485-/RS-422-gemäße Daten-
raten von bis zu 10Mbps zulässt sowie echt
fehlersichere Empfänger, die bei kurzgeschlos-
senen oder unterbrochenen Eingängen einen
logisches High am Ausgang sicherstellen.

Alle Bausteine sind in einem platzsparenden
SSOP-Gehäuse, spezifiziert für den kom-
merziellen und den erweiterten Tem-
peraturbereich, lieferbar. Preise ab $ 5,87
(ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

Isolierter RS-422-/RS-485-
Transceiver im oberflächen-
montierbaren Gehäuse

Der RS-422-/RS485-Transceiver MAX3157
eignet sich ideal für rauschbehaftete industrielle
Anwendungen und große lokale Netzwerke.
Seine Isolation von ±50V schützt den Baustein
vor Massepotentialdifferenzen, die die Daten-
übertragung unterbrechen oder herkömmliche
RS-485-Bausteine zerstören könnten. Der
MAX3157 ist eine kostengünstige oberflächen-
montierbare Alternative zu optisch isolierten
Transceivern. Er bietet echte fehlersichere
Empfängereingänge, die bei Unterbrechung oder
Kurzschluss der Eingänge oder leerlaufendem
Bus einen logischen High-Ausgangspegel
garantieren. Damit wird die Datenintegrität ohne
den Einsatz externer Bauteile sichergestellt.

Der MAX3157 arbeitet an einer +5,0V-
Einfachversorgung und verfügt über einen
25µA-Shutdown-Modus. Über die Phasen-
steueranschlüsse für den Empfänger und den
Sender kann der Anwender die Polarität des
Ausgangssignals vertauschen und so eventuelle
Verdrahtungsfehler korrigieren. Der Baustein
bietet die Möglichkeit des pin-programmier-
baren Halb- oder Vollduplexbetriebs und sorgt
damit für die maximale Kompatibilität zu
existierenden RS-422-/RS-485-Netzwerken.
Zur Reduzierung der EMI und der Reflexionen
ist die Anstiegsgeschwindigkeit des MAX3157
begrenzt und garantiert dabei Datenraten von
bis zu 250kbps.

Der MAX3157 ist in einem platzsparenden 28-
poligen SSOP- oder DIP-Gehäuse, spezifiziert
für den kommerziellen und den erweiterten
Temperaturbereich, erhältlich. Preise ab $ 3,73
(ab 1000 Stück, inkl. Fracht).

28-PIN SSOP
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Komplette Dualband-
Quadratursender

Der Dualband-Sender mit Dreifachmodus
MAX2366 ist der fortschrittlichste Baustein
mit dem höchsten Integrationsgrad für Mobil-
telefone auf dem Markt. Er wandelt ein diffe-
rentielles I/Q-Basisbandsignal über einen
Quadraturmodulator und einen ZF-Verstärker
mit variabler Verstärkung (VGA) auf eine ZF.
Das Signal wird dann durch ein externes Band-
filter geleitet und über einen SSB-Mischer und
HF-VGA auf HF gewandelt. Ein eingebauter
PA-Treiber dient der weiteren Verstärkung.

Zu den Grundfunktionsblocks dieses IC
gehören ein dualer ZF- und ein dualer HF-
Synthesizer, ein lokaler Oszillator-(LO)-Puffer
und ein programmierbarer Dreidrahtbus. Der
MAX2367 unterstützt den PCS-Betrieb
(Einband-, Einfachmodus, im 1900MHz-
Band), während der MAX2368 für den
Einband- Dualmodusbetrieb im 900MHz-Band
ausgelegt ist. Der Versorgungsspannungs-
bereich beträgt 2,7V bis 5,5V.

Aufgrund der vorhandenen zwei spannungs-
gesteuerten ZF-Oszillatoren (VCOs), zwei ZF-
Ports, zwei HF-LO-Eingangs-Ports und drei
PA-Treiber-Ausgangs-Ports sind für ein
optimales Außenband-Rauschverhalten nur ein
Empfangs-ZF- und bandgetrennte PCS-
Filter erforderlich. Durch Wählen eines
Betriebsmodus über den SPI™-/QSPI™-/
MICROWIRE™-kompatiblen, seriellen
Dreidrahtbus können bei den PA-Treibern bis
zu drei HF-SAW-Filter entfallen. Der
Ladungspumpenstrom, die Seitenband-
unterdrückung, der ZF/HF-Verstärkungs-
abgleich sowie der Standby- und Shutdown-
Modus werden gleichfalls über die serielle
Schnittstelle gesteuert.

Die Bausteine MAX2366/MAX2367/
MAX2368 sind in einem 48-poligen QFN-
Gehäuse mit Kühlfahne, spezifiziert für den
erweiterten Temperaturbereich (-40°C bis
+85°C), erhältlich. Preise ab $ 6,24 (ab
1000 Stück, inkl. Fracht).

SPI/QSPI sind Warenzeichen von Motorola, Inc.

MICROWIRE ist ein Warenzeichen der National
Semiconductor Corp.

Linearer 2,8V-Leistungs-
verstärker für das 900-
MHz-Band

Der lineare Leistungsverstärker (PA) für
niedrige Spannungen MAX2251 wurde für
TDMA/AMPS-Mobiltelefone mit Dualmodus
entwickelt, die mit Versorgungsspannungen von
2,8V bis 4,5V arbeiten. Er ist in einem äußerst
kompakten (2,06mm x 2,06mm) Chip-Scale-
Gehäuse (CSP) erhältlich und liefert eine lineare
Verstärkung von über +30dBm im TDMA-
Betrieb (41% typ. Wirkungsgrad). Ein chipin-
tegrierter Shutdown-Modus reduziert den Be-
triebsstrom auf 1µA (typ.) und macht damit
einen externen Versorgungsschalter überflüssig.

Der MAX2251 enthält eine Versorgungs-
überwachung, benötigt keine externe
Referenzspannung oder Biasschaltung und
kommt mit wenigen externen Anpassungs-
bauteilen aus. Die Verwendung externer
Biaswiderstände eliminiert den überflüssi-
gen Strom für die andernfalls benötigte
Sicherheitsreserve und sorgt für den höchst-
möglichen Wirkungsgrad bei allen Leistungs-
stufen, indem der Strom bei niedrigerer
Ausgangsleistung reduziert werden kann. Die
Verstärkungsschwankung bei Umgebungs-
temperaturen von -40°C bis +85°C beträgt
nur ±0,9dB. Preise ab $ 2,21 (ab 1000 Stück,
inkl. Fracht).

Rauscharmer SiGe-
Verstärker im UCSP-
Gehäuse mit variablem
Eingangs-IP3

Beim MAX2374 handelt es sich um einen
rauscharmen SiGe-Verstärker (LNA) mit
umschaltbarer Verstärkung und variabler
Linearität. Er ist für CDMA-Anwendungen
(cellular-band, code-division multiple-access)
im 900MHz-Band ausgelegt. Außerdem eignet
er sich für rauscharme Anwendungen mit
großem dynamischem Bereich, wie TDMA
und PDC. Er bietet einen hohen Eingangs-IP3,
der sich über einen externen Widerstand an
spezielle Anforderungen anpassen lässt.

Der Betriebsmodus mit hoher Verstärkung des
MAX2374 optimiert die Systemempfindlichkeit,
während sein Modus mit niedriger Verstärkung
die Systemlinearität optimiert. Der LNA ist in
einem Ultra-Chip-Scale-Gehäuse (UCSP) mit
sechs Lötanschlüssen untergebracht, wodurch
eine kleine Baugröße, hohe Verstärkung und
geringes Rauschen (1,5dB) erreicht werden. Er
arbeitet an Einfachversorgungen von +2,7V bis
+5,5V bei einer Stromaufnahme von nur 8,5mA
und erreicht einen Eingangs-IP3 von +6,2dBm.
Ein Shutdown-Modus senkt die Strom-
aufnahme auf <1µA. Preise ab $ 0,94 (ab 1000
Stück, inkl. Fracht).

Erster 3,5GHz-SiGe-LNA
der Branche bietet hohe
Linearität und flexiblen
Einsatz

Der SiGe-LNA MAX2645 ist als erster
rauscharmer Verstärker auf dem Markt 
für funkbasierende Ortsnetze, Breitband-
funksysteme und digitale Mikrowellen-Funk-
anwendungen im Bereich von 3,4GHz bis
3,8GHz optimiert. Der MAX2645 wird in
Maxims fortschrittlichem SiGe-Hochfrequenz-
verfahren hergestellt und bietet eine niedrige
Rauschzahl, hohe Verstärkung, einen ein-
stellbaren IP3 sowie eine logikgesteuerte
Umschaltung mit Abschwächung. Mit diesen
Eigenschaften ist er ideal als Empfangs-
verstärker der ersten und zweiten Stufe, als
PA-Vortreiber im Sender oder auch als LO-
Pufferverstärker geeignet.

Typische Leistungsdaten des MAX2645 sind
eine Verstärkung von 14,4dB, eine Rauschzahl
von 2,3dB und ein Eingangs-IP3 von +4dBm,
und dies bei einer Stromaufnahme von nur
9,2mA. Die Umschaltung mit Abschwächung
reduziert die LNA-Verstärkung um 24dB 
bei einer Erhöhung des Eingangs-IP3 auf
+13dBm, wodurch das Verhalten des Em-
pfangseingangsteils bei höheren Eingangs-
signalpegeln verbessert wird. Zudem reduziert
dieser Modus die Stromaufnahme auf nur 3mA.
Der IP3 lässt sich auch über einen externen
Biaswiderstand einstellen. Bei der Verwen-
dung als PA-Vortreiber kann der Eingangs-IP3 
des Verstärkers beispielsweise auf +11,5dBm
(+26dBm Ausgangs-IP3) für eine Stromauf-
nahme von 13mA eingestellt werden.

Die Versorgungsspannung kann im Bereich
von +3V bis +5,5V liegen, und ein logikge-
steuerter Shutdown-Modus reduziert die
Stromaufnahme auf 1µA. Der MAX2645 ist
in einem 10-poligen µMAX-Gehäuse mit
Kühlfahne verfügbar. Preise ab $ 1,33 (ab
1000 Stück, inkl. Fracht). Zur Verkürzung der
Entwurfszeit wir ein komplett vormontiertes
Evaluierungs-Kit angeboten.
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