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| Einleitung

.Die Musik spricht nicht die Leidenschaft, die Lesldie Sehnsucht
dieses oder jenes Individuums in dieser oder jeage aus, sondern
die Leidenschatt, die Liebe, die Sehnsucht selbst.”

Richard Wagner

1 Allgemeine Grundlagen

Ziel meiner Bachelorarbeit war die Entwicklung uRealisierung einer elektrischen Schaltung.
Da ich selber Gitarre spiele und mich die eleksohé Komponente dahinter schon immer fasziniert hat
entschied ich mich einen Gitarrenvorverstarkerlamgn und zu realisieren.

Vorverstarker spielen in der Elektronik in vieletténsicht eine wichtige Rolle, insbesondere beiims&tz
in der Signalkette von Instrumenten sind sie eimgbildendes Element und zu grofRen Teilen fir den
charakteristischen Klang der Instrumente verantigbrtGrundsatzlich dient ein Vorverstarker dazu
schwache, hochohmige Signale auf Line Level zugerin das heil3t, diese so zu verstarken, dass das
Vorverstarkerausgangssignal an den Eingangssige&healer Endstufe angepasst ist und die Endstufe
damit voll ausgesteuert werden kann. Des Weitetigtt @in Vorverstarker als Impedanzwandler und
erzeugt aus einem hochohmigen Eingangssignal ederohmiges Ausgangssignal.

Bei Gitarrenvorverstarkern ist es ublich, nebenrderen Vorverstarkung noch andere klangbildende
Schaltungskomponenten zu integrieren, wie zum Beiggualizer, Verzerrung, Reverb etc. Wahrend
frher zum Beispiel die Verzerrung ein (zum Teivgéites) Nebenprodukt einer Gbersteuerten Endstufe
war (und damit nur bei hohen Lautstarken moglikahn durch die Integration einer ,Overdrive*-
Schaltung in den Vorverstarker diese gewollte Vieurey auch bei niedrigen Lautstarken erreicht werde
Im Laufe der Jahre ist das Spektrum an schaltucigsigchen Realisierungsmoglichkeiten immer
vielfaltiger geworden. Neben den anfangs auf Robesierenden Schaltungen, kamen mit der
Entwicklung des Transistors transistorbasierte ¥mtarker hinzu.

Diese Bachelorarbeit beschéftigt sich mit dem Enftwines transistorbasierten Gitarrenvorverstarkers
von der Planung bis hin zur Realisierung. Im foligam Kapitel werden nun einige Grundlagen zum
Vorverstarker dargelegt, um dessen Aufbau bessstavellich zu machen.

2 Theoretische Grundlagen
2.1  Eingangssignal der Gitarre

Fir die Verarbeitung des Eingangssignals und #iDdmensionierung der Eingangsstufe ist es wiattigg
Charakteristiken des Eingangssignals zu kennererdeind im Folgenden auf die Signalerzeugung bei
einer E-Gitarre und deren klangliche und elektesEigenschaften eingegangen.



Der in der E-Gitarreverbaute Magnettonabnehmer arbeitet nach denrete#gnetischen
Wandlungsprinzip. Dabei erzeugt ein in einer Spuitthoher Wicklungszahl eingelassener Dauermagnet
in der Spule einen magnetischen Fluss. Die ferroe@gchen Gitarrensaiten sind direkt tber dem
Tonabnehmer angeordnet, so dass sie bei Bewegungalgnetischen Fluss des Magneten verandern und
so in der Spule eine Spannung induziert wird. [¥gKap. 5]

Fur den Tonabnehmer lasst sich vereinfacht folgeBtleatzschaltbild angeben:

V ..Generator (induzierte Spannung)
Re L ..Induktivitat der Spule

R ..Drahtwiderstand
Cp ..Wicklungskapazitat
L R, ..Dampfungswiderstand

Abb. I-1: Tonabnehmer Ersatzschaltbild

Es handelt sich hierbei um einen Parallelschwingkdessen Resonanzfrequenz durch L@ndestimmt
wird (Tiefpassfilter 2.0rdnung am Ausgang). Bei Beisonanzfrequenz kommt es am Ausgang im
Frequenzgang zu einer Resonanziiberhthung, derendddiDampfungswiderstanistlegt und deren
Mafzahl durch die Gite Q gegeben ist [vgl.2].

Es reicht allerdings nicht nur das obige Ersatzduitdizu betrachten, um das Eingangssignal zu
charakterisieren, denn das Lautstarke PotentiordeteGitarre sowie die Kapazitat des Gitarrenkabpts
der Eingangswiderstand des Vorverstarkers nehnanegenden Einfluss auf die klanglichen
Eigenschaften des Eingangssignals. Erweitert mambi@e Ersatzschaltbild um die besagten Elemente s
fuhrt dies zu folgendem erweiterten Ersatzschaltbil

Rs Vol.Pot. ..Lautstarke Potentiometer der
E-Gitarre
1 Craver  --Kabelkapazitat
= op Rp Rin ..Eingangswiderstand des
: 2 v Vorverstarkers

2
=— C_kabel R_in
\

Abb. I-2: Tonabnehmer Ersatzschaltbild mit Belastung

Durch die zum Tonabnehmer parallel liegende Kalpalkait verandert sich die Resonanzfrequenz des
Parallelschwingkreises. Da die Kabelkapazitat umvatlfaches groRRer ist als die Wicklungskapazitat
(typischerweis€p = 10...150pF undCy = 600pF3) hat sie den dominierenden Einfluss auf die
Resonanzfrequenz. Diese liegt je nach Kabel typisebise zwischen 2 und 5 kHz. Ist das Lautstérke
Potentiometer voll aufgedreht, addieren sich diddreKapazitaten zu einer Gesamtkapazjas und die

! Die Grundtone einer sechssaitigen Gitarre liegeikihdngigkeit von deren Stimmung ca. zwischen

60 Hz ... 1.3 kHz.

2 Der Dampfungswiderstand setzt sich zusammen solstionswiderstand des Wickeldrahts, Wirbelstrorugte in
den Magneten beziehungsweise Metallelementen (leckes), etc.

3 ¢y ist von der Lange des Kabels abhangig.



Dampfung des Schwingkreises ergibt sich durch dralfelschaltung voRp, dem Gesamtwiderstand des
Lautstarke Potentiometers und der Eingangsimpedesi¥/orverstarkers. Die Resonanzgiite,
beziehungsweise die Resonanziberh6hung, ist fsewiEall maximal. Beim Zurtckdrehen des Lautstérke
Potentiometers wird die charakteristische Resor@rhidhung des Schwingkreises merklich schwacher.
Dies geschieht auf Grund des nun zwischen Kabetki@paind Tonabnehmerinduktivitat liegenden Teils
des Lautstarke Potentiometers, welcher als Langsatand den Schwingkreis dampft (siehe Abb. I-2).
Der Klang wird damit dumpfer. Bei weiterem Zurlioklden des Lautstarke Potentiometers kommt es zu
einer neuen Tonabnehmerresonanz, welche hoher3iegist allerdings auf Grund der geringen
Amplitude des Frequenzgangs kaum horbar. Der Aogeingang des Eingangssignals tber der Frequenz
fur verschiedene Stellungen des Lautstarke Potestiers ist in Abb. I-4 flr eine ,Fender Stratoceiste
abgebildet. [vgl. 1, Kap.5]
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Abb. 1-3: Frequenzgang ,Gibson Les-Paul“(blau),

,Fender Stratocaster” (rot) [2] Abb. I-4: Amplitudengang nach dem Lautstérke
Potentiometer, fur verschiedene Potentiometer- Stieingen
einer ,Fender Stratocaster” [1]

In Abb. 1-3 sieht man den Unterschied der Resomagatnzen zwischen einer ,Gibson Les-Paul” und
einer ,Fender Stratocaster" E-Gitarre. Die niediégResonanzfrequenz der ,,Gibson Les-Paul” sorgt fir
deren warmen leicht dumpfen Klang, wahrend die l®Resonanzfrequenz der ,Fender Stratocaster fur
den héhenreichen brillianten Klang sorgt [vgl. 2].

Ein weiteres wichtiges Merkmal der Signalquelledisten Ausgangsimpedanz. Nach ihr orientiert sieh d
Dimensionierung des Eingangswiderstands der Vaidsdserschaltung. Die Ausgangsimpedanz ist
frequenzabhéngig und weildt bei der Resonanzfreghesiz Maximalwert auf. Hier kann sich deren Wert
gegenuber niedrigen Frequenzen um den Faktor Bhenh Der Ausgangswiderstand bildet mit dem
Eingangswiderstand des Vorverstarkers einen Spasteiter. Ist der Eingangswiderstand
unterdimensioniert und der Tonabnehmer wird duethigen zu stark belastet, geht daher ein grol3ér Te
des Signals verloren. Auf Grund der starken Frezpigiméngigkeit der Ausgangsimpedanz der Signalquelle
wird auch der Verlustanteil des Gitarrensignalgfienzabhangig (Spannungsteiler), das heil3t die
Signaliibertragung wird nichtlinear, beziehungsweise Signal verliert an Hoh&tm den Tonabnehmer
mdglichst wenig zu belasten liegen typische Waitalhs Lautstarke Potentiometer B@0kQ und fir den
Vorverstarkereingangswiderstand bei. 2M Q. Der Eingangswiderstand sollte jedoch auch nighiach
gewahlt werden, da durch die thermische Bewegungiéktronen an ihm eine Rauschspannung abféllt,
welche zum Widerstandswert proportional ist und genEingangsstufe des Vorverstarkers mit verstarkt
wird. Zusétzlich wird die Eingangsstufe fur hohedangswiderstande zunehmend empfanglich far
unerwinschte kapazitiv gekoppelte Stérsignale.

4 Dieser meist unerwiinschte Effekt wird auch alsetsucking” bezeichnet.



2.2  Spannungsgegengekoppelter Operationsverstarker

Da als integrierte Schaltungen fast ausschlieli@nnungsgegengekoppelte Operationsverstarker
verwendet wurden, wird im Folgenden kurz auf déheoretische Grundlagen eingegangen.

Ein Operationsverstarker (OPV) ist ein mehrstufi@&richspannungsverstarker, der einen nicht-
invertierenden (+) und einen invertierenden (—)g&img besitzt und Spannungsdifferenzen zwischen den
beiden Eingangen verstarkt (sieche Abb. I-5). Diestérkung ist dabei sehr hoch und liegt typischesave
bei103...107. Man unterscheidet den OPV ohne AulRere Beschdldfeger Verstarker, Komparator) und
den gegengekoppelten OPV, bei welchem durch alg&=ehaltung ein Teil des Ausgangssignals an den
invertierenden Eingang zurickgefihrt wird. [vglKap.3]

Weitaus wichtiger ist der gegengekoppelte Fall@agensatz zu einem normalen Verstarker, dessen
Eigenschaften durch seinen inneren Aufbau vorgaysinel, lassen sich die Eigenschaften des
gegengekoppelten OPV weitgehend mittels seinerr@n@eschaltung bestimmen [vgl. 4, Kap.5].

OPV sind daher auf3erst vielseitig und flexibel biiden ein zentrales Element der analogen
Signalverarbeitung. Die Mehrzahl der OPV werdensyihmetrischer Spannungsversorgung (,,dual-
supply*) betrieben (typischerweise +/- 15V fir wiselle Anwendungen) [vgl.5, Kap.5]. Man muss sich
hier fragen was fur Spannungswerte am Ausgang &askendtigt werden, da die Grenzen der
Ausgangsspannung durch die Versorgungsspannumngliegt sind und Ublicherweise etwas unter der
Versorgungsspannung liegem der hier entworfenen Schaltung wurde eine sytrisohie Versorgung (+/-
15V) verwendet.

Der normale V/V-OPV lasst sich vereinfacht als spanmgsgesteuerte Spannungsquelle mit Eingangs- und
Ausgangswiderstand modellieren. (Abb. I-5)

V, ...nichtinvertierender (positiver, ,+‘) Eingang
V+ |74 ...invertierender (negativer, ‘-,) Eingang
© T Rin ...Eingangswiderstand
v, Vour Ryt .. .Ausgangswid?rstand
a ...Leerlaufverstarkung des OPV
Vo) l Vs_/s+ ...Versorgungsspannung

Vg.
Abb. I-5: Ersatzschaltbild eines V/V-
Operationsverstarkers [7]

Typische Werte fiir OPV sin®;,, = 10°...10°Q, R,,; = 100 ...500Q. Die Leerlaufverstarkung ist
frequenzabhéangig und besitzt naherungsweise efpalisverhalten zweiter Ordnung (siehe Abb. I-7) mit
Ublicherweise ca. 100 dB fur DC. Wird ein Teil dersgangsspannung durch externe Beschaltung an den
invertierenden Eingang zurtickgefuhrt, das heiffinelet eine Gegenkopplung statt, so hat dies
weitreichenden Einfluss auf die Eigenschaften de¥ ieser Einfluss soll im Folgenden kurz dargeleg
werden.

5 Sogenannte ,rail-to-rail* Verstarker kdnnen Ausgsspannungen erzeugen, die bis an die Versorguamysspg gehen.



Aus regelungstechnischer Sicht kann der spannuggagekoppelte OPV (V/V-OPV) wie folgt betrachtet
werden:

+ E + ...nichtinvertierender (+) Eingang
Vin ) A Vout - ...invertierender (-) Eingang
- A ...Leerlaufverstarkurfg
B ...Ruckkopplungsfaktor (bestimmt durch
B aulere Beschaltung des OPV)
' E ...Fehlerspannung bzw. Differenzspannung

zwischen + und- Eingang
Abb. I-6: OPV als Regelkreis [7]

Der Rickkopplungsfaktds bestimmt den Anteil der Ausgangsspannung, welahaten invertierenden
Eingang des OPV zuruckgeftihrt wird. Vergleicht ndob. I-6 mit der nichtinvertierenden
Grundschaltung aus Abb. I-8, wére der Ruckkoppltaiger f = R;/(Rr + R;) und die
Leerlaufverstarkung des Regelkreigegleich der Leerlaufverstarkurigdes OPV.

Die resultierende gegengekoppelte Verstarkung basgcsich wie folgt:

Vou = EA (1)
E=V, - BV ()
Vout - -

7 Vin lgvout (3)
Vol =+ B) =V @
out A in

Damit ergibt sich fur die gegengekoppelte Verstagkiolgende Gleichung:

VOUt: A 5

V, 1+AB ©)
\Y A 1

>l M= =" 6

SRSV VR ©

Wenn der Termdf (sog. ,Schleifenverstarkung*“) sehr grof3 wird gedeaill, dann kann 1 vernachlassigt
werden und die gegengekoppelte Verstarkung hangioah vom Riickkopplungsfaktfrund somit von
der aul3eren Beschaltung des OPV ab (siehe GM#@&g)Abb. 1-7 zeigt, fallt die Leerlaufverstarkungsd
OPV und damit auch die Leerlaufverstarkung des Regjees, sowie die damit (nach Gl.(5)) in Beziefpun

© zwischen der Leerlaufverstarkung des Regelkreides {erstarkung bei offener Riickkopplungsschleife) uedldeerlaufverstérkung
des OPV ¢) muss klar unterschieden werden, da diese vedmhisein konnen. Wéhrend z.B. fur den nichtinvestiden Verstarker

(Abb. 1-8) A= a gilt, gilt fiir den invertierenden Verstarkeklgh. 1-9) A;,, = a =2 [vgl.7, S.97]. Ausd;,, wird erkenntlich, dass

Zp+Zg
zwischen dem Frequenzgang vy, unda, auf Grund der frequenzunabhéngigen auReren Basedl; undZy sind hier
Widerstande), nur ein Amplitudenoffset bestehtadier den gleichen Verlauf aufweisen.




stehende ruickgekoppelte Verstarkung zu hohen Fneguéenin ab. Im Fall der nicht-invertierenden
Verstarker-Grundschaltung (Abb. 1-8) ergibt sicimitsfolgende gegengekoppelte Verstarkung:

\ﬂ:m:1+i
Vo R R

(7)
Die Fehlerspannung; zwischen den Eingangen des OPV ergibt sich wigt:fol
vV
vV, =—1=1 8
¢ =T ®)

Die Fehlerspannung ist proportional zum Eingangegignd wird kleiner fiir grol3e
Schleifenverstarkungen, das heifdt eine groRe $ehl@irstarkung ist wiinschenswert um die
Fehlerspannung zu minimieren [vgl.7]. Fur den ided@PV (siehe spéater) gt = 0.

GL.(5) und GL.(8) zeigen den starken Einfluss dehl&fenverstarkung auf die Parameter des OPV.i®a d
Leerlaufverstarkung fur tiefe Frequenzen sehr hoch ist (100dB fir D@J au hohen Frequenzen dann
stark abnimmt, Iasst sich aus GI.(5) und Gl.(8yéoh, dass der OPV im NF- Bereich eine konstante
gegengekoppelte Verstarkumgp, sowie eine vernachlassigbar kleine Fehler- bezighweise
Differenzspannun@ zwischen positivem und negativem Eingang besitzt.

dB
20 LOG(A)|

20 LOG(1 + Ap)

v y
20 LOG ( \?UT)

Amplitude

IN
0dB

Abb. I-7: Leerlaufverstarkung A des OPV (oben), gegegekoppelte Verstarkung (unten) [7]

Des Weiteren hat die Gegenkopplung auch EinfluglialEingangs- und Ausgangsimpedanz der OPV
Schaltung. Fir das Beispiel der nichtinvertierenderstarkerschaltung ergibt sich: [6, S.41]

Z,

(9)

n

\/in — _Vopen - I%ut
=Rl A = e

short

Das heif3t auch hier werden wieder die EigenschaligesrOPV von der Schleifenverstarkung beeinflusst.
Durch die bereits erwahnte Frequenzabhéngigkeit eeraufverstarkung nimni;,, fir den NF-Bereich
sehr groRe1(0°...1011Q) undZz,,, sehr kleine Werte (einige®@) an.

10



Fur eine vereinfachte Schaltungsanalyse werderr didn@arameter des OPV oft als ideal angenommen.
Ein idealer OPV besitzt die folgenden Eigenschatfiegl. 7, Kap.3]

- Esflie3t kein Strom in seine Eingange, das halesEingangsimpedanz ist unendlich grof3.

- Der OPV besitzt eine konstante frequenzunabhangigadlich grol3e Leerlaufverstarkung.

- Auf Grund der unendlichen Leerlaufverstarkung uad@egenkopplung besteht keine
Spannungsdifferenz zwischen den Eingéngen des 618Viegen auf demselben Potential. (Ein
gegengekoppelter OPV versucht die Spannungsdiffearrseinen Eingangen zu minimieren)
(GL.(8)

- Die Ausgangsimpedanz des OPV ist null.

- Der OPV besitzt keine Offsetfehler.

Dies ist wie bereits erwahnt nur fir den NF-Berajdttig. Will man das Verhalten des OPV fir den HF-
Bereich untersuchen, zum Beispiel fur Stabilitéédgsen, so muss man das frequenzabhangige Verhalten
der Leerlaufverstarkung des OPV mitbertcksichtigen.

Die Schaltungsanalyse zweier Grundschaltungeripdertierenden und der nichtinvertierenden OPV-
Schaltung, werden im Folgenden unter Voraussetdengtigenschaften des idealen OPV durchgefiihrt.

Nichtinvertierender Verstarker

Die Eingangsimpedanz der Schaltung ist auf Grumd de
Annahme eines idealen OPV unendlich groR3 (Gl.(9aher
fliel3t kein Strom in den positiven und negativendaing des
OPV. Da die Fehlerspannuifg = 0 ist, liegen negativer und
positiver Eingang auf dem gleichen Potential. Dasdang
treibt soviel Strom durchg, bis der negative Eingang auf der
Spannungd/;, liegt. Damit fallt GbelZ; die Spannung;, ab
undV,,; kann leicht mittels der Spannungsteiler-Regel

Abb. |-8: Nicht invertierende Verstarker

Schaltung [7] berechnet werden. [vgl.7, Kap.3]
Z
0 =Vous (10)
ZG + ZF
VOUt - ZG+ ZF :1+£7 (11)
v,  Z Z,

7Vergleiche Ergebnis aus GI.1.7
11



Invertierender Verstarker

Auf Grund der Annahme eines idealen OPV ist die
Fehlerspannung zwischen positivem und negativem

EingangVy; = 0. Das heil3t die Gegenkopplung sorgt dafir, dass
der negative Eingang des OPV auf einer sogenanvitémellen
Masse* liegt. Dadurch, dass der Strom in die Eiggétes OPV

Iz = 0ist, flie[3t der gesamte Strom aZys auch durctZ. Weil

der negative Eingang virtuell auf Masse liegt, kden Strom

durchZ; einfach berechnet und anschliel3end die

Abb. 1-9 invertierender Verstarker [7] Knotengleichung am negativen Eingang aufgesteltiam. [vgl.
7, Kap.3]
\ V.
,=—"=—,=—2% (12)

Z Z

VOUI — _é (13)

Vi &
Die Eingangsimpedanz der invertierenden OPV Schalist: ‘:ﬂ = Vlﬂ =27

in 1

2.3  Stabilitat

Wie bereits erwéhnt, lasst sich die gegengekop@#eé Schaltung als Regelkreis betrachten

(Abb. 1-6). Damit lassen sich die Methoden zur Sitabsanalyse aus der Regelungstechnik auf die zu
untersuchenden OPV Schaltungen anwenden.

Aus der Regelungstechnik ist bekannt, dass die ddl&Uhrungsubertragungsfunktion des Systems einen
negativen Realteil besitzen missen, damit der Regelstabil ist. Um diese Eigenschatft zu verifieig

ist die Schleifenverstarkung von entscheidendeeBeohg. Betrachtet man Amplitude und Phase der
Schleifenverstarkung im Bode-Diagramm, so lasseim aivei Bedingungen ableiten, unter denen die
Schaltung anfangt zu schwingen: [4]

ALB 5131: |ﬂ [llg‘ =1 Amplitudenbedingung
«L(ALP)=0°,360,.. Phasenbedingung

Nur wenn Amplituden- und Phasenbedingung erfiit sgibt es eine Schwingung mit konstanter
Amplitude, das heil3t es entsteht ein harmonisciseii@or. Die Gegenkopplung wird in diesem Fait z
Mitkopplung. [vgl.4, Kap.5] Aus der Gleichung flied=Uhrungstbertragungsfunktion (GI.(5)) ist
ersichtlich, dass die Polstellen des geschloss8gstems in Abhangigkeit der Gegenkopplung in der
komplexen s-Ebene wandern. Werden die beiden Sghwiaingungen erflllt, so liegen die Polstellen

12



genau auf der imaginaren Achse und die AmplitudeFtequenzgangs wird fur diese Frequenz unendlich
groR? Ist die Phasenbedingung erfiillt und die Amplitdés Frequenzgangs ist bei dieser Frequenz kleiner
als 1, dann ist das System stabil. Fur Amplitudetevgro3er als 1 und erfullter Phasenbedingundedrits
eine Schwingung mit ansteigender Amplitude. [vgKép.5]

Probleme mit Uberschwingen des Systems, sogenayRiteging, treten allerdings schon auf, bevor leeid
Schwingbedingungen erflllt sind und es zur Osaillekommt. Ein Mal3 dafir, wie stabil ein System ist
beziehungsweise wie groR das Uberschwingen seih istrdie ,Phasenreserve,: [7, Kap.5]

@, =180C° - tan* AB) (14)

Sie ist die Differenz aus den theoretisch fur Qetziln bendtigten 180° Phasenverschiebung und der
tatsdchlichen Phasenverschiebung bei der Frequehahe die Amplitudenbedingung erfillt

[vgl.7, Kap.5]. Eine groRe Phasenreserve bedewgrigitlberschwingen (sehr stabil), wahrend einenklei
Phasenreserve groRes Uberschwingen zur Folge tiasumer leichter, zum Beispiel durch eine kapagzit
Last oder parasitare Kapazitaten, zu Oszillatiaridbeingsweise Instabilitat kommen kahn.

Die Schleifenverstarkung lasst sich leicht bestimnegt man in Abb. I-6 den Eingang auf Masse und
schneidet die Riickkopplungsschleife auf, so isMdiestarkung zwischen den beiden Enden des
Aufschnittpunktes gleich der Schleifenverstarkuagly. 1-10) [vgl.7, Kap.5].

Bei bekanntem Ruckkopplungsfakikann dann auch leicht die Leerlaufverstarkdngerechnet werden.

A AVTEST

VRETURN

VRETURN Ap
V1esT

Abb. 1-10: Ruckkopplungsschleife aufgeschnitten unschleifenverstarkung zu berechnen. [7]

Il Planung und Entwurf

Beim Schaltungsentwurf wurde entschieden die Sahglttr 2 Gitarren auszulegen und fur beide Gitarre
jeweils einen eigenen ,Clean” und ,Overdrive* Kaaalintegrieren. Fiir Ubungszwecke auRerdem
praktisch, sind die beiden Kopfhoérerausgange, sdigidMoglichkeit ein ,Line" Signal einzuschleifeBs
wurde auf3erdem fur beide Gitarrenkanale eine IdelssiPanorama-Regelung implementiert, um die
Gitarren zwischen linkem und rechtem Ausgangskiataitalisieren zu kénnen.

8 Die Amplitude des Ausgangssignals ist allerdinggrbnzt durch die Spannungsversorgung.
% Eine kapazitive Last, sowie parasitiare KapazitateRiickkopplungspfad bringen zusatzlich Phasenkiébang in die
Schleifenverstarkung ein.

13



Wie in der Schaltungsskizze aus Abb. 1I-1 ersichtligelangen die beiden Gitarrensignale zunachst an
einen Schaltéf, mit welchem sich zwischen ,Clean* und ,Overdridé4nal umschalten lasst und
anschliel3end zu einem darauf folgenden Regler Znsiden der Eingangsempfindlichkeit. Dieser Regle
ist als Stereopotentiometer ausgefuhrt und esdadiirch die Eingangsempfindlichkeit fir ,Clean” und
»Overdrive" Kanal simultan geregelt. Der Widerstangrt des Potentiometers vbi Q bildet aul3erdem
den Eingangswiderstand des Vorverstarkers. Andadtid folgen ,,Clean” und ,,Overdrive” Kanal. Der
,.Clean* Kanal beherbergt einen klassischen ,Jow-igh“ 3 Band Marshall Equalizer, mit welchem sich
der Grundklang des Vorverstarkers einstellen I@edtlgt von einem vollparametrischen Equalizer,fde
das Feintuning zustandig ist. Bei diesem lasstaidbhchen 3 Frequenzbereichen umschalten, wobei
insgesamt ein Frequenzbereich von ca. 100 Hz kHz3abgedeckt wird. Die Schaltung fir den
,overdrive* Kanal ist eine modifizierte Version delassischen ,Ibanez Tubescreamers®. Sie ist fdhte
Verzerrungen ausgelegt und bietet mittels schatidaioden in der Verzerrungsstufe mehrere
unterschiedliche Klangcharakteristika. Fur einenglérbung im ,,Overdrive* Kanal dient die , Tone-
Control“ des ,Tubescreamers”. Nach der ,,Clean/Oxiged Sektion folgt ein ,Insert* Einschleifpunkt i
die Einbindung zusétzlicher Effekte in den Signa@wead anschliel3end die Mischstufe, in welcher die
beiden Gitarrenkanale fir den linken und rechteagamgskanal aufaddiert werden und panoramisiert
werden kénnen. Die Mischstufe bietet au3erdem diglidhkeit ein externes ,Line" Signal (zum Beispiel
CD-Player) in den Signalweg einzukoppeln. Es folperi Kopfhdrerausgéange, deren Verstarkung sich
fur die Nutzung von hoch- und niederohmigen Kopénbrumschalten lasst, sowie eine Symmetrierung des
Signals und ein symmetrischer Klinken und XLR Ausgéir den Anschluss an eine Verstarkerendstufe.

VOLUNE

3 Bavd £Q PARAMETRIS H REGLER
I igT E'\b}wdgag /
H { { / i
| K| P = ) L Ny . INSERT
J L/? C_yp: ] T i PANOR AMA HASTER
s S5 - ] 8 Feghen 1 KoPFHORER
» |oRe [1p = —— VERSTARKER
Erngiide- bt Sl N T
ket 1 St o
. esplind ket b | I o g 1 /O
/ i |

> Ireerseq

!E Lot | IrReseq

_4j.\4 7 I I 1Tl |
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(= = I R
“overorwe: [ || L { _4’ “Tone- | T j | AN S .
KAVAL | ¥ | gl ” t en] \ 0837
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Abb. II-1: Signalflussgraph des Vorverstarkers fireinen Gitarrenkanal (2.Kanal ist identisch)

Meine Wahl des OPV fiel auf den fir Audioanwendungéiseits beliebten OPA2134 des Herstellers Burr
Brown (TI). Die Schaltung wurde zunéchst jedochaeitn TLO72CN (ST Microelectronics) zu
Testzwecken auf dem ,prototyping board“ aufgebBut.ch den Einsatz des OPA2134 erhoffte ich mir ein
rauscharmeres Verhalten, geringere Verzerrungemesskere DC Eigenschaften. Die gesamte Schaltung
lasst sich allerdings auch ohne Probleme mit de@72CN realisieren, ohne signifikante
LeistungseinbufRen in Kauf zu nehmen. Beide OPVhdB&T Eingédnge und besitzen dementsprechend
sehr geringe ,input bias" Stréme, was wichtig fie BC Offset Eigenschaften am Ausgang des OPV ist.

19 Es handelt sich hierbei um einen ,4PDT“ = ,4 Pbleuble Throw* Schalter, d.h. sozusagen 4 Schateiriem.
Demnach werden beim Schalten mehrere Funktionegediilet. (siehe Kap.l11.2)
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Mit einer ,Slewrate” vor20 V /us und einem Verstarkungs-Bandbreiteprodukt von 8 Niizlen
OPA2134 undi6 V /us, sowie 4 MHz flir den TLO72CN sind beide OPV awdrend schnell flr die hier
geforderten Anwendungen. Dies lasst sich nachebleah wenn man den Extremfall betrachtet, bei
welchem die Ausgangsspannung knapp unter der \@gnsgsspannung liegt und die Signalfrequenz
ebenfalls maximal wird und damit 20 kHz betragtr D€V muss somit ca. 30V in einer halben
Signalperiode an seinem Ausgang zuriicklegen. Mandbt also eine minimale Slewrate von:

Slew= 3w = 1.21 (15)
1 s
2[2CkHz

Und bei einer in dieser Schaltung maximal auftrééenVerstarkung von 117 (,Overdrive* Kanal) ergibt
sich ein minimal gefordertes Verstarkungs-Bandbpetidukt von ca. 2.3 MHz fir eine maximale Frequenz
von 20 kHz. Beide OPV liegen mit ihrer Leistung diaiber den geforderten Mindestwerten.

In der Schaltung wurden die jeweils ersten beidBV @n Signalweg fir ,Clean” und ,,Overdrive* Kanal
als steckbare Variante mit Sockel realisiert, @aFtirderungen an die OPV hier am kritischsten simdtidie
Auswirkungen verschiedener OPV auf das Klangveehatier Schaltung beobachtet werden solftéie
restlichen OPV wurden als SMD verbaut.

Grundsatzlich lasst sich zur Vorgehensweise irPiinungsphase folgendes sagen:

Nachdem klar war, welche Elemente in der SchalRlaty finden sollten, wurde begonnen nach
entsprechenden Schaltungsteilen zu suchen und Bardtionsweise zu verstehen.

Hier sei bemerkt, dass dafur der Einsatz von Seéwae P-Spice zur Schaltungssimulation oder Majde
Hilfsmittel zum Lésen grolRerer linearer Gleichungssme sehr hilfreich war. Die Schaltungsteile veurd
einzeln auf einem ,Prototyping-board“ aufgebaut anfideren korrekte Funktionsweise im Labor gepruft
wobei gegebenenfalls auftretende Probleme beseitigien. Durch Hortests mit einem
E-Gitarreneingangssignal wurde versucht die Schg#ieile nach persénlichen Klangvorstellungen zu
optimieren. Des Weiteren wurden die Schaltungstaildie restliche Schaltung durch teilweises
Redimensionieren angepasst und erweitert. Um diagkte Zusammenspiel der verschiedenen
Schaltungsteile zu prufen, wurde nach dem Aufbauwethzelnen Schaltungsteile die gesamte Schaltuhg a
dem ,Prototyping board“ zu Testzwecken aufgebausachlie3end wurde mit der Software Cadsoft Eagle
das Platinenlayout fur eine professionelle Fertigarstellt. Nach dem endgtiltigen Aufbau im
Metallgeh&duse wurden Messungen vorgenommen undufeetende Fehler (z.B. Oszillation) behoben.

1 Diese Untersuchung wurde im Rahmen dieser Arliieitdings nicht durchgefiihrt.
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Il Schaltungsteile

Im Folgenden sollen die einzelnen Schaltungsteitgelegt und in ihrer Funktionsweise erklart werdesn
werden zudem beim Aufbau aufgetretene Problemedaneh Losung gezeigt.

1 Spannungsversorgung

Voltage Regulator

e
o : =
o ! I T To
I Lo L
T T T,

Abb. IlI-1: Spannungsversorgung

Die symmetrische Gleichspannung von +/- 15V furSi@nnungsversorgung der OPV wurde mit einem
Transformator und zwei Halbwellengleichrichterneargt. Die positive Halbwelle der
Transformatorausgangsspannung ladt iber D7 dekd@idbnsator C51 auf, entsprechend die negative
Halbwelle Gber D8 den Kondensator C53. Anschlieffafaigt eine Regelung der Ausgangsspannung
durch zwei lineare Spannungsregler vom Typ 78157Bie Kondensatoren C57 und C55 zu je 100nF
dienen dazu die Spannungsregler zu stabilisiestaum Beispiel die Entfernung zwischen
Siebkondensator und Spannungsregler zu groR3, kemRebjelkrei§ auf Grund der Leitungsinduktivitat
zu Schwingen anfangen. C57 und C55 sind daher ofi@glhahe an den Spannungsreglern zu
positionieren. C56 und C58 dienen als Stitzkondersa

Dimensionierung

ult)

U L N 1Y

A = !
T 1\ W
|

Iytth

Io

Abb. IlI-2: Spannungs- und Stromverlauf beim Halbwdlengleichrichter [4]

12 Ein linearer Spannungsregler ist ein RegelkretsSttomgegenkopplung.
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In Abb. 111-2 sind die Vorgénge eines Halbwelleriglgichters dargestellt. Unter der Annahme einer
unendlichen Kapazitat der beiden Siebkondensasigdih sich die Spannurig,., am Siebkondensator, als
ein Gleichgewicht zwischen zu- (durf}13) und abflieBender Ladung (durkfi4) ein.U, ist ein
theoretischer Wert, der jedoch fur die Dimensiamigrsehr hilfreich ist. Im Realfall ist die Kapaiites
Siebkondensators nattirlich endlich und verursaatiticch eine Welligkeit der Siebkondensatorspannung,
die sog. Brummspannurig, ss. Eine Naherung flb/, ., ergibt sich zu: [4, Kap.16]

2

Uaoo = Uamin +:_3U Br,SS (16)

Damit lasst sich bei bekannter minimaler Spannlipg;,, am Siebkondensator und gegebener
Brummspannung ein geforderter Minimalwert &y, angeben, so dask,,,;;, nicht unterschritten wird.
U,min ISt festgelegt durch die minimale Eingangsspannuedghe die linearen Spannungsregler
vertragen. Diese ergibt sich i, = +15V + Vyrop_oue - Sinkt die Eingangsspannung unter diesen
Wert, so kann der Spannungsregler seine Ausgangsspa von +/- 15V nicht mehr aufrecht erhalten. Fir
den 7815 ergibt sicW,,;;, = 15V + 2V = 17.5V und fur den 791%,,;, = —15V — 1.1V = —-16.1V

(siehe [20], [22]). Fur die folgenden BerechnungemdeU,,,,;, = 17V des 7815 verwendet, da hier auf
Grund der hoheren ,drop-out* Spannung die Anfordgan an die Dimensionierung héher sind, als beim
7915. Der Wert fur die Brummspannung wurde zu 1Wdadt. Damit ergibt sich mit der ,ripple-rejection”
des Spannungsreglers von 58dB eine Welligkeit desgAngsspannung des Spannungsreglers von ca.
1mV, was einen fur diese Schaltung akzeptablen d&dtellt [20]. Eine stabile Versorgung der OPW is
wichtig, da sich diese iiber die ,PSRRes OPV auf dessen Ausgangsspannung auswirkt t Regitit

sich ein geforderter Minimalwert vdh,., zu :

+3U 1N +§N:17._6/

amin Br,SS =
3

U, =U

aco

(17)

Unter der Annahme einer unendlich grof3en KapadéaSSiebkondensatoren, sollte sich an diesem eine
Spannung von7.6V einstellen, so dass bei einer Brummspannung vQi/d,y;,, hicht unterschritten
wird. U, lasst sich berechnen zu: [vgl.4, kap.16]

_ _IRy_q _ _|RL_ _ 2.250 [0.1A
U, =U_,@ /— =U, -U,)a I35 )= (20.8/ - 0.8 )(& [££22 =2 x 18
a ( F%) u X Uam) ( )( Y X .

;... Innenwiderstand des Transformators
U .
= IL“’ ...Verbraucherwiderstand

a

<

R
R
I, ... Stromverbrauch der Schaltung

Uyo = U, — Uy... Maximale Spannung am Siebkondensdiigr.(Diode Flusspannung)

I, wurde beim Schaltungsaufbau auf dem ,Prototypiogrtd” fir einen Gitarrenkanal und einen
Kopfhdrerverstarker gemessen zu ca. 100 mA. Flenliglltige Schaltung mit 2 Gitarrenkanalen und 2
Kopfhorerverstarkern lie3 sich demnach ein annd@héappelt so hoher Stromverbrauch schéatzen.

131, = Kondensatorladestrom durch die Dioden
141 = Laststrom
15 PSRR* = ,Power Supply Rejection Ratio* ...gibt dasquenzabh&ngig@erhaltnis von Spannungsénderung der
Versorgung zu (durch selbige hervorgerufene) adgita Eingangsspannung am OPV an. (Fir OPA2134eraiéh
0-20kHz— 50-110dB)
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Auf Grund der symmetrischen Versorgung werden @amA von der positiven und 100mA von der
negativen Versorgungsspannung geliefert. Der Inigigmatand des Transformators wurdeRzu= 2.25Q
gemessen.

Der Wert flrU,, liegt damit knapp tUber dem geforderten Schatzwerit gewahrleistet ist, dass
Uqamin Nicht unterschritten wird. Die notwendige Kapazdét Siebkondensatoren lasst sich fur einen
geforderten Brummspannungswert wie folgt berechpgn:

2.2%)00.A
1- Ry = 1- 4 132quF 19
Ug ss[F ( V) 1V[50Hz 7oy ) ¥ (19)

Um auf der sicheren Seite zu sein, wugde= 2200uF gewahlt. Obwohl sich fur den 7819 auf Grund der
geringeren ,drop-out* Spannung ein kleinerer Wartlf,,,,;,, ergibt, wurden hier fii€; auch 2200uF
gewabhilt.

Der fur die Schaltung verwendete Transformatoefiegéine Leistung von 15VA (Nennspannung 15V bei
1A). Um sicherzustellen, dass der Schaltung gerdigeistung zur Verfigung gestellt wird, muss der
Leistungsbedarf der Schaltung berechnet werdenGlighstromleistung ergibt sich aus der abgegabene
Leistungl, U, und der Verlustleistung der Dioden mit jewdils/, [vgl. 4, Kap.16]. Die minimale
Nennleistung des Transformators muss gewahlt werdef#]

P, =al U, +2J,)=15200nAT(18 Y+ 21083 5.8 (20)

Dabei ista ein Formfaktor, welcher daraus herriihrt, dasd.ddestrom der Siebkondensatoren um ein
vielfaches héher werden kann als der Ausgangssiradrsich dadurch eine héhere mittlere Leistung
ergibt, als wenn man ndigU, undUpI, betrachtet (siehd,, Abb. 111-2) [vgl. 4, Kap.16]a wurde hier zu
1.5 gewahlt. Die 15 W Leistung des Transformategen somit iber der minimal benétigten Nennleigtun
von 5.85 W, der Transformator ist damit ausreichgna® dimensioniert.

Probleme

Beim Aufbau des Netzteils war zu beobachten, des$rdnsformatorspannung vor den
Gleichrichterdioden nach jedem Ladezyklus der Sieldknsatoren impulsférmig stark einbrach (Abb.
[11-3 und Abb. 111-4). Der Impuls koppelte kapazitin nahezu samtliche Signalleitungen ein und neusst
beseitigt werden.

Dieser Effekt lasst folgendermalen erklaren; Didoesitzen eine sog. ,reverse-recovery-time“, daBthe
beim Ubergang vom Durchlass in den SperrzustartddedStrom nicht plétzlich auf zu flieBen, sondern
es fliet auf Grund der Kapazitat der Diode Ubeerikurzen Zeitraum, der ,reverse-recovery-timaf, e
Strom in Sperrrichtung.
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Abb. IlI-3: Spannung vor den Dioden(unten), Abb. IlI-4: Zoom
Ladestrom(oben)

Sind dann alle gespeicherten Ladungen im pn-Ubgrgasgeraumt, verebbt der ,reverse-recovery-
current* abrupt und generiert damit einen extremzén Impuls. Die sekundare Streuinduktivitat des
Transformators und dessen Wicklungskapazitat bideen Parallelschwingkreis, welcher durch den
Impuls zum Schwingen angeregt wird. Die Resonagaiaz des Schwingkreises konnte am Oszilloskop
ZU ca.fr.51 ~ 295kHz abgelesen werden (siehe Abb. 11I-4). Mit geeignmelMitteln kann dieser
Schwingkreis gedampft und dessen Resonanzfreqesenkt werden [8] (sog. ,Snubbing*). In Abb. 11I-5
sieht man das Ersatzschaltbild des Transformatmisiie Gleichrichterschaltung mit ,snubber” (ohne
lineare Spannungsregler):

Transformator:

A YA R, ..Widerstand Sekundérwicklung

Rt Lt I l l L; ..sekundare Streuinduktivitat
1N4007 o C, ...Wicklungskapazitat

1)

L Cx

{ { I Gleichrichter:

+l Cload S Rioad S Rs Cioaa --Siebkondensator
T Rjoqaq --Lastwiderstand

Abb. I1I-5: Ersatzschaltbild Transformator, Gleichric hter und Cs:Rs, C .."snubber” Komponenten

Snubber [9]

Lasst man zunachst die ,snubber* Komponenten wegrgibt sich fir den Knotenpunkt 1 aus Abb. IlI-5
das schon bekannte Bild aus Abb. 11I-3. Bei derdRaszfrequenz kann nuh, .4 als Kurzschluss
betrachtet werden, womit sicdl, C4;04. UNdCy U einer Gesamtkapazitaty summieren. Der
Innenwiderstand des Transformators kann vernadbtaserden. Betrachtet man zunachst @pund lasst
C, undR; aussen vor, so wird ersichtlich, dass nach Gl.d2i¢hC, die Resonanzfrequenz des
Schwingkreises herabgesetzt wird (siehe

Abb. 11I-6). [9]

fg = 1

2 LC,

Das ist sehr vorteilhaft, denn somit wird die kafieg Kopplung in benachbarte Signalleitungen réeltiz
Wird zusatzlich z\C, anschlielBen@, eingesetzt, ergibt sich eine Dampfung des Schwitigis durci®..
Um die inR; umgesetzte Verlustleistung zu minimieren, wurdszzlich der Kondensatay, eingefiihrt.
DurchC, wird der Schwingkreis erst ab einer bestimmtezgbenz durclk; gedampft. Diese Frequenz
wird unterhalb der Resonanzfrequenz gewahlt, se ki@s eine optimale Dampfung erfolgen kann. [9¢l.
UmcC,, R; undC, berechnen zu kénnen, missen WicklungskapazithStreuinduktivitat des

(21)
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Transformators bekannt sein. Diese wurden nahewsige aus, am Oszilloskop abgelesenen
Resonanzfrequenzen bestimmt. Dafir wurde zunécingt,n= 100nF in die Schaltung integriert.

Da die Kapazitatswert€, (typischerweise einige 100pF) u6g, . (typ. 50pF) gegeniibék, sehr klein
sind, wird die Resonanzfrequenz des Aufbaus priroad.; undC, bestimmt. Sie wurde am Oszilloskop
abgelesen zfi..;, = 10kHz. Mit GI.(21) ergibt sich fUL,:

I 1
(2mf.)’C,,  (2r0kHzY (10nF

L, ~2.53nH (22)

AnschlieRend wurdé€, entfernt und wieder die Resonanzfrequenz abgelesgohe nun bestimmt ist
durchL; undC,rs = C; + Cgipge- FOrmt man GI.(22) nacti s um und setzt die abgelesene
Resonanzfrequen?.; ; = 250kHz und den errechneten Wet ~ 2.53mH ein erhalt man

Cerr =~ 160pF damit ist die Wicklungskapazitgf ~ 160pF — 50pF = 110pF. Mit den
Néaherungswerten aus Gl.(23) und Gl.(24) lassdnjsiztR; undC; berechnen zu: [9]

R= b= [ 239MH 4584 (23)
C., \100nF+ 160pF

= 2m|LCy 2/ 2.53nH00.16F

3 R D ~0.63uF (24)

Fiir die obigen Gleichungen ergibt sich ein Dampsfaktor® von 0.5. Rs und Cs wurden ¥60Q und
1uF gewahlt, damit ergab sich folgender verand&pemnungsverlauf:

AX = 91.2us 1/AX = 10.965kHz AY(]) = 375V AX = B4.0us 1/AX = 11.905kHz AY(]) = 244V
4 Mode |~ Source X Y o 1 Y2 Y1 Y2 4 Mode |4 Source X Y Y1 O_Yz2 Y1 vz
Normal 1 v ) 1719 2094V Normal 1 v ) 1844V 20.57V

Abb. IlI-6: Spannung vor den Dioden, nur C, ohneC und Abb. 1lI-7: Spannung vor den Dioden, mitC,, C; und Ry
RS

Man sieht hier die deutlich verringerte Resonamgfemz und eine starkere Dampfung, beziehungsweise
ein schnelleres Abklingen der Schwingung als in A4, Die kapazitive Kopplung in benachbarte
Signalleitungen wurde damit stark reduziert. Digzuslschaltung wurde auf einer separaten
Lochrasterplatine, abseits vom Rest der Schaltiatgiert und zur weiteren Reduktion der kapazitiven
Kopplung mit einem auf Masse gelegten mit Alufalrewickelten Pappgeh&use versehen.

16 Dabei gilt: Je groRer der Dampfungsfaktor, destinger wird das Uberschwingen der Sprungantwort.
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2 ,Clean” Kanal

2.1 Eingangsstufe

Overvoltage-
protection

Input-
sensitivity

Abb. 11I-8: Eingangsstufe Clean Channel

In Abb. 111-8 ist die Eingangsstufe des ,Clean“ Kdsdargestellt. Dabei liegt das Gitarreneingaggssi
auf einem Pol eines vierpoligen WechselschditeBmdurch, dass dieser Schalter gewissermaRen vier
Schalter in einem darstellt, fihrt er bei dessetagping mehrere Funktionen aus:

» Eingangssignal der Gitarre wechselt zwischen ,Clead ,Overdrive” Kanaleingang.

» Der Eingang des nicht verwendeten Kanals wird aa$$¢ gelegt um ein schwebendes Potential
am Operationsverstarkereingang zu vermeiden, welahsonsten zu Stérungen fluhrt.

» Eswird zwischen ,Clean” und ,Overdrive” Kanalauegayewechselt, das heil3t nur der Ausgang
des verwendeten Kanals wird weitergeleitet, sormd wer nichtverwendete Kanal komplett aus
dem Signalweg genommen und dessen Eigenrauscheémiaitt an die Mischstufe weitergegeben.
(Rauschminderung)

» Schaltet zwischen grin/rot Anzeige- LEDs fur ,,Cleand ,Overdrive® Kanal.

Steht der Wechselschalter auf Schalterstellunga€iedann wird das Eingangssignal der Gitarre an di
Eingangsstufe des ,Clean” Kanals weitergegebersédiesteht der Reihe nach aus einem RC —
Hochpassfilter, einem Schutz vor statischen Ubensiagen und einer nichtinvertierenden OPV Schaltung
mit relativ hoher Verstarkung (G=7.66). Das Hoclsfésr dient dazu, die Eingangsstufe vom
Eingangssignal zu entkoppeln, das heifl3t DC Komptemeim Signal zu blockieren, so dass diese nicht mi
verstarkt werden. Die Grenzfrequenz wurdgfze 4.82Hz festgelegt, was cd.,/10 der minimalen zu
erwartenden Frequenz des Eingangssignals entsfticht

Die Widerstandskomponente des RC-Hochpassfiltédetein1 MQ Stereo Potentiometer RV1. Es lassen
sich hiermit simultan die Eingangsempfindlichkeifénden ,Clean“ und ,,Overdrive* Kanal eines
Gitarrenkanals einstellen - das heilt fiir Gitaméinhohem Ausgangssignal kann ein Ubersteuern des

14PDT"= “4 Pole Double Throw”

L A— L~ 48207

T 2mRC T 2m1MQ-33nF
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nichtinvertierenden OPV in der Eingangsstufe vedaiewerden, indem die Eingangsempfindlichkeit des
Vorverstarkers mittels Potentiometer herabgesetzt \Es bietet sich auch an mit dem Potentiomdter d
Gitarrenlautstéarke zu regeln. Ein wesentlicher thaieied zur Laustarkeregelung mittels dem Lautstérk
Potentiometer der Gitarre ist der nicht auftreteHdbenverlust beim Zurtickdrehen der Lautstarke.

Im Anschluss folgt ein Uberspannungsschutz, welsteaische Beriihrungsspannungen gegen Masse
ableitet. Realisiert wurde dieser durch 2 TransistoDadurch, dass Emitter und Basis kurzgeschiosse
sind, wirken nur die Kollektor-Basis-Dioden der fis&storen. Diese leiten Strome, die durch
Uberspannungen entstehen, weltlae + Uy;,4. beziehungsweiséee — Uy;,4. Uberschreiten, gegen Ve
beziehungsweise Vee ab. Da die Stitzkondensatereé®mhnnungsversorgung (C56, C58) um ein
Vielfaches grol3er sind als die Entladekapazitégsestatisch aufgeladenen Menschen, wird sich die
Versorgungsspannung im Uberspannungsfall kaum énBer Grund, weshalb hier Transistoren und nicht
einfach Dioden verwendet wurden, liegt daran, désSperrstrome der Basis-Kollektor Dioden eines
Transistors wesentlich kleiner sind, als die elrekdmmlichen Diode. Sie erzeugen damit auch
wesentlich geringere Offsetspannungen. [vgl. 10]

Die darauf folgende nichtinvertierende Verstarkisadtting sorgt fir eine erste Verstarkung des
Eingangssignals und wandelt das hochohmige Eingagrgd in ein niederohmiges Ausgangssignal um
(Impedanzwandler). Fir die ideale gegengekoppedtstéirkung ergibt sich:

Vou _ Ze+ 7 =( R+ Fij[ Rl 89”} (25)
Vo | Z R RG+1

Der Frequenzgang der obigen Ubertragungsfunktidn ibb. 111-9 unten zu sehen. Die
Ubertragungsfunktion aus Gl.(25) besitzt im Verghezu Gl.(11) eine zusatzliche Pol- und Nullstelle.

Diese entstehen durch denRu parallelen Kondensator C2. Dabei liegt die Knielnenz der Polstelle

1 . 1 .. . . .
7, vor jener der NuIIstellm und sorgt fur einen Abfall der Amplitude von 20 BRkade, bis

dieser bei der Nullstellenknickfrequenz wieder abifigben wird. Es handelt sich hier im relevanten
niederen Frequenzbereich demnach um ein TiefpessiilOrdnung, dessen Grenzfrequenz sich durch R3

und C2 festlegen lasst. Die gegengekoppelte Véstigrunterhalb der Grenzfrequenz wurdé?—%'uf"—4 =
4

22kQ+3.3kQ

~7.6
3.3kQ
A
20 Log a
ZF +ZG
20 Log Za
0dB » Log(f)
1
(R3TR4)C,

Abb. [11-9: Nichtinvertierender OPV Frequenzgéange [7]

1 1
2mR3C,  27-22kQ-470pF
den Durchlassbereich des Frequenzgangs auf dadexnifohen Frequenzbereich des Gitarrensignals.

Unangenehme extreme Hohenanteile und hochfrequRaigschen werden oberhalb der Grenzfrequenz

und die Grenzfrequenz 7y =

~ 15.4kHz gewahlt. Das Tiefpassfilter beschrankt

22



abgeschwacht.

Im Vergleich zu den im weiteren Signalverlauf folden Verstarkungsfaktoren, ist die Verstarkung der
Eingangsstufe am gro3ten. Dies hat den einfachend>dass somit der beste Signal-Rauschabstand
erzielt wird. Im Signalfluss der Schaltung befindgch zahlreiche Rauschquellen wie zum Beispiel
thermisches Rauschen, Eigenrauschen der OPV mtaicth dem Signal Giberlagern. Je spater also die
Verstarkung stattfindet, desto mehr Rauschantesiel@n neben dem eigentlichen Nutzsignal mit vekstar
und der SNR verschlechtert sich. Der Verstarkungsvesm 7.6 wurde durch Horversuche ermittelt und
gewahrleistet zusammen mit den folgenden Verst@¥aktoren des ,Clean“ Kanals eine ausgeglichene
Lautstarke von ,Clean” und ,,Overdrive* Kanal. Obwas an dieser Stelle der Schaltung nicht
erforderlich ist, sei hier kurz erwahnt, dass eaiterer niitzlicher Nebeneffekt des Kondensatorsl€:2

ist, dass er die gegengekoppelte Verstarkerschptusitzlich stabilisieff.

2.2 3 Band Equalizer

[11-10: 3-Band Marshall "tone-stack"

Meine erste Wahl fiir die EQ Sektion war eine kisdse aktive ,Baxandall* Filterschaltung, bei welche
sich Bass- und Héhenfrequenzen separat anhebesbsedken lasséfiStehen hier die Regler auf
Mittenposition, so ergibt sich ein nahezu linedl@rher Frequenzgang. Diese Filterschaltung istadlem
im Hifi Bereich sehr beliebt, stellt aber fir dimfarderungen eines ausgewogenen Gitarrenklangbs nic
die optimale Lésung dar. Warum dies so ist wirdHoflgenden erklart.

Bedingt durch die Resonanziberhéhung von TonabrehinteKabelkapazitét besitzt das Gitarrensignal
eine starke Mittenbetonung. Die Resonanziberhotatmgtscheidend mitverantwortlich fir den
charakteristischen Gitarrenklang, jedoch muss daguienzgang im Bass und Hohenbereich kompensiert
beziehungsweise angehoben werden, um einen awdgawin Klang zu schaffen. Ohne Kompensation
besitzt die E-Gitarre eine starke tiefe Mittenbetogund wenig Hohenanteile und damit einen eher
matschigen Klang ohne Brillianz [11].

% Sogenannte ,lead-compensation“ (siehe kap.|ItE) vom Kondensator verursachte zusétzliche Pal-Nulstelle
tritt auch in der Schleifenverstarkung auf. Hiegli die Nullstelle im Frequenzgang vor der Polstelid sorgt fir
eine Kompensation einer Polstelle der Leerlaufégksing des Regelkreises, womit sich die Phasemesehdht. [7,
Kap.7]
2 verhalt sich wie jeweils ein ,shelving* Filter fiBass und Hohenbereich, welche sich beziiglich déreBung und
Absenkung regeln lassen.
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Um die gewiinschte Bass- und Hohenanhebung zu leereimiissen beim ,Baxandall* Filter die Regler
recht weit aufgedreht werden, was nicht sondepielktisch ist. Gewiinscht ist ein Filter, welches di
Mitteniberhdéhung des Eingangssignal schon von veim&ericksichtigt und kompensiert.

Um dies zu gewahrleisten wurde die ,Baxandall“dfgthaltung durch einen klassischen ,Marshall Tone-
Stack” ersetzt. Dies ist ein 3 Band Equalizer ng@gkern fir Hohen-, Mitten- und Bassbereich. In

Abb. 111-11 und Abb. IlI-12 sind die Frequenzgéangm ,Baxandall“ und ,Marshall” Filter mit allen
Reglern in Mittenposition aufgetragen.

/- A
Abb. IlI-11: Frequenzgang ,Baxandall Filter alle Abb. IlI-12: Frequenzgang Marshall "tone-stack"
Regler in Mittenposition alle Regler in Mittenposition

Im Gegensatz zum ,Baxandall” Filter berticksichtgt ,Marshall Tone-Stack® die Mittenliberh6hung
bereits wenn alle Regler in Mittenstellung stehed kompensiert diese.

Funktionsweise

Fir den Bass- und Mittenfrequenzbereich verhdlt €i8 wie ein offener Stromkreis. Auf Grund der hohe
Eingangsimpedanz der Folgeschaltung flie3t kaumnStturch RV2 und dessen Reglerstellung hat somit
keinen Einfluss auf den tiefen und mittleren Fremuggang. Unter der Annahme vBassregler auf
Minimalstellung und Mittenregler auf Maximalsteltuargibt sich das Ersatzschaltbild aus Abb. 111-13:
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Abb. 11I-13: Ersatzschaltbild, Bass und "
Mittenbereich, Bass—min, Mid —»max [12]

Abb. IlI-14: Bodediagramm [12]

Die zugehorige Ubertragungsfunktion besitzt eink &ad eine Nullstelle [12].

RV, S
H(s) = 4 4+5 26
O~ R+RY G, o1 (20)

Fur DC ergibt sich ein Amplitudengang von 0 dB diindhohe Frequenzen nédherungsweise: [12]

H(s):ﬂ:; G:20|0g & = 20'0{Aj:_ B (27)
R + RV, R+ RY 3BR+25R

Mit der Grenzfrequenz des Pols und dem 0 dB Dunmchgier Nullstelle im Frequenzgang lasst sich der
resultierende Frequenzgang der UbertragungsfunktiAddition der Pol- und Nullstellenkomponente
berechnen und im Bode-Diagramm einzeichnen (Ali4) [vgl.12]*

FurBassregler auf Maximum und Mittenregler auf Ministellungergibt sich naherungsweise folgendes
ESB:

%! Grenzfrequenz der Polstelld;, = L = 62Hz
211(R; + RV)) G,
0 dB Durchgang der Nullstellét(s) -t =147Hz
21RV, C,.5
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Abb. 11I-15: ESB Bass und Mittenbereich,
Bass—max, Mid—min [12] — fistpols tem:

—— second pole term
—— actual response is 3B lower at breck paiats

1 1 100 110
Hmnz

Abb. IlI-16: Bodediagramm [12]

Es ergibt sich in Naherung fii; > Rs die folgende Ubertragungsfunktionen mit 2 Polstelind einer
Nullstelle: [12]

5 RVG,s
RRYGGS+( RG+ Ry g 1
Die Berechnung der Grenzfrequenzen fir die Pol-Nudéktellen ist hier nicht angegeben, sonderndasg

daraus resultierende Bode-Diagramm aus Abb. IIIM#&n sieht die starke Bassbetonung und den
20dB/Dek. Abfall hin zum Mittenfrequenzbereich.

H(s) (28)

Fiar denhohen Frequenzbereickerden C4 und C5 sehr niederohmig und schlie3ed iR\ einen Teil
von RV4 kurz. Steht deMittenregler RV4 auf Minimalstellungo ergibt sich das ESB aus Abb. I1I-17

input

|| “
C1” output
Ry Ry »

1 .

Abb. 11I-17: ESB fur hohe Frequenzen [12] m/

-4

— zero term
— paletem
—— actual response is 3dE lower at the break point

Abb. IlI-18: Bodediagramm fiir hohe Frequenzen [12]

und die zugehorige Ubertragungsfunktion, welcheHeinhpassfilter beschreibt: [12]

t[IRV,C s

H(s) = RV,C s+1

(29)
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Der Parameter t beschreibt die Stellung des Hohenfiometers RV2 und liegt zwischen 0 und 1. Bei
naherer Betrachtung von H(s) lasst sich erkenress die Pol- und Nullstelle vom Parameter t unadpigén
sind und sich demnach die Grenzfrequenz des Hosfilpas bei Verdanderung des Hohenreglers nicht
verschiebt. Der Einfluss von t beschrankt sichdaaVerstarkungskonstante. Fir DC (s=0) ergibt aich
der Ubertragungsfunktion H(s)=0 und fiir sehr hotegjenzen lasst sich die 1 im Nenner vernachlassige
und man erhéalt H(s)=t. Dies lasst sich nachvolieigelwenn man bedenkt, dass sich der Kondensator fur
tiefe Frequenzen wie ein offener Stromkreis verbétt der Spannungsausgang somit auf Masse liegt. Fu
sehr hohe Frequenzen verhalt sich der Kondensatogiw Kurzschluss und an RV2 féllt die gesamte
Eingangsspannung ab. Dadurch, dass RV2 von dees$taigltung kaum belastet wird, ist die
Ausgangsspannung nur vom Parameter t beziehungswaisder Stellung des Hohenpotentiometers RV2
abhangig (Abb. 1lI-17). [vgl. 12]

Die -3 dB Grenzfrequenz der Polstelle und die MdBchtrittsfrequenz der Nullstelle fallen genau
aufeinander und sorgen fir einen -20dB/Dek. Ahfaterhalb, und fiir 0 dB oberhalb der Grenzfrequenz
fe = 1/(2n R;Cy) = 1.25 kHz (Abb. 111-18). Gegenllber den MittenfrequenzendB’Dampfung siehe
oben) ergibt sich damit bei voll aufgedrehtem Hakgler ein Héhenboost von 7 dB. [vgl. 12]

Durch die obigen Betrachtungen kann man sich nuigibes Bild Gber den gesamten Frequenzgang des
Marshall ,tone-stack” machen. Der Kondensator C8dslaus Griinden der Verfiigbarkeit nicht zu 500 pF,
sondern zu 470 pF gewahlt. Daraus resultiert @iivht erhohte Grenzfrequenz fur den Einflussberdash
Hohenpotentiometers gy~ 1355 Hz im Vergleich zu 1250 Hz fur C1=500pF.

o
/5 '/ S = g Ry m—
7 —X i — ™ - /,/%:>
iy j N\ AV s s im
; /’ DN s
il 7l NS
y N/ /
£ AN
Y
/ Viarhall Bass ' Viarhall Middle
. N .8KHZ  10KHz - onCR3:2) BKHZ
rrrrrrrrrr
=[] Abb. Il-19: Frequenzgénge fur verschiedene
S p ot el Reglerstellungen des ,Marhsall Tone-Stack” 3Band EQ
7 NN /L (in Pspice)
7 NN 7
N -
y/ 4 N i i
N 7
N Eiii

Marhall Treble

111111

nnnnnnnnnnn

In der obigen Abbildung lasst sich erkennen, das¥erstellen des Hohenpotentiometers auch eine
Veranderung des Frequenzgangs bei tiefen Frequenmizeich bringt. Dies lasst sich auf die
Ausgangsimpedanz der ,Tone-Stack“-Schaltung zuiilgien, welche mafigeblich von der Stellung des
Hohenpotentiometers RV2 abhangt. Und zwar gilgim tiefen Frequenzbereich (denn hier wirkt C3 wie
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ein unterbrochener Stromkreis), je weiter das Hppbwntiometer aufgedreht wird, desto gréRRer ist die
Ausgangsimpedanz. Die daraus resultierende Bessifhg des Frequenzgangs bei tiefen Frequenzen ist
demnach abhéngig von der Eingangsimpedanz dergablgitung. Dabei gilt (siehe Spannungsteiler), je
groRer die Eingangsimpedanz, desto geringer dismBegsung. Die Nachfolgeschaltung stellt in diesem
Fall eine nichtinvertierende OPV -Schaltung dahet&ann auf Grund der sehr hohen Eingangsimpedanz
die Beeinflussung als vernachlassigbar betrachteden.
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2.3  Parametrischer EQ

Boost/Cut

Volume-

Range change Clean Ch

Q factor

R s eyratr

Range change

center frequency ﬂ,

Abb. [l1-20: parametrischer EQ

Der parametrische EQ folgt auf den Marshall 3 Ba@dund bietet die Méglichkeit den Gitarrenklangtibe
einen Frequenzbereich von ca. 100 Hz ...7.3 kHz dezidbeeinflussen. Der EQ besitzt drei verschieden
umschaltbare Frequenzbereiche und arbeitet dabpavametrisch. Das heifl3t neben Verstarkung und
Mittenfrequenz lasst sich auch die Glte des Fikt@rstellen. Die Mdglichkeit zwischen den
Frequenzbereichen zu wechseln wurde Uber einen TDBBchalter implementiert, welcher zwischen
jeweils drei Kondensatorpaaren umschaltet. Jedeslé&twsatorpaar ist dabei einem Frequenzbereich
zugeordnet.

Funktionsweise

Fir die folgende Schaltungsanalyse wird zunaclesEdnktionsweise des ,DPTT" Schalters
vernachlassigt und die Kondensatoren C8, C9 undw&tfen zu C1, sowie C11, C12 und C13 zu C2
zusammengefasst. Um die obige Schaltung zu verstelil der untere Teil der Schaltung separiert
betrachtet. Dieser Teil stellt einen sogenannteratdy dar.

,Der Gyrator ist eine Transformationsschaltung, aeir man beliebige Impedanzen in ihre dazu dualen
umwandeln kann, also z.B. eine Kapazitat in einkiktivitat” [4, Kap.12]

Das heil3t, hier wird die Kapazitat des Kondensa@@sn eine entsprechende duale Induktivitat
umgewandelt. Die Induktivitat ist dabei nicht nanwder Kapazitat des Kondensators abhangig, sondern
auch von den Widerstand@&i1 undR = R10 + RV7.

22 DPTT“ = ,Double Pole Triple Throw*
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Sie berechnet sich naherungsweise wie folgt:

L=R,[RG= R R+ RyD¢ (30)

RV7 ist als Potentiometer ausgefiihrt und veranuieh Gl1.(30) bei Anderung der Reglerstellung
entsprechend die simulierte Induktivitat. Auf dengue Funktionsweise des Gyrators soll spateritetai
eingegangen werden. Fur die weitere Analyse wird3yeator als ideal betrachtet und stellt eine diente
Induktivitat L nach GI.(30) mit Reihenwiderstand Rdar.

Zusammen mit dem Kondensator C1 und dem PotentgsrR6 entsteht ein gedampfter
Reihenschwingkreis, dessen Resonanzfrequenz darcKahdensator C1 und die simulierte Induktivitat L
des Gyrators bestimmt ist. Bei dieser Frequenz iidienlmpedanz des Schwingkreises ihren Minimalwert
an und wird rein reell. Dieser Minimalwert ist gleidem Dampfungswiderstand des Schwingkreises

Rp = Ry1 + RV und damit abhangig von der Reglerstellung des Hoteaters RV6. Ist RV6 voll
aufgedrettt, ergibt sich ein Minimalwert voR, = R;; = 470Q.

Fur die Analyse der oberen OPV Schaltung aus ABbR0I mit IC2A ist die Verwendung des
Superpositionsprinzips sehr hilfreich. Die Spannanginem beliebigen Knoten ergibt sich dabei als
Uberlagerung der vobi;,, erzeugten Spannung (bei Kurzschluss des OPV Austdng,) und der von
U,y: €rzeugten Spannung (bei Kurzschluss ¥gp) an diesem Knoten. Fur den idealen OPV wird sigh
so einstellen, dass die Spannungsdifferenz zwispbsiivem und negativem OPV-Eingang O V betragt.
Betrachten wir nun den Resonanzfall, bei welchesrimipedanz des Schwingkreises reell und minimad wir
(Rp = 470Q). Ist der RegleRVS5 in Mittenstellungso sieht;,, (bei kurzgeschlossenetfy,,;) eine
identische Schaltung wié,,,; (bei kurzgeschlossenetf,). Der Aufbau ist damit symmetrisch und

U,y Wird sich immer gleiclv;, einstellen, um eine ideale SpannungsdifferenzO/drzwischen den OPV-
Eingangen herzustellen. Befindet sRW5 in Minimalstellung, das heif3t der Abgriff liegt an Pinl des
Potentiometers, sielt,, (bei kurzgeschlosseneth,,;) folgende Schaltung:

OpU+ OPU-

Abb. [lI-21: ESB fur min. Verstarkung

Durch den zu RV5 und R9 parallelen Widerstand Riddd nun der Grof3teil vol;,, an R8 abfallen und
die Spannungen an OPV+ und OPV- werden sehr Keis.Sicht vorU,,,; (bei kurzgeschlosseneif,)
ergibt sich:

2 voll aufgedreht* heilt; der Abgriff des Potentietars befindet sich an Pin3 und das Potentiomstter i
kurzgeschlossen.
% Der OPV Ausgang kann als gesteuerte Spannungsdettiachtet werden ni;,, = 0 fiir den Fall des idealen
OPV.
% Der Innenwiderstand der Eingangsspannungsquetle kernachlassigt werden, da dieser sehr niedegpisini
Eingangssignal kommt von nichtinvertierender OPViegiting.
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oPU+ pPU-

Abb. [lI-22: ESB fur min. Verstarkung

Hier fallt nun der Grol3teil voti,,,, an RV5 ab, das heil3t um den Spannungsabfall anadR¥5

Abb. 111-21 zu kompensieren muss die Spannunglygp nur einen Bruchteil voly;,, betragen. Im
Bereich der Resonanzfrequenz nimmt die Ausgangssipgnim Vergleich zur Eingangsspannung
demnach wesentlich kleinere Werte an. Befindet Ri¢B in Maximalstellung so ergibt sich die
gegensatzliche Situation und der Ausgang nimmt ergiéich zum Eingang wesentlich grof3ere
Spannungswerte an. Die Verstarkung bei minimaledimaler Reglerstellung von RV5 lasst sich leicht
berechnen, wenn man bedenkt, dass zwischen positiad negativem OPV-Eingang RV5 liegt, die
Spannungsdifferenz im idealen Fall gleich OV istl Wlamit durch RV5 kein Strom flief3t.

Damit ergibt sich fur RV5 in Minimalstellurg:

Vi =—at R o ATO*O0 gy 6905/ 18E ()
™R 4R+ R " 4700+ O+ 3.30

Und RV5 in Maximalstellung:

Y _R;tRV+ FSV _ 4700+ 0+ 3.3Q
out,max R11+ R\é in 47(12_'_ O

[V = 8V= +18dE (32)

(33)

Man sieht hier, dass R8 und R9 gleich grol3 dimenmsibsein sollten um eine symmetrische Verstarkung
zu erzeugen. In der urspringlichen Schaltung wB&uond R9 z2.7 kQ gegeben. Damit ergab sich eine
Verstarkung von ca. 16.5dB, was im Hortest als stsedawach empfunden wurde. R8 und R9 wurden
daher auB.3 kQ erhoht. Abb. 111-23 zeigt den Frequenzgang degkmgs-Ausgangsubertragungsfunktion
des parametrischen EQ unter der Annahme einesitd&jrators fir verschiedene Reglerstellungen von
RVS5.

LLLLL

* ... DB(U(Rout1:2))

Tone Toonz Tz oz 1oz 1oz Tomz oo
luroutrizy) Frequency

Abb. [lI-23: Frequenzgang EQ mit idealem Gyrator, fir verschiedene Stellungen von RV-5 (in Pspice)

% RV6 wird in Maximalstellung angenommen und damitéR0.
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Die in GI.(32) und GI.(31) errechneten maximaleribleungsweise minimalen Verstarkungswerte von

+/- 18dB sind gut erkennbar. Bei Betrachtung demsPhgangs wird deutlich, dass es in der Nahe der
Resonanzfrequenz zu unerwiinschten Phasenverzenrkogent. Dieser Effekt entsteht auf Grund der
Impedanz des Schwingkreises und lasst sich mihidenverwendeten Schaltung leider nicht vermeiden.
Fiur sehr hohe Frequenzen sieht man ab ca. 10 MH&wswirkungen der endlichen und
frequenzabhéngigen Leerlaufverstarkung von IC2AsBipielt aber fir den hier relevanten
Audiofrequenzbereich keine Rolle und sei nur zussbeen Verstandnis erwahnt. Fur Frequenzen fern der
Resonanzfrequenz des Schwingkreises wird die Inmzedes Schwingkreises so grol3, dass Pin2 des
Potentiometers RV5 nahezu unbelastet ist und dalfigdrund des symmetrischen Aufbaus von R8 und R9
keine Verstarkung erfolgt. Durch RV5 lasst sicloalge Verstarkung im Bereich um die Resonanzfreguen
des Schwingkreises beziehungsweise um die Mittquéez des Filters bestimmen. Mit RV6 veréandert
man den Dampfungswiderstand des Schwingkreiseslamit dessen Giite, beziehungsweise die Gite des
Filters. Durch RV7 wird die simulierte Induktivitdes Gyrators beeinflusst (siehe GI.(30)) und darmait
Resonanzfrequenz des Schwingkreises beziehungssieiséittenfrequenz des Filters nach Gl.(84):

_ 1 1
2mfCL 2m/CR,(R,* RY) G

Es wird hier deutlich, dass die Filterkurven desapeetrischen EQ durch die Impedanzkurven des
Reihenschwingkreises bestimmt werden!

(34)

res

Gyrator

Anders als bei den bisherigen Betrachtungen angewemverhalt sich der Gyrator nur in einem
begrenzten Frequenzbereich annahernd ideal, wées@imulierte Induktivitéat (nach GI.(30)) mit
Reihenwiderstand R11. Die Dimensionierung der Sohglmuss daher so abgestimmt werden, dass deren
Nutzfrequenzbereich gréfitenteils im idealen Arlbeitsich des Gyrators liegt. Der Gyrator arbeitet im
Gegensatz zur Induktivitat einer realen Spule awairin einem begrenzten Frequenzbereich annahernd
ideal, hat aber den entscheidenden Vorteil, dakkeigrer, leichter und vor allem billiger ist. Spal mit

den hier geforderten Induktivitaten kbnnen grol3 selar teuer sein.

Funktionsweise

Der Kondensator C2 blockiert tiefe Frequenzen. D&t

fur DC die gesamte Eingangsspanniiigam % -
Kondensator ab und der positive OPV Eingang lieft a
Masse. Auf Grund der Spannungsdifferenz des idealen

OPV von 0OV zwischen positivem und negativem OPV
Eingang, liegt auch der negative Eingang des ORV au

Masse und Uber R11 liegt die gesamte Eingangsspgnnu ﬁ

an. Fur DC sieht die Eingangsspannung damit eléere
Eingangsimpedanz R11.

Abb. [lI-24: Gyrator

2" In G1.(34) wurde fiir L die ideale simulierte Indivitat eingesetzt, dies ist allerdings nur firr déf-Bereich giiltig,
da L fiir hohe Frequenzen abféllt ( siehe Abb. BI}2Die Beschrankung auf den NF-Bereich ist heeioch
ausreichend.
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R11 kann im Ersatzschaltbild des Gyrators als Rwifiserstand zur simulierten Induktivitat betrachtet
werden.

Fur hohe Frequenzen ist der Kondensator niederotindgan ihm fallt im Vergleich zum relativ grof3en
WiderstandR = R, + RV, wenig Spannung ab. Der positive OPV Eingang liegtisnah am Potential

der Eingangsspannung. Entsprechendes gilt auf Gten@V Spannungsdifferenz zwischen den OPV
Eingangen auch fur den negativen OPV Eingang. Daimit die Spannung tber R11 und somit der Strom
durch R11 mit groRer werdender Frequenz immer &feiwie bei einer Induktivitat. [vgl. 15]

Die Eingangsimpedanz des Gyrators kann wie folgedienet werden: [13]

CRa 1 |_R,+&C/RR)* WGR(R )
fon R ’wR“RQ)“( N chj_ T+ W CIRE )

Vergleicht man den linken Term der Parallelschatans GI.(35) mit Gl.(30), so lasst sich erkenmass
dieser Term die gewiinschte ideale Eingangsimpediarstellt. Der rechte Term aus GI.(35) stellt RI& -
Reihenschaltung da und ist unerwiinscht. Er wirdldgeeignete Wahl von R (> R;;) so grol3 wie
moglich gehalten. Man sieht auch, dassifus R, die Reaktanz aus GlI.(35) positiv wird und die
Eingangsimpedanz damit induktives Verhalten aufivgiS)

In der folgenden Abb. 111-25 sind die simuliertedirktivitat (grur), die Resistanz¢t) und der
Scheinwiderstandviolett) der Eingangsimpedanz aus Gl.(35) kir= 22nF und RV7 in Mittenstellung
aufgetragerR®

Abb. [lI-25: Variation von L und R mit der Frequenz (in Pspice)

Man erkennt, dass die Resistanz beziehungsweideaileenwiderstand der Induktivitat mit der Frequenz
ansteigt und die simulierte Induktivitat ab einestimmten Frequenz sinkt. Im Gegensatz zur Impedanz
einer Spule{wL), ist der Scheinwiderstand der EingangsimpedasazZyeators nach oben hin begrenzt
durch den Widerstand R. Dieser Wert wird flr hohegbenzen erreicht (siehe Abb. 111-25). Dies wirkt
sich auf den Frequenzgang des Equalizers auspéierszu sehen ist.

Geht man auf der Frequenzachse noch weiter nach sbenacht sich irgendwann die endliche
frequenzabhéangige Leerlaufverstarkung des OPV bdraeund zwischen den OPV Eingdngen wird die
Spannungsdifferenz merklich gré3er als die OV deslfalls.

% Die restlichen Werte entsprechen denen aus AbB4l|
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Das heif3t der OPV kann den Spannungsanderungetingaing nicht mehr folgen und der
Scheinwiderstand des Gyrators fallt ab.

Der fur die verwendete Schaltung relevante Arbetgfenzbereich ist der Bereich, bei dem sich der
Gyrator wie eine Induktivitdt mit frequenzunabhdsgn konstantem Reihenwiderstand verhalt, d.h.ibis z
der Frequenz, bei welcher die Resistanz des Ggraterklich ansteigt (in Abb. 11I-25 ca. 200Hz).

Schwingkreis

Wie schon bemerkt wurde, kann durch Veranderundreeierstellung von RV5 die Verstarkung im
Bereich um die Resonanzfrequenz, des durch C1 geblldeten Serienschwingkreises, festgelegt
werden. Die Induktivitat des Schwingkreises beretisich im relevanten Arbeitsfrequenzbereich des
Gyrators nach GI.(30). Dadurch, dass RV7 als Piateeter ausgefihrt ist, kann fir dessen maximate un
minimale Reglerstellung, eine maximale und minimatiuktivitat berechnet werden. Berechnet man die
zugehorigen Resonanzfrequenzen des Schwingkréisdgefmaximale beziehungsweise minimale
Induktivitat nach GI.(34) und bildet deren Verh#irso bekommt man einen Eindruck in welchem
Frequenzbereich die Resonanzfrequenzen des Scheisgk und damit entsprechend auch die
Mittenfrequenzen des parametrischen Equalizerstieg

=4 (36)

fesmn  274JCL,, \L R11(R10)C, RLO 681

min

f _2m/CL,, _\/Lmax_\/Rll(R10+ RV7)Q_\/ RO+ RV/_ | 68R+ 11D

Man erhélt also einen Frequenzbereich von 4:1. Wledninimale Resonanzfrequenz des Schwingkreises
und damit auch die minimale Mittenfrequenz des pataschen Filters zfi..s min = 100Hz festgelegt, so
ergibt sich eine maximale Mittenfrequenz des FSIt@Nf,.os qr = 400Hz. [vgl. 17]

Da der Frequenzbereich der Gitarre allerdings wiskerreiter ist, wurden drei umschaltbare
Frequenzbereiche beziehungsweise Kondensatorp#aeeem ,DPTT" Schalter realisiert. In
Schalterstellung 1 z.B. erhalt man ftlr = €8 = 220nF undC2 = C11 = 22nF und damit den
Mittenfrequenzbereich von 100 bis 400 Hz.

Zunéchst wurde versucht mit einem ,SPDT* Schalterden Kondensator C1 zu wechseln. Dies fuhrt
allerdings dazu, dass der Frequenzgang der ImpetEn@yrators aus Abb. 11l-25 unverandert bleiks, d
Resonanzfrequenz allerdings fur kleinere Werte@arentsprechend Gl.(34) nach oben wandert. Jemweite
diese wandert, desto gréRRer wird jedoch die Resiqisiehe Abb. 111-25) des Gyrators und damit adeh
Reihenwiderstand beziehungsweise die Dampfung clesiBgkreises. Dies macht sich im
Amplitudengang des Filters bemerkbar. Beim Wechs€&kleinere Werte flr C1 sinkt damit auch die
maximale und minimale Verstarkung im Bereich desdanzfrequenz, daher wird beim Umschalten von
C1 auf einen kleineren Wert auch gleichzeitig CResnen kleineren Wert gewechselt. Somit verschiebt
sich die Eingangsimpedanzkurve des Gyrators (AbR5)) im Frequenzbereich nach rechts und die
Resistanz ist bei der Resonanzfrequenz wieder okléssigbar klein. Die Verstarkung &ndert sich $omi
kaum beim Umschalten der Kondensatoren. Der Wedlasétér Kondensatoren, anstelle von nur einem
Kondensator hat hier weiterhin den Vorteil, dassHlitergite der 3 Frequenzbereiche gleich blsilehe
Abb. 111-26). Beim Wechsel von nur einem Kondensdtieibt die simulierte Induktivitat konstant undrn
C1 wirde sich andern. Nach GI.(37) wirde die Gaeisfur kleinere C1 Werte beziehungsweise die
hoheren Frequenzbereiche ansteigen.
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............. UDB(RS:2)

Abb. IlI-26: Frequenzgange des Filters fur verschidene Kondensatorpaare,griin: C1=220nF, C2=22nk
rot: C1=47nF, C2=4.7nk blau: C1=10nF, C2=1.5nF (in Pspice)

Bei der Wahl der minimalen Mittenfrequenzen der d@msatorpaare und der Dimensionierung des
Gyrators beziehungsweise des Schwingkreises wolderfdermal3en vorgegangen:

Der Wert fur den Widerstang; = 480Q und das Potentiomet&Y, = 1MQ wurde aus einer
vorliegenden Schaltung tbernommen. R10 wurdeSid2 auf68kQ erhéht. Dies hat den Grund, dass
die maximale Eingangsimpedanz des Gyrators fir Robguenzen durch den Widerstahe: R10 +

RV7 gegeben ist. Steht RV7 auf Minimalstellung, da8teach GI.(30) und GI.(34) die Mittenfrequenz
des Filters wird maximal, so ist R=R10. In der wisiglichen Schaltung ist die Eingangsimpedanz fur
hohe Frequenzen somit maxinddlkQ, was zur Folge hat, dass RV5 bei hohen Frequedhzex die
relativ geringe Impedanz des Schwingkreises belasted. Dadurch wird die Ubertragungsfunktion des
Filters fur hohe Frequenzen in sofern beeinfludsss die Verstarkung der Kurve mit maximaler
Mittenfrequenz RV, = 0 Q) fur hohe Frequenzen merklich groRer als 1 wiid.rfegative Verstarkungen
wird diese entsprechend merklich kleiner als 1ddamgsweise 0 dB. F®g = Ry = 2.7kQ der
urspringlichen Schaltung war dieser Effekt nochrtetbar, aber dadurch, dass R8 und R9 auf 3.3erh
wurden um eine hohere Verstarkung zu erreichendevdreser Effekt starker und R10 wurde 68&Q
erhdht. Mit R10 und RV7 ist damit das Verhaltnisivoaximaler zu minimaler Resonanzfrequenz
beziehungsweise Mittenfrequenz festgelegt, welskasdurch die Erhéhung des Wertes von R10 im
Vergleich zur Originalschaltung von 4.5 auf 4 vegert (siehe GI.(36)).

Um einen mdoglichst weiten Frequenzbereich des@itaignals beeinflussen zu konnen wurde fur die
minimale Mittenfrequenz des ersten Kondensatorga@iehe Abb. I11-26, linke grine Kurve) ein

Richtwert von ca. 100Hz angesetzt. Durch das max/Resonanzfrequenzverhéltnis von 4 (GI.(36)),
ergibt sich die maximale Mittenfrequenz des er&tendensatorpaares zu ca. 400 Hz. Die minimalen
Mittenfrequenzen der zwei weiteren Kondensatorpaarelen so gewahlt, dass die maximale
Mittenfrequenz eines Kondensatorpaares und miniiétenfrequenz des nachsten Kondensatorpaares
mdglichst eng beieinander liegen, so dass eineAfudeckung des gesamten relevanten Frequenzbereichs
gewabhrleistet wird.

Mit GI.(34) und den gegebenen Richtwerten der matém Mittenfrequenz fir die jeweiligen
Kondensatorpaare ist das Proddkf, grob festgelegt. Bei der Wahl der Kapazitatsweote C1 und C2

war erstens darauf zu achten, dass die minimaleupisiaximalen Mittenfrequenz jedes
Kondensatorpaares in einem Frequenzbereich liéggevelchem die unerwinschte Eingangsresistanz des

35



Gyrators noch nicht merklich ansteigt. Da sonstuliestarkung abnehmen wiirde und zweitens, dass das
Verhaltnis von C2/C1 mit

o- R.(Ro* RY) G _ YR 5 RY) ( o
¢

RDQ%\/ G

die Gute des Schwingkreises und damit des Filtérberinflusst. Um die erste Bedingung zu erfillen,
sollte C1 groRer als C2 gewahlt werden, denn jim&teC?2 ist, desto weiter verschiebt sich die Kuhee
Eingangsimpedanz des Gyrators auf der Frequenzaelberechts.

Fur das erste Kondensatorpaar und dessen mininegien@nzfrequenz von ca. 100 Hz wufge= 220nF
undC, = 22nF gewahlt. Die Resonanzfrequenz liegt damit im idealrbeitsbereich des Gyrators, das
heil3t die Eingangsresistanz des Gyrators ist fé@rReglerstellungen von RV7 beziehungsweise figr all
Resonanzfrequenzen des Schwingkreises naherungsided gleichk,; = 470Q. Die genauen Werte der
minimalen und maximalen Mittenfrequenz ergeben sath GI.(34) z\f, o5 min =~ 102.1Hz und

fres,max ~ 404Hz.

Aus GL.(37) lasst sich erkennen, dass die Glte abbhEngig ist von RV7 und sich damit fir die
verschiedenen Mittenfrequenzen unterschiedlicheétgeben. Dabei gilt, je hdher die Mittenfrequenz
desto kleiner wird die Giite sein (siehe Abb. 11)26

Fir RVy = 0 Q und damit maximale Gute, sowk¥, = 1MQ (min. Mittenfrequenz), errechnet sich die
Gute nach GI.(37) wie folgt:

w/Ru( R,+ RV) \/4709 6&Q+ MQ )| 22nF _ (38)
L+ R\, 4700 + 0 220nF

Fur RV, = 0Q (max. Mittenfrequenz) ergibt sich die Gite@H,, = 3.8. Das heildt die Gute sinkt von der
minimalen Mittenfrequenz hin zur maximalen Mitteequenz um ca. das Vierfache (siehe Abb. 111-26).
Dies ergibt sich durch das Verhaltnis von max./miduktivitat nach GI.(36) von ca. 16. Diese Andegu
der Gute in Abhangigkeit der Mittenfrequenz lieidd swur vermeiden, wenn sich parallel zur Anderung
von L auch C1 entsprechend so andern wirde, dasgethaltnis L/C1 konstant bliebe. Eine solche
Realisierung ware jedoch um einiges aufwandigenumdie nicht umgesetzt.

Fur das zweite Kondensatorpaar mit C1=47nF und G2fdergibt siclf,.cs min = 478Hz und
fresmax = 1894Hz. Da das Kapazitatsverhaltnis C2/C1 aus GI.(38¢lgldem des ersten
Kondensatorpaares ist, ergeben sich hier die gleidhimale und maximale Gite.

Entsprechend fiir das dritte Kondensatorpaar mitlOfE und C2=1.5nF ergibt si¢h.s ;in =~ 1834Hz
undfres max = 7269Hz. Die maximale Gute bei niedrigster Mittenfrequengibt sich zuQ,,,, ~ 18.46
und fir maximale Mittenfrequen,,,, =~ 4.65.
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3 ,Overdrive” Kanal
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Abb. 11l-27: "Overdrive" Kanal

Steht der in Kapitel I1l.2 bereits erwahnte ,4PD8¢halter auf ,Overdrive®, so wird das Eingangssigna
der Gitarre an den ,Overdrive* Kanal weitergegebdBntsprechendes gilt vollig analog fiir den zweiten
Gitarrenkanal. Bei der ,Overdrive” Kanal Schaltuags Abb. 111-27 handelt es sich um eine modifigert
Version des weit verbreiteten ,Ibanez Tubescrear@dédrrenpedals. Die Schaltungsvariante hier beasier
auf OPV mit symmetrischer Versorgung, wahrend dépuiingliche Schaltung fur eine unsymmetrische
Versorgung ausgelegt ist und mit einer 9V Battbatieben wird. Da bereits eine +/-15V
Spannungsversorgung vorhanden war, konnten digziish&n Schaltungskomponenten, die das Design
mit einer unsymmetrischen Versorgung mit sich brimgggelassen und die Schaltung vereinfacht werden.
Der ,Tubescreamer* ist eigentlich, wie der Nameoscimpliziert, dafiir ausgelegt einem Rohrenverstérk
vorgeschaltet zu werden, um dessen volles klaregi€otential auszuschépfen und zusatzliche Veragrru
zu bieten. Im Vergleich mit einem ,Marshall Bluesaker” konnte der ,Tubescreamer” allerdings auch mi
Anschluss an eine Transistorendstufe anstatt ®bhgsenverstarkers im Hortest klanglich Gberzeugen.

Funktionsweise

Wie beim ,Clean” Kanal trifft das Eingangssignat @&tarre zunachst auf ein RC-Hochpassfilter, wetch
durch C17 und RV1/2 gebildet wird. Die -3dB Greegfuenz des Hochpassfilters ergibt sich analog zum
,.Clean* Kanal zuf, = 4.82Hz. Wie schon im Kapitel Ill.2 erwahnt, handelt eshdbei RV1/2 um ein
Stereopotentiometer mit dem sich parallel die Bwggampfindlichkeit von ,,Clean” und ,Overdrive”
Kanal einstellen |asst.

® Der ,Clean“ Kanal wird gleichzeitig auf Masse ggtl¢siehe I11.2)
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3.1 Verzerrungsstufe

Auf das RC-Hochpassfilter am Eingang des ,,OverdriK@nals folgt die Verzerrungsstufe. Diese setzt
sich zusammen aus einer gewohnlichen nichtinveriggn OPV-Schaltung, einem frequenzselektiven
Ruckkopplungsnetzwerk und zwei ,Clipping" Diodem Gegensatz zur Originalschaltung wurde hier
anstelle von zwei Dioden ein ,DPT¥*Schalter implementiert, mit welchem sich zwischierschiedenen
Diodenpaaren wechseln lasst. Die verschiedenereDjmahre besitzen unterschiedliche Kennlinien und
damit unterschiedliche ,Clipping* Eigenschaften,duech sich fiir jedes Diodenpaar ein anderer
Klangcharakter ergibt.

Werden zunéchst die Dioden vernachlassigt, ber¢dctedie Verstarkung der nichtinvertierenden OPV-
Schaltung nach GI.(11). Dabei ig}: die Impedanz des Riickkopplungswegs zwischen Agsgad
negativem Eingang des OPV und damit die Parallelsafg aus® = R,, + RV, und C18Z; bildet sich

aus der Reihenschaltung von R13 und C19 oder C2@heinen Kippschalter lasst sich zwischen den
beiden Kondensatoren C19 und C20 wechseln. DieAuswirkungen auf den Frequenzgang der
gegengekoppelten Verstarkung im unteren Frequeeidbermie im Folgenden gezeigt wird.

Z, ist durch den Kondensator frequenzabhangig undaltesith fir DC wie ein offener Stromkreis. Fir
hohe Frequenzen verhalt sich der Kondensator wigeizschluss und, ist gleich dem Widerstand R13.
Unterhalb der Frequenz, bei welcher die Impedaszamdensators gleich dem Widerstand R13 ist, tsteig
die Impedanz der RC- Reihenschaltung zu tiefenuenezen rapide an und die Verstarkung der
Gesamtschaltung fallt nach GI.(11) gegen 1.@Rigr= 100nF ergibt sich diese Grenzfrequenz zu

fg = 338.6Hz und flirC,, = 68nF zu f; = 498Hz. Nach Gl.(11) erhalten also nur die Frequenzen
oberhalb dieser Grenzfrequenz die volle Verstarkumdydamit wie spater gezeigt wird auch die volle
Verzerrung. Der Wechsel von C20 auf C19 sorgt filseine Bassanhebung und mehr Verzerrung im
Bassbereich (,BassBoost"). [vgl.14]

Wird zunachst C18 vernachlassigt und dami£jst R = Ry, + RVs, so ergibt sich nach GI.(11) fur

Frequenzen oberhalb vgj flr RV, = 0Q eine minimale Verstarkung von

% =1+ le:RV" =1+ 41';2;0 = 11 und entsprechend n#t;, = 500k eine maximale Verstarkung
in 13 .

von ca. 117. Betrachten wir nun die Schaltung mit Bioden. Sobald die Spannung tber den Dioden
groRer ist als deren Schwellspannung, werden didddi leitend und ihr Widerstand wechselt innerhalb
eines Spannungsbereiches von typischerweise 0M-0on einem sehr hohen Wert (Diode sperrt), zu
einem sehr niedrigen. Da die Dioden parallel zinR @18 liegen, fallt damit die Impedadz auf einen
sehr kleinen Wert, welcher durch die Dioden bestifist Dies hat zur Folge, dass Spannungen dieegrofd
sind als die Schwellspannung der Dioden und damiDibden in den leitenden Zustand versetzen, beim
Wert der Schwellspannung abgeschnitten wetd®enn die Verstéarkung sinkt auf Grund des geringen
Widerstandes der Dioden im leitenden Zustand nd¢h 13 auf den Wert $2 Dadurch, dass bei tiefen
Frequenzen die Verstarkung geringer ist, als begi@nzen oberhalb der Grenzfrequgnaverden hohe
Frequenzen auch leichter die Schwellspannung dmdbi (iberschreiten und dadurch im Vergleich zu
tiefen Frequenzen starker verzerrt. Dies gescimeteide Richtungen beziehungsweise fir positive un
negative Spannungen, da zwei gegensinnige Diodsvenelet werden. In der urspringlichen
»Tubescreamer Schaltung i6{o beziehungsweisg,, = 47nF und die Grenzfrequenz des
Hochpassfilters cg,; = 720.5Hz. Dies wurde im Horversuch allerdings im Bassberaistetwas schwach

%0 DPTT“=“DoublePoleTripleThrow*
31 Der Ubergang erfolgt hier nicht sprunghaft, sondesrschmiert (siehe Diodenkennlinie).
*’Aus dem Grunde, dass der Diodenwiderstand vieh&feist alsZ, = 4.7kQ.
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empfunden. Mit den umschaltbaren Kondensatorenud@iaC20 wurde daher die Grenzfrequenz des
Hochpassfilters herabgesetzt, wodurch nun auclrédfrequenzen in die Verzerrung kommen und
insgesamt ein vollerer Klang entsteht. Nimmt mam bisher vernachlassigten Kondensator C18 wieder
hinzu, so ergibt sich die Impedafiz als Parallelschaltung vah= R;, + RV, und C18. Flr Frequenzen
oberhalb einer Grenzfrequenz, bei der die Imped#anZ'18 gleich R ist, nimmt der Scheinwiderstand
vonZ; rasch ab. Das heil3t, es handelt sich hierbei Glufn ein Tiefpassfilter 1. Ordnung. Dessen
Grenzfrequenz ist von der Reglerstellung des Piotaeters RV9 abhangig und wird umso kleiner je
groBer RV9 beziehungsweise je groRer die gegengekepverstarkung der Schaltung ist. Die
Grenzfrequenz bewegt sich niifs = 47pF zwischery, ~ 6.2kHz beiRV, = 500kQ beziehungsweise
maximaler Verstarkung unf} ~ 72kHz beiRV, = 0Q beziehungsweise minimaler Verstarkung. Damit
hat das Tiefpassfilter fiir eine voll aufgedrehtest@kung den grofRten Einfluss auf den
Audiofrequenzbereich indem es extreme HOohenarde#eSignals aus der Verzerrung heraus nimmt und so
die Verzerrung weicher macht. [vgl.14]

3.2 ,Tone Control”

Zum Verstandnis der Klangregelung werden die Retgungenminimale, maximale und mittige
Auslenkung des Potentiometers RVbetrachtet. Wendet man wie in Kapitel 1.3 das
Superpositionsprinzip an und betrachtet die WirkdagEingangsspannuiifg,®® so ergibt sich bei
minimaler Auslenkung(Potentiometerabgriff ganz links) am positiven OP¥gang eine tiefpassgefilterte
Version vonV;,. Das Tiefpassfilter wird dabei gebildet durch RR45, C21 und C22 und dessen
Ubertragungsfunktion besitzt zwei Polstellen unteelullstelle. Die Grenzfrequenz der ersten Pdéstel

! ~ 362 Hz. Beif, ~ ——

2”R14(€21+622) 2mR15C22
Amplitudengang der Ubertragungsfunktion leicht dthbis dann die zweie Polstelle folgt und die
Amplitude wieder mit 20dB/Dek. abfallt (siehe ABB-28 unterste Kurve).

liegt bei caf, = ~ 3288 Hz folgt die Nullstelle, welche den

18Hz
% ... UDB(C2:1)

Frequency

Abb. [11-28: "Tone section" Amplitudengang fur versc hiedene Reglerstellungen von RV10 (in Pspice)

Voue Muss sich nun fir den idealen OPV so einstelless dar vorv;,, erzeugte Spannungsabfall an RV10
kompensiert wird beziehungsweise die Spannungseiffezwischen positivem und negativem OPV

3., sei hier das Ausgangssignal der Verzerrungssiie #as Ausgangssignal von IC3B.
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Eingang 0 Volt betragt. Aus Sicht vap,,; fallt die ganze Ausgangsspannung des OPV nahemaigss an
RVlO a.b, dd?vlo >> R16'

Die Ubertragungsfunktion am OPV Ausganyg, ist damit fir eine minimale Reglerstellung von RV10
naherungsweise gleich der Ubertragungsfunktioroles betrachteten Tiefpassfilters.

FurRV10 in Mittenstellungstellt die Schaltung aus Sicht v, durch den nun zwischen C21 und C22
liegenden Teil von RV10, ndherungsweise ein unbetles Tiefpassfilter 1.0Ordnung dar, welches durch
R14 und C21 gebildet wird und eine Grenzfrequenefyves 723.4 Hz besitzt (siehe Abb. 111-28 mittlere
Kurve). Analog zu obiger Uberlegung wird siéh),, demnach gleich dem tiefpassgefilterten
Eingangssignal einstellen.

DR+ oPY- ,
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Abb. 11I-29: "tone section" fir RV10 in
Maximalstellung o
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...........

(gruin) und V,,,; an OPV- (rot) (in Pspice)

Bleibt nochRV10 in Maximalstellungzu untersuchen. Fur diesen Fall ist die Schalturajgae etwas
komplizierter. In Abb. 111-29 ist entsprechend d&uperpositionsprinzip die Schaltung aus Sichtign
undV,,,. dargestellt. Wir interessieren uns nun wieder &ir 8pannungsabfall iber RV10. Aus Sicht von
Vi, stellt die Schaltung wieder ein durch den Gesaddrgtand von RV10 nahezu unbelastetes
Tiefpassfilter 1.0rdnung dar, dessen Ausgangssigittaérungsweise tber RV10 abfallt. Aus Sicht von
Vou: €rgibt sich fir den unteren bis mittleren Frequenaizh ebenfalls ein Tiefpassfilter 1.0rdnung. Auf
Grund des zusatzlichen Widerstands R15 allerdingsimer leicht geringeren Grenzfrequenz. Die
Ubertragungsfunktionen aus Sicht Vigp undV,,,, sind in Abb. 111-30 dargestellt. In den Bereicham

die Amplitude der Ubertragungsfunktion aus Sicht Vg, unter der vorv;, liegt, musg/,,, eine
entsprechend hdhere Spannung liefern, um devyoverursachten Spannungsabfall tber RV10 zu
kompensieren. Dadurch ergibt sich die in Abb. BI{Bbere Kurve) ersichtliche Uberhéhung im
Amplitudengang der Klangreglerschaltung.

Fur hohe Frequenzen verhalt sich C22 wie ein Kinlass und aus Sicht vdfy,,; entsteht ein einfacher
Spannungsteiler, gebildet durch die beiden Widedg&,, = 1kQ undR,5; = 220Q. Damit konvergiert
die Ubertragungsfunktion aus Sicht idp,, gegen Cag Vo , wahrend die Ubertragungsfunktion aus

Sicht vonl, fur hohe Frequenzen gegen 0 strebt. Fir hohe Enggn musg,,,; daher der
Ubertragungsfunktion aus Sicht vgp, entsprechen, um einen Spannungsabfall von id€Meiber RV10
zu erreichen und fallt dementsprechend mit 20dB/@ekDort wo die Impedanz von C22 gleich dem
Widerstand R15 ist und damit der Reihenwiderstarsdeiden tberwiegend durch R15 bestimmt wird,
befindet sich die Grenzfrequenz dieses HochpamsfilDer Schnittpunkt der beiden
Ubertragungsfunktionen in Abb. 111-30 kennzeichdiet Frequenz, bei welcher der Amplitudengang aus
Abb. 111-28 die 0 dB Linie schneidet.
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Im Gegensatz zur urspriinglichen ,, Tubescreamer” ¢flegelung wurde hier fir RV10 ke kQ,
sondern einl 0kQ Potentiometer verwendet.

Dies hat folgenden Grund: Im Hortest lagen dierggsanten Reglerstellungen fir RV10 alle in einehr s
kleinen Spielbereich unterhalb der Maximalauslegk8tellt man sich vor, dass der Widerstandswart vo
RV10 erhéht wird, so wird der Einfluss der Reihdradtung aus C22 und R15 auf den Frequenzgang der
Klangregelung immer geringer und die FrequenzgdingReglerstellungen zwischen maximaler und
minimaler Auslenkung wirden immer weiter zum Frequgang fur RV10 in Mittenstellung wandern.
Wird RV, , = 10kQ kleiner gewahlt ergibt sich der gegenteilige Eff@ld die Frequenzgéange wandern zu
den Frequenzgangen fir minimale beziehungsweisé@maéxReglerstellung hin. Wobgi/; ; mit 10kQ
noch so grof} ist, dass die obigen BetrachtungeRumktionsweise der Klangreglerschaltung trotzdem
gultig bleiben.

Des Weiteren wurde R15 von urspringlzZ20Q auf180Q verringert. Dies flhrt zu einer verminderten
Uberh6éhung im Amplitudengang fiir Reglerstellungen RV10 in der Nahe der Maximalstellung, sowie
einer leicht erhdhten Grenzfrequenz des Hochpgasfigebildet aus C22 und R15 im Vergleich zur
Oringinalschaltung. Im Hortest wurde die UberhohdegOriginalschaltung als leicht stérend empfunden
und deswegen erfolgte die leichte Abschwéchunggesib

Der abschlieRende RC-Hochpassfilter des ,Overdikarials besitzt mi€,; = 1uF und

RVy; = 10kQ eine Grenzfrequeng = 15.9Hz und dient dazu, den DC Offset des OPV zu beseitiDer
Widerstandswert fur RV11 zZL0kQ wurde deswegen so gering gewahlt, weil der Potewtierabgriff von
RV11 den Ausgang des ,Insert” Einschleifwegs dditstend dessen Ausgangswiderstand klein seinesollt
Der Ausgangswiderstand ist Uberwiegend bestimmtiddre den Wert und die Reglerstellung von R11.
Fur die Mittenstellung ist der Ausgangswiderstarakimal R, max = 5kQ || 5kQ = 2.5kQ.

Vom ,Insert Return” gelangt das Signal, bevor esMischstufe weitergeleitet wird, zu einer
invertierenden OPV-Schaltung mit einer Verstarkuog -1 und einem Eingangswiderstand von

R;, = R3; = 100kQ. Die Schaltung dient als Buffer beziehungsweispddanzwandler und soll fir
gegebenenfalls hochohmige Signale die vom ,InsettR“ kommen einen ausreichend hohen
Eingangswiderstand bieten um diese nicht zu belaBter Eingangswiderstand der anschliel3end
folgenden Mischstufe ware fir hochohmige Signalgearing. Ein weiterer Zweck dieses Buffers ist die
180° Phasenverschiebung der Mischstufe durch déssmstérkung von -1 zu kompensieren.
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4  Mischstufe

Adder
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Abb. 111-31: Mischstufe

In der Mischstufe kommen die Signale vom linken texhten Gitarrenkanal (TO_MIXER_1+2), sowie
das ,Line in“ Signal zusammen und werden mit eineertierenden OPV Schaltung dem sogenannten
Addierer, jeweils fur den linken und rechten Ausgslanal aufaddiert beziehungsweise gemischt. Dabei
addiert IC8A die Signale fur den linken und IC8R @ignale fir den rechten Ausgangskanal auf. Um die
beiden Gitarrenkanale, jeweils zwischen linkem tgwhtem Ausgang panoramisieren zu kénnen, wurde
am Eingang der Mischstufe zusatzlich eine entsgread Schaltung implementiert.

4.1 Panorama Regler

Die Panoramaschaltung umfasst (fir den " , (Mono) = 20-1g (L + B)
Gitarrenkanal 1) die Widerstande R43 und R4 /”_-::lu_lsw_nolguﬂml(iJF)_:E-ll e "=~ =
T R

sowie das Potentiometer RV23, mit welchem
sich zwischen linkem und rechtem
Ausgangskanal aussteuern lasst.

< (-) 3 dB Mittendampfung

a
P
v

rel.Spannungspegel in dB
S

,Um eine Phantomschallquelle von einem 12k
Lautsprecher zum anderen geradlinig wanderr -1t
Zu lassen, muss die Summe der beiden e e e

Panoramareglerstellung

akustischen Leistungen stets konstant bleiben  pp 111:32: pamprungsverlauf des L R Signals tber 416]

(P, + Pg = const.), das heil3t die

Gesamtlautstarke darf sich dabei nicht &ndern] Digbei sollte sich Idealerweise der Spannungsuérla
aus Abb. 111-32 von linkem und rechtem Kanal ergeddém die akustische Leistung konstant zu halten,
mussen die linke und rechte Ausgangsspannung der&taaschaltung bei RV23 in Mittenstellung
(a=0.5), im Vergleich zur Ausgangsspannung beial@schlag (a=0 oder a=1) eine Verstarkung von -3
dB aufweisen (siehe Abb. 111-32). Durch die mineéest1 00kQ2 Eingangswiderstand des Addierers ist die
Panoramaschaltung nahezu unbelastet und deren Wgssganaléd/,,,. ;, undV,,,. r fur den linken und
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rechten Kanal (Pinl und Pin3 von RV23) beziehunisavaddierer konnen wie folgt berechnet werden.

__alRy, o\, _ (1-30RY,
out, L in? Yout R in
R+ a[R\, Rr(1- a0RY

(39)

Der sehr geringe Ausgangswiderstand des der Migiehgbrgeschalteten Buffers konnte bei der obigen
Berechnung vernachlassigt werden. Mit der Bedingdags fuir a=0.5 die Verstarkung der beiden
Ausgangskanale -3 dB betragen muss, lasst sicWatasgiltnis von R und RV23 berechnen.

Fir den linken Kanal ergibt sich:

out L, max(a 1) \/E RV23( R+ 3 R\!fi)
VouL(@=73) (R+ R\z/s)ﬁ RY,

\/— RV, (40)

Auf Grund der Symmetrie der Schaltung gilt dieslagauch fir den rechten Kanal. RV23 wurde mit
10kQ um das Zehnfache kleiner gewéhlt, als der Eingaiugsstand der folgenden Mischstufe um die
Panorama Schaltung nicht zu belasten. Der Widatsteert fir RV23 ist au3erdem nach oben hin
begrenzt, da dieser abhéngig von dessen Wert ugl@®Reellung die Verstarkung des Addierers
beeinflusst, was unerwinscht ist. Damit ergibt sichGl.(40) der Widerstand R beziehungsweise die
Widerstande R43 und R44 ZéQ. Hier wurde der nachstgelegene verfligbare WerbBkQ verwendet.
Abb. 111-33 zeigt die linke und rechte AusgangsspargV,,,., undV,,. r der Panoramaschaltung. Fur die
Maximalwerte der Panoramareglerstellung a=0 undliassit sich fur ein Eingangssignal von 1V ein
maximaler Ausgangswert von 0.595V erkennen. Ddsthes erfolgt eine Dampfung des Eingangssignals
und die restlichen 0.405V gehen verloren. Fir afdsst sichV,,;; = Vo g = 0.424V aus Abb. 111-33
ablesen oder nach GI.(39) berechnen und die V&stgrbestimmen (siehe GI.(41)).

0,575 4

0,500 4

D =20l0 ﬂy ~2.948B (1)

0,400
0,350
Fout 0,300

0,350 |

oz ] Die Verstarkung liegt damit nur knapp oberhalb
] der geforderten -3 dE.

0,050 -|

L S H I S B R B A B S B S B S B
oons o013 025 035 045 055 065 075 085 0951
a

Abb. 111-33: V4, und Vo g Uber
Reglerstellung a (in Maple)

Der Eingangswiderstand der Panoramaschaltunghsirajg von der Stellung des Panoramareglers RV23
und dessen Minimalweértlasst sich fiir die obigen Werte folgendermaRerdieren:

%4 Die hier verwendete Panoramaschaltung und dereveliuerlauf in Abb. 111-33 entspricht selbst mihem R nach
Gl.(41) nicht fiir alle a dem idealen Verlauf ausbAHI-32. Die Anderungen der akustischen Leistfiing
unterschiedliche a sind aber vernachlassigbar ioid horbar.
% R,,, wird minimal fir a=1 und a=0 und maximal fir a=0.5
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_ R*+ R\, R_ (6.8QY +1kQ [16.8Q
2R+ R\, 2(6.8K2 + 100

=4840.%

R

(42)

Damit wurden die Werte fir R43, R44 und RV23 autrend grol3 gewahlt, um den Ausgang des Buffers
nicht ibermaRig zu belasten.

4.2  Addierer

Z1 I,

Vo

Abb. 111-34: Addierer

Um die Funktionsweise des Addierers zu verstehetnathten wir zun&chst die obere Schaltung. Da im
Idealfall die Spannungsdifferenz zwischen positiverd negativem OPV Eingang 0 V betragt, liegt der
negative OPV Eingang in obiger Schaltung ,virtuallif Masse. Die Stromig; durch die Impedanzen

Z; ergeben sich dann 24} ; /Z;. In die Eingange des OPV fliel3t im Idealfall keimd®. Somit wird

Iyp = 0 und die Summe der Sronig; flie3t durch die Impedanz,. Um den negativen OPV Eingang auf
0 V zu halten, muss der OPV an seinem AusgangSaanung erzeugen, die gleich dem negativen
Spannungsabfall by, ist. Somit gilt:

U U
Vout:—(|1+...+|n)ZK:—(Zl+...+Z”)ZK (43)

Die Spannungetl, ; werden mit dem Faktdf, /Z; verstarkt und aufaddiert. Fdf = Z; fur alle i ergibt
sich am Ausgang die negative Summe der Eingangsspgan.

Im Folgenden werden die Gegebenheiten fir denredgtebeiden Addierer, das heil3t fir den linken
Ausgangskanal betrachtet. In der hier verwendetdalging ist die ImpedarZ;, gegeben durch

Zyx = Cg1 Il R47. Die Spannunged, ; sind in diesem Fall die linken Ausgange der Pamar&chaltung
beider Gitarrenkanéle, sowie der linke Kanal deglkingangs nach dem Lautstarkeregler RV25. Die
ImpedanzerZ; beinhalten fir Gitarrenkanal 1, die Reihenschajtams C59, R45 und dem links von C59
liegenden Widerstand zu Masse, bei auf Masse geteBingangssignal der Panoramaschaltung. Dieser
Widerstand ist demnach von der Stellung des Parayeggiers abhangig, er beeinflusst die Verstarkwyg d
Addierers nach Gl.(43). Allerdings nur gering, ddig alle Panoramastellungen viel kleiner istads
Scheinwiderstand der Reihenschaltung aus R45 uAdkib den linken Line-Eingang i8f entsprechend
gleich der Reihenschaltung aus R53, C65 und deekstiand rechts von C65 gegen Masse, bei auf Masse
gelegtem Line Eingang. Der Einfluss auf die Veatatdg nach Gl.(43) ist auch hier, auf Grund von

Rog + —1— > Rzs

jwCes 2

vernachlassigbar. Der Verstarkungsfakdgy Z; weist fur alle Eingangssignale
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Bandpassverhalten auf. Er enthalt eine untere Gmneenz, welche bestimmt ist durch die jeweilige R
Reihenschaltung und eine obere Grenzfrequenznimastilurch die Parallelschaltung von C61 und R47.
Die untere Grenzfrequenz ist erreicht, wenn dieddgmz des Kondensators gleich dem Widerstand der
Reihenschaltung ist. Sie wurde fir alle Eingangéchlgewahlt zyf; ~ 4.8Hz. Die obere Grenzfrequenz
ist erreicht, wenn die Reaktanz des KondensatotsgiEiich dem Widerstand R47 ist und man erhalt

fg = 33.9kHz flr alle Eingangssignale. Die obigen Betrachtungglten analog fur den rechten
Ausgangskanal. Die untere Grenzfrequenz sorgt ddéias ein mdglicher DC Offset des
Bufferausgangssignals nicht mit verstarkt wird. Dieere Grenzfrequenz des Tiefpassfilters liegt endbie
des horbaren Bereichs und soll nur hochfrequentsd®anteile aus dem Signhal nehmen.

5 Kopfhorerverstarker

—
1

Abb. [1I-35: linker Kanal der Kopfhorerverstarker

Der hier verwendete Kopfhdrerverstarker wurde raern Vorbild des ,,Cmoy Headphone Amp*
entworfen. Abb. 111-35 zeigt den linken Kanal voinem der zwei verbauten Kopfhdrerverstéarker. Der
rechte Kanal besitzt einen vollig identen Aufbate Bchaltung wurde so dimensioniert, dass gentigend
Leistung vorhanden ist um sowohl Kopfhorer mit miethmigem Lastwiderstand (z.B2QY), als auch
solche mit htherem Lastwiderstand (z6B0Q) zu betreiben. Hierfiir wurde ein ,DPD¥f*Schalter
implementiert, mit welchem sich fur linken und remhKanal simultan die Verstarkung umschalten lasst
Um Gehdrschaden zu vermeiden ist beim Wechsel goh-fzu niederohmigen Kopfhdrern Vorsicht
geboten. Es wird generell empfohlen, vor dem Egkete der Kopfhoérer, den Lautstarkeregler nach unten
zu drehen.

Der Eingang des Kopfhorerverstarkers wird vom ORMdang der Mischstufe getrieben, welcher einen
sehr niedrigen Ausgangswiderstand hat und mit ééd8ung durch die parallelen Eingangswiderstande
der zwei Kopfhorerverstarker und dem Eingangswidesder Ausgangsstufe keine Probleme hat. Die
Gesamtbelastung der Mischstufe ergibt sic®zy,; = 16. 6kQ. Im Folgenden wird der linke Kanal des
ersten Kopfhorerverstarkers betrachtet. Die Bettangen gelten analog fur den rechten Kanal und den
zweiten Kopfhorerverstarker, welcher im Aufbau itilgeh ist.

Das Eingangssignal durchlauft zunéchst das Steteafpometer RV26, mit welchem sich parallel die

3¢ DPDT“=*Double Pole Double Throw*
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Lautstarke fur den linken und rechten Kopfhoreranggeinstellen lasst. Anschlie3end folgt ein RC-
Hochpassfilter, gebildet von C69 und R55 mit eiGeenzfrequenz von:

f=_1 = L =3
9 2mC,R, 2D.15UF330Q

2Hz (44)

Die Grenzfrequenz wurde so tief gewahlt, um die Auge und vor allem die Phase des Eingangssignals
im Horbereich nicht weiter zu beeinflussen, dadsziKopfhorerverstarkung ein moglichst linearer
Frequenzgang und nur geringe Phasenverzerrungeschemswert sind.

Das Eingangspotentiometer mit seir@kQ bildet naherungsweise auch den Eingangswiderstand
Schaltung. Durch diB0kQ des Stereopotentiometers wird gleichzeitig awmhMindestwert fir R55
festgelegt, da man auch hier wieder Spannungsampassreichen will. Von Spannungsanpassung spricht
man ublicherweise bei einem Verhaltnis von EingazgsAusgangswiderstand von mindestens 10:1. Das
heil3t, es ergibt sich hier ein theoretischer Mihded von500k< fir R55 [vgl.18]. Dieser Wert ist relativ
hoch und macht den Eingang der Schaltung damitlianfidr kapazitiv gekoppelte Storsignale. Des
Weiteren wird die thermische Rauschspannung tbBmirt unerheblich sein, weshalb hier ein Wert im
Bereich von100kQ und damit ein Stereopotentiometer itk oder20kQ sinnvoller gewesen ware.

Ein solches war jedoch leider nicht verfligbar. vdstretbarer Kompromiss wurde hier R55380kQ
gewahlt. Auf Grund des JFET OPV Eingangs und deritd@inhergehenden verschwindend geringen
,input bias currents’ kommt es trotz des groRen Wertes von R55 gliiaitishise nicht zu merklichen
(durch selbige induzierte) Offset Spannungen, weladm OPV mit verstarkt wirden. Mit einem OPV auf
bipolarer Transistorbasis ware ein solch hoher \WemR55 nicht denkbar, da hier die ,input biasreants

im uA Bereich liegen kdnnen. Der OPV besitzt aber dehmdte geringe Offset Spannung am Ausgang,
welche daher ruhrt, dass nicht alle internen Tedosen des OPV perfekt aufeinander abgeglichenemerd
konnen. Diese Offset Spannung wurde/gpr ~ 1mV gemessen und stellt damit keine Gefahr fur die

Kopfhorer dar® [vgl. 18]

Das Herzstlck des Kopfhérerverstarkers ist dietimeartierende OPV Schaltung, gebildet durch IC9A
und die Widerstande R56 und R57 beziehungsweise B&2Verstarkungsfaktor ergibt sich fur die beiden
Schalterstellungen des ,DPDT* Schalters gemaR Gl\ide folgt:

16Q _

_q4 P 1, 10KQ _ L
=1+ B =+ =2 A =W B=hH "= 55 45
Aua R, = 10kQ Ao R, 2.210 (43)

Dieser wird nur vom Verhaltnis der beiden Widerdgibestimmt. Im Unterschied zum urspringlichen
Design des ,Cmoy Headphone Amp*, wurden hier statteinem zwei OPV verwendet. Dies hat den
folgenden Grund; der maximale Ausgangsstrom eiri®g St limitiert. Aus dem Datenblatt des OPA2134
z.B. lasst sich dieser 4y,,, = +40mA ablesen. Man stelle sich den OPV idealisiert algeperte
Spannungsquelle mit Innenwiderstand vor. DurctSgiannungsgegenkopplung UlgrundZ, verringert
sich der Ausgangswiderstand in Abhangigkeit vonLamrlaufverstarkung und damit der Frequenz
merklich (siehe GI.(9)).

Der Ausgangswiderstand der riickgekoppelten Schilgirdaher fir den NF-Bereich nahezu
vernachlassigbar (einige2). Obwohl der Ausgangswiderstand des offenen @R) von auf3en durch
die Eigenschaften der Ruckkopplung nicht gesehedh, wiuss der Ausgangsstragmtrotzdem durch
selbigen flie3en und verursacht damit einen Spagsabfall iber,,,.. Wird der Ausgandy/,,,. stark
belastet, z.B. durch niederohmige Kopfhorer undAdlesgangsstrom nahert sigh,,, dann fallt arr,,,;

3" Typ. 5 pA (siehe Datenblatt des OPA2134) [19]
¥ Jede Offset Spannung fiihrt zu einer leichten \féebung des Arbeitspunktes der Kopfhérermembraes Rann
bei groReren Werten kritisch sein. Hier kann e8arhitzung kommen.
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eine proportional zum Strom immer groRer werdena#En8ung ab, bis der geforderte Spannungsausgang
am OPV plus dem Spannungsabfyl),; - I, gro3er wird als die verfuigbare Spannung des ORNGhe ca.
1.5V unter der Versorgungsspannung liegt. Beim bideeiten dieses Wertes wird die Ausgangsspannung
verzerrt und das Ausgangssignal ist damit unbraarchim bei niederohmigen Kopfhorern trotzdem
ausreichend Strom am Ausgang zu liefern, ohnedaVdrzerrung zu geraten, wurde die herkdmmliche
,Cmoy Headphone Amp*“ Schaltung um einen weitereiv QE9B) erweitert.

Dieser OPV wird als Buffer (nichtinvertierende OBghaltung mit Verstarkung = 1) betrieben und dient

dazu IC9A zu entlasten. Der am Ausgang erfordegli8trom von

Ia:|a1+|a2 VOUt +V0Ut.-_:VOut: A/D/In (46)
RetRuwiee 4 4 Z

teilt sich nun im Idealfall zu gleichen Teilen dGBA und IC9B auf. Dabei stelleiy ; und/, , die
Ausgangsstréme der beiden OPV $a8omit kann die Schaltung im Vergleich zur Schajtoit nur

einem OPV wesentlich mehr Strom liefern, bevorweeiner Verzerrung der Ausgangsspannung kommt.
Ein wichtiger Punkt ist, dads,,,; durch den Regelkreis gebildet von IC9A und dem
Ruckkopplungsnetzwerk mit R56 und R57 beziehungewRi62, au¥;,, mal der eingestellten Verstarkung
Ay geregelt wird. Das bedeutet, IC9A bewirkt, dégs = Ay -V}, ist und bestimmt damit das
Gesamtverhalten der Schaltung. IC9B dient ledighiishStitze fur IC9A. Eine Betrachtung des Einfhsss
von IC9B kann dennoch relevant sein, vor allem aotfrequenten Bereich wenn es um Stabilitat und
Oszillation geht.

Die Funktionsweise von R58 und R59 wird im Folgendeklart. Liegt am Ausgang nun eine Last an, so
ergibt sich ein Gesamtausgangsstrom nach Gl.(46)ateden beiden OPV geliefert werden muss. Fur DC
ist der Ausgangswiderstand des Buffers durch deRsiekkopplung so gering, dass sich die Ausgange
Vout.a VONn IC9A undV,,,. 5 von IC9B im Idealfall nicht unterscheiden. Zwisotaen beiden Spannungen
tritt auch keine Phasenverschiebung auf, diesgtréskt bei hohen Frequenzen. B, 4 = Vot p liegt
auch Uber den beiden Isolationswiderstamign= Rsq = 15Q die gleiche Spannung an und es fliel3t
damit der gleiche Strom durch beide Widerstands. izdi3tl, teilt sich im Idealfall gleichermaf3en auf
IC9A und IC9B auf. Die OPV sind allerdings niché& und daher kommt es zu DC Offsetspannungen an
deren Ausgangen. Die Offsetspannung am Ausgang @R¥ ergibt sich durch,,; ,rr = Vinorr - Av,
wobeiV;, 5 ( S0g. ,input offset Voltage®) dem Datenblatt @8V entnommen werden kaffhSteht der
,DPDT" Schalter auf der Stellung fur hochohmige Kujrer, das heilt die Schaltung arbeitet mit der
hoheren Verstarkungy, , aus Gl.(45), so berechnet sich die Offsetspanamm@usgand,,; zu

Voutoff = Vinoss + 5.55. Dem Datenblatt des OPA2132 kann ein typ. ,indtged“ von +/-0.5mV und ein
Maximalwert von +/-2mV enthommen werden. Im ,warase” folgt damit ein maximaler
Spannungsoffset von naherungsweise 11mV,an Wie bereits weiter oben erwahnt wuidg; .7 zu
1mV gemessen und liegt damit deutlich unter demimalwvert. Im Folgenden ist aber vor allem die
Spannungsdifferenz zwisch&p,, » undV,,,. 5 von Interesse. Diese ergibt sich allein durch den
Spannungsoffset des Buffers IC9B und wird damitmaximal 2mV. Durch die sehr geringen
Innenwiderstande der Ausganigg,. » undV,,. p der OPV wirde bei einer direkten Verschaltung &eid
ein relativ grol3er Strom zwischen den Ausgariggn, undV,,,, 5 flieBen, welcher die OPV Uberhitzen
und zerstoéren kann. R58 und R59 dienen dazu, d&sem auf ein tolerierbares Mal zu senken.

% Deren Verhaltnis ist abhéangig von R58 und R59ésst sich berechnen 2y, = I,; (Rsg/Rso). Um den
Ausgangsstrom gleichmafig auf die beiden OPVs &ifen wurde R58=R59 gewahlt.
‘0 Bei OPVs mit bipolaren Eingangstransistoren trageie oben bereits erwahnt, vor allem auch digyirBias
Currents” zu einem DC-Offset am Ausgang des OPYdieser Effekt kann hier vernachlassigt werden.

47



In obiger Schaltung ergibt sich somit in Abhangigkier Offsetspannung am Ausgang des Buffers
zwischenV,,. » undV,,, g €ine Differenzspannung. Dies hat des WeitererFoige, dass ICOA und IC9B
nun ungleichmalig belastet werden und damit der @R\der héheren Ausgangspannung mehr Strom
liefern muss. Dieser Effekt verhalt sich reziprokgortional zur Gréf3e von R58 und R59. Die beiden
Widerstande sind also einerseits so zu dimensiemjefass die, durch die Offsetspannungen zwischen
Vout.a UndVy,,; 5 flieBenden Strome klein bleiben und damit ICOA I@EB gleichmaliig belastet sind
(also maglichst grof3) und andererseits der Sparsalnigll an den Widerstanden nicht zu grol3 wird, da
dadurch die OPV friher an ihre Verzerrungsgrennéaipen werden (also moglichst klein). Wie schon
erwahnt wurden R58 und R59 26Q gewahlt.

Ausgangsimpedanz

Die Ausgangsimpedanz lasst sich wie folgt berechnen

Z — Zout,l( %9-'- Zout,2)
L 2Re+ Z,

Dabei sindZ,,,; ; undZ,,; , die Ausgangsimpedanzen der riickgekoppelten OP¥ L@@l IC9B. Diese
lassen sich nach GI.(9) berechnen. Fur IC9A befiatt R58 innerhalb der Riickkopplungsschleife und
addiert sich daher zR|,,,, von IC9A. FUrZ,,,, ; undZ,,; , ergibt sich:

(47)

Z —_ Raut + RsS Z —_ I%ut (48)

out,l — ' “out,2 T .
1+A(jw)[~lp% 1+ A(jw) L

Fur den hier relevanten NF Bereich werdgp, 1 undZ,,, , sehr klein, damit isf,,; , < Rsg9 und GI.(47)
vereinfacht sich zd; = 0.5 - Z,,,; ;. Das heil3t, durch den Einsatz des Buffers halbieht die ohnehin
schon sehr geringe Ausgangsimpedzz ;. Im Datenblatt des OPA2134 lasst sich aus densgcldoop
output impedance vs. Frequency" Diagramm der tyygist/ertebereich der gegengekoppelten
Ausgangsimpedanz ablesen [19]. Obwohl sich in 8).{@& Zahler furZ,,,.; noch R58 dazu addiert, wird
sich auf Grund der grol3en Schleifenverstarkding ; nur geringfligig von den Werten aus dem
Datenblatt unterscheidefi. bewegt sich damit im NF-Bereich in einem Bereioh 0.5 - (0.001 ... 1Q).
Fur den Kopfhorerausgang ist die Ausgangsimpedealmz\gichtig. Diese muss um ein Vielfaches kleiner
sein als die Impedanz der Kopfhoérer, denn die Kiygtimpedanz ist stark frequenzabhangig und bildet
mit der Ausgangsimpedanz einen Spannungsteilegt die Ausgangsimpedanz im Bereich der
Kopfhdérerimpedanz hat die Frequenzabhangigkeika@fhérerimpedanz einen groRen Einfluss auf den
Spannungsteiler und der Frequenzgang des Kopfleisiéwkers wird nichtlinear. In diesem Fall istlauc
fur niederohmige Kopfhérer mit einer Nennimpedaor 20, Z; noch fur alle Frequenzen um das
mindestens 32 fache kleiner, was mehr als OPENLOOP GAINIPLASE ve FREQUENGY
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Oszilloskop bestimmt werden. Da die OszillationnTiestaufbau nicht vorkamen wird vermutet, dass auf
der Platine parasitare Kapazitaten auftraten, veedthen zusatzlichen Tiefpassfilter mit sehr hoher
Grenzfrequenz im Frequenzgang der Schleifenverstgrikerursachten. In Abb. 111-36 ist der
Frequenzgang der Leerlaufverstarkung des OPV datlieBlier liegt die 0 dB Durchtrittsfrequenz bei

8 MHz (vgl. ,gain bandwidth product®) mit einer zeigirigen Phase von ca. 135°.

Zur Stabilitatsanalyse der Kopfhérerschaltung virirérster Linie die nichtinvertierende
Verstarkerschaltung mit IC9A betrachtet, da dies®mdr das Verhalten der Schaltung bestimmt. Fisealie
ist die Leerlaufverstarkung A der Regelschleifeayialer Leerlaufverstarkung a des OPV aus AblB6ll-
und der Ruckkopplungsfaktgrist1/4, . Die Schleifenverstarkundis ist daher lediglich eine u nach
unten verschobene Version des Amplitudengangs bbsIR-36, wobei der Phasengang hier gleich bleibt
dag ein konstanter Faktor ist. Mit, ; = 2 ergibt sich3=0.5= -6 dB. Der Amplitudengang aus Abb. 1lI-36
verschiebt sich demnach um 6 dB nach unten, wamch d@ie Durchtrittsfrequenz zu kleineren Werten
wandert und damit auch die Phasenreserve groRébalsird’" Durch das parasitare Tiefpassfilter in der
Schleifenverstarkung wird der Amplitudengang oblrkan dessen Grenzfrequenz um 40dB/Dek.
abfallen und die O dB Linie in Abb. IlI-36 bei c@Mhz (Oszillationsfrequenz) schneiden. Gleichzeitig
verursacht das parasitare Tiefpassfilter eine zliski¢ Phasenverschiebung und reduziert damit die
Phasenreserve derart, dass es zur Oszillation koBimGrenzfrequenz des parasitaren Tiefpassfilters
wurde auf Grund der obigen Betrachtungen zwiscldénkHz und 1 MHz geschéatzt.

Um den rickgekoppelten Verstarker extern zu kompesis, wurde die ,lead compensation* Methode
angewandt. Es wird dabei ein Kondensator zu R58llphgeschalten, welcher in die
Ubertragungsfunktion der Schleifenverstarkung @ieéere Nullstelle und eine Polstelle einbringteDi
Grenzfrequenz der Nullstelle liegt stets unterlildbGrenzfrequenz der Polstelle. Wird die Nullsteiin
so gelegt, dass sie die Polstelle des parasitdedpabsfilters aufhebt, um dann oberhalb der
Grenzfrequenz der zusatzlich eingebrauchten Plaldteleinen 40dB/Dek. Abfall im Amplitudengang zu
sorgen, so erhalt man bei der 0 dB Durchtrittsfeequzusatzlich Phasenreserve und damit stabilisient
die Verstarkerschaltung [7, Kap.7]. Die Grenzfraguder Nullstelle lasst sich nach Gl.(49) berechnen
Durch Umstellen der Gleichung nach C53 erhéalt messdn benitigte Kapazitat wie folgt:

fG,zero = # = C53 = 1 = = = 159pF (49)
27R..C., 2R, £ e 27010K20.IMHzZ

Fur die Grenzfrequenz wurde der kleinste geschil¥ae der parasitaren Polstelle eingesetzt, welche
durch die Nullstelle mit ann&hernd gleicher Greegérenz aufgehoben werden soll. Es wurde hier der
nachste verfuigbare Wert mit 220pF fir den Kondemsab3 gewahlt, was in einer geringeren
Grenzfrequenz der Nullstelle resultiert. Die reésuvéinde Stabilisierung der Schaltung wurde erkawifth
eine geringere Bandbreite der riickgekoppelten $eaghgA,,, da der Kondensator in die
Ubertragungsfunktion der idealen riickgekoppeltersi&ekung eine zusétzliche Pol- und Nullstelle
einbringt, wobei hier die Grenzfrequenz der Pdisteberhalb jener der Nullstelle liegt. Fir die felle
ergibt sich dieselbe Grenzfrequenz wie fur die dtalle der Schleifenverstarkung nach Gl.(49), mit
Cs3 = 220nF gilt f; 01 = 72.3kHz. Sie liegt damit auRerhalb des hier relevanten
Audiofrequenzbereichs und kann vernachlassigt werdarch die ,lead compensation“ konnten die
Oszillationen beseitigt werden, ohne die Verstagkinm relevanten Frequenzbereich unerwiinscht zu
beeinflussen.

1 45° Phasenreserve wére Hei;=1 gegeben.
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6 Symmetrierung

Um am Vorverstarkerausgang ein symmetrisches Sfgnaden linken und rechten Ausgangskanal zur
Verfliigung zu stellen, wurden zwei symmetrische tteiber des Typs drv135 vom Herstellers Texas
Instruments verwendet [21]. Die IC kénnen sowolmhsetrische als auch unsymmetrisch betrieben
werden. Im unsymmetrischen Betrieb erhoht sichPRégyel am Ausgang um 6 dB. Als
Versorgungsspannung wurden die schon verfligbarébWAerwendet.

IV Platinenlayout

Abb. IV-1: Layout der Platine in Eagle

Nachdem die Dimensionierung der Schaltung zum @rloftgeschlossen war, begann ich das
Platinenlayout mit der Software Cadsoft Eagle agizigfen. Das Layout in Abb. IV-1 besteht aus einer
»Top" (Oberseite) und einer ,Bottom" (Unterseitedde. Bis auf die ,Bypass“-Kondensatoren der IC
wurden dabei alle Bauelemente auf der Oberseiteipt Samtliche passiven Bauteile auf der Obtzsei
wurden bedrahtet ausgefihrt, wohingegen die ICAm#nahme von IC1, IC3, IC4 und IC6, in SMD
Bauform ausgefiihrt wurdéhDer GroRteil der gesetzten Leiterbahnen verlzuffdar Oberseite, da die
.bottom“ Lage als ,ground plane” (blaue Flache)mdiand daher mdglichst groR3flachig und lickenlds se
sollte. Die Anschliisse an die Potentiometer, Sehatid Aus/Eingange wurden mit 3, 6, 8 oder 10 Pin
Pfostensteckern (2.54 mm Raster) realisiert.

In der Mitte der Platine sieht man die horizontdlaufenden Versorgungsleiterbahnen Vcc und Vee fir
+/- 15V. Diese wurden so zentral gewahlt um mogtidturze Wege zu den IC zu gewéhrleisten. Sind die
Wege zu lang, kann es hier zu signifikanten Leisimduktivitaten kommen. Durch den Spannungsabfall
an den Induktivitaten kann dies bei einer hochfeeden Strombelastung, zu einem Spannungseinbruch an
den Versorgungspins der IC fihren. Neben den kwaessorgungsleiterbahnen schaffen die SMD Bypass
Kondensatoren auf der Platinenunterseite eine Zic## Abhilfe dieses Problems. Die
Gleichrichterschaltung fiir die SpannungsversorglergC befindet sich nicht auf der Hauptplatine aus

421C1,IC3,IC4 und IC6 wurden als steckbare OPV moick®| verbaut, da hier der Einfluss verschiederfey @uf
den Klang des Vorverstarkers getestet wurde.
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Abb. IV-1, sondern auf einer separaten Lochrasatira in einigem Abstand zur Hauptplatine.

Uber die in Abb. IV-1 rechts unten erkenntlicheristenklemmen werden die Versorgungsspannungen der
Hauptplatine zugefuihrt. Man erkennt hier zwei sefaAnschlusspaare fir Vcc und Vee. Dies hat den
Grund, dass das Anschlusspaar an der untereniséibd. V-1 nur flr die Versorgung der beiden
Kopfhdrerverstarker gedacht ist und das Anschlwmspaf der rechten Seite fir die restlichen ICnBei
Anschluss von niederohmigen Kopfhorern (ZBQ) flie3en beim Kopfhorerverstéarker relativ hohe
Strome. Ware die Spannungsversorgung der Kopfhérsarker und der restlichen IC Giber gemeinsame
Leitungen gegeben, so wirde durch die hohen Std@mbeiden Kopfhorerverstarker und dem damit
verbundenen Spannungsabfall an den Leitungsindtédtew, die Versorgungsspannung aller IC
schwanken. Durch die getrennte Filhrung der Versgggapannungen fir die Kopfhdrerverstéarker
schwankt somit nur deren Versorgung und nicht ties &C.

Um storende kapazitive Kopplung der Gleichrichteaditing (siehe Kap.lll-2) in die Signalwege der
Hauptplatine zu vermeiden, wurde die separat @etziGleichrichterschaltung zusatzlich mit einert mi
Alufolie umwickelten auf Masse gelegten Pappgeh@esehirmt. Wie in Abb. 1V-2 zu sehen wurde die
Schaltung in einem 19“ 2 HE Metallgehéuse verbaut.

Abb. IV-2: Platine im 2 HE 19" Gehause (Bestlickung od Bedrahtung fur Gitarrenkanal 1)

V Messung

Um die korrekte Funktionsweise des Vorverstarkarsezifizieren und dessen Qualitat zu prufen wurden
einige Messungen mit einem MeRgerat des Herstelledsoprecision durchgefiihrt. Im Folgenden werden
zunachst gemessene Frequenzgange und Kennliniegirean Schaltungsteile des Vorverstarkers betrachte
und anschlieend mit den in Pspice simuliertend&ergangen verglichen. Anschliel3end folgt eine
Analyse des Rausch- und Verzerrungsverhaltensegamgten Vorverstarkerschaltung.
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1 Frequenzgange und Kennlinien

1.1  Messung ,Clean“ — Kanal

.Marshall Tone Stack"

In Abb. V-1 sind die gemessenen FrequenzgangeMasshall Tone Stack” fur verschiedene
Reglerstellungen dargestellt. Die Messung der Kuesfolgte hier mit einer Schrittweite von ca. 4l&%
entsprechenden Potentiomet&rslan sieht im Bild links oben, dass sich die Inssanten
Reglerstellungen von RV3 in einem kleinen Bereioh ga. 0°-90° befinden. Die gemessenen
Frequenzgange decken sich mit den simulierten leregiingen aus Kap.l11.2.2. Ein Unterschied besteht
zwischen den simulierten und den gemessenen (Aldh.Bild links unten) Frequenzgangen des
Hohenreglers. Bei der Simulation in Pspice wurde,Marshall Tone Stack® Schaltung mit ein@dQ
Widerstand belastet. In der tatsachlichen Schaltolgg auf den ,Marshall Tone Stack” eine
nichtinvertierende OPV Schaltung deren Eingangswtdad durch die Rickkopplung um ein Vielfaches
groRer ist ald MQ. Der Frequenzgang wird daher, im Gegensatz zuul8tran, bei einer Veranderung der
Stellung des Hohenpotentiometers im Bassbereicm kaeeinflusst. (siehe Kap.111.2.2)

Marhall Bass Marhall Middle

5k 10k 20k 50k 100k T2 5 2 & k 2k 5k 10k 20k 50k 100k

Abb. V-1: Messung Frequenzgange fiir verschiedene
Reglerstellungen des ,Marhsall Tone-Stack” 3Band EQ

50k 100k

3 Alle sonstigen Messungen wurden fiir die Regldtsigen 0/0.25/0.5/0.75/1, beziehungsweise in caS@britten
durchgefuhrt.
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Parametrischer EQ

In Abb. V-2 sieht man die gemessenen Frequenzgdeg@ unterschiedlichen Frequenzbereiche des
parametrischen Equalizers, jeweils farblich getrelamgestellt. Der leichte Anstieg bei 100-200 Irzilat
sich durch den ,Marshall tone stack®, welcher nigh¢ dem Signalweg genommen werden kann. Die
Reglereinstellungen fir den ,Marshall tone stackiféden hier so gewéhlt, dass die Beeinflussung des
Frequenzgangs minimal ist. Die 0 dB Linie kann reigh hier bei ca. 12 dB denken. Die 12 dB Anhebung
kommt durch die Gesamtverstarkung des Vorverstrkestande und ist fur die folgende Betrachtung
nicht relevant.

Die zum Teil leicht abgeschnittenen Spitzen deg&emzgange sind auf die endliche Auslésung der
Messung zurtickzufiihren und kbnnen somit vernadgtaserden.

Vergleicht man nun die Messung aus Abb. V-2 mitkigpice Simulation aus Abb. 111-26, so lasst sich
erkennen, dass die Verstarkung bei der niedrigstequenz im jeweiligen Frequenzbereich geringealsst
bei héheren Frequenzen des Frequenzbereichs. [Btekt tritt beim hdchsten Frequenzbereich (bkaum)
starksten in Erscheinung. Grund dafiir sind panasKapazitaten, welche durch den ,DPTT" Schalted un
das Potentiometer (und deren Verdrahtung) RVEhéADD. 111-20) in die Schaltung eingebracht werde
Durch eine Simulation in Pspice, unter Berlicksgintig der parasitdren Kapazitaten, konnte diese
Annahme bestatigt werden. Es ergab sich ein aterlielequenzverlauf wie in Abb. V-2.

Abb. V-2: Messung Frequenzgénge param. EQ der 3 Fregnzbereiche:grin: C1=220nF, C2=22nk
rot: C1=47nF, C2=4.7nF blau: C1=10nF, C2=1.5nF

1.2 Messung ,Overdrive* — Kanal

Verzerrungsstufe

Abb. V-3 stellt die Eingangs/Ausgangs -Kennlinie Werzerrungsstufe des ,Overdrive* Kanals fur
verschiedene Stellungen des ,Gain“ Reglers RV# d@abei nimmt die Verstarkung von der untersten hin
zur obersten Kennlinie zu. Fur die Dioden der Vetrggsstufe wurden bei der Messung zwei
gegengerichtete rote 3mm LED verwendet (siehe Kgp.3). Man erkennt anhand des Knicks in den
Kennlinien einen typischen Wert der LED Schwellsparg von ca. 1.5 V. Unterhalb des Knicks lasst sich
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anhand der Kennliniensteigung der Verstarkungsfaditesen. In naherungsweiser Ubereinstimmung mit
den berechneten Werten aus Kap. I11.3 ergibt siehffir die kleinste Verstarkung (blaue Kennlingé)

Wert von ca. 10 und fir die maximale Verstarkuriglétte Kennlinie) ein Wert von ca. 100. Oberhadis d
Knicks sinkt die Verstarkung, durch die nun leitendioden auf ca. 1 ab, unabhangig von der Stellung
des ,gain” Reglers RV9 respektive der Verstarkuag\derzerrungsstufe.

Weiterhin ist in Abb. V-4 das Ausgangssignalspeaktdes ,Overdrive” Kanals fur ein 1 kHz
Eingangssignal dargestellt. Man sieht hier, dassihddie Verzerrung der Dioden ganzzahlige Harmdmasc
entstehen. Dabei sind die ungeradzahligen Harmogisstarker ausgepragt.

Abb. V-3: Verzerrungsstufe: Messung der Kennlinie @ir Abb. V-4: Verzerrungsstufe: Messung des Ausgangssigl-
versch. Verstarkungen @1kHz spektrums fur 1kHz Testsignal

Abb. V-5 zeigt den Frequenzgang der Verzerrungsshif anschlieRender ,Tone Control“ des
,Overdrive" Kanals. Wobei das linke Bild den Fa#lrdtellt, bei welchem der ,Bass-Boost" Schalter

(S6, siehe Abb. 11I-27) auf ,off* steht und das ez Bild den eingeschalteten ,Bass-Boost". Das
Eingangsmesssignal wurde hier so gering gewalds die Verzerrungsstufe stets im nicht verzerrenden
Bereich arbeitet.

.Tone Control“

Der -20 dB/Dek. Abfall unterhalb von ca. 1 kHz ¢ekd durch das in Kap. 111.3 erwédhnten Hochpassfilt

in der Verzerrungsstufe. Durch den ,,Bass-Boost'thiiin rechten Bild aus Abb. V-5 die Grenzfrequenz
des Hochpassfilters von 498Hz (linkes Bild) auBH23 (rechtes Bild) herabgesetzt, was zur Folge hat,
dass hier auch tiefere Frequenzen starker in dexzexfeingsbereich kommen. Der Frequenzgang oberhalb
von ca. 1 kHz wird Uberwiegend von der , Tone cdhtBzhaltung bestimmt und deren errechnete
Grenzfrequenzen kdnnen anhand von Abb. V-5 bestaégden.

Abb. V-5: Tone-Control: Messung Frequenzgang fur vesch. Reglerstellungen, |. Bassboost off, r. Bassist@n
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2 Rauschen

Um das Grundrauschverhalten des Vorverstarkersrbenveu konnen wurde mittels FFT ein Spektrum
des Vorverstarkerausgangssignals ohne anliegendgarfgssignal aufgenommen (siehe Abb. V-6). Bei
hoheren Frequenzen betragt der Rauschpegel cadBLl2@Murch das Einkoppeln der Netzspannung
kommt es bei 50 Hz und ungeraden Vielfachen zw8g#n. Diese sind allerdings mit maximalen -85 dBu
bei 50 Hz sehr gering. Die untere Abbildung stdis Grundrauschen fur den Vorverstarker mit Beirieb
,Clean* Kanal bei maximaler Verstarkung dar. Fun ¢g@verdrive” Kanal ergibt sich ein ahnliches Bild.

Abb. V-6: Messung Grundrauschen des VorverstarkergBetrieb im "Clean" Kanal)

3 Nichtlineare Verzerrungen

In wurde der THD+N Uber den gesamten Frequenatfeggmessen. Fir ein 1V Eingangssignal ist die
THD+N fur samtliche Frequenzen von 20Hz-20kHz kéeials 0.02%.

Abb. V-7: Messung THD+N fur 200mV (oben) und 1 V (uten) Eingangssignal, jeweils rechter und linker Ausgngskanal
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VI Fazit

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein Gitarrenvorveketdauf Operationsverstarkerbasis entworfen und
realisiert. Zu sehen wie solch ein Projekt vonRlanung bis hin zur Realisierung entsteht und veelch
Schritte dazu notwendig sind gestaltete sich alsogneich und sehr interessant fir mich. Eine der
groRten Herausforderung war der Ubergang vom fartEntwurf zur Realisierung in Hardware. Dabei
traten zahlreiche Probleme auf und mussten beseitigien. Die Fehlersuche gestaltete sich als nicht
immer einfach, vor Allem durch Randeffekte wie zpArasitére Kapazitaten und Induktivitaten. Mit de
Zeit entwickelt man allerdings ein Gespur dafur,di® Ursache einer Stérung zu suchen ist.

In Kapitel V.1.1 wurde bei der Frequenzgangmessaeg parametrischen EQ festgestellt, dass hier im
hdchsten der drei einstellbaren Frequenzbereiegh8chaltung besonders kritisch auf parasitare
Kapazitaten reagiert. Hier besteht Verbesserungspat indem beim Layout dieses Schaltungsteils,
besonders auf kapazitatsarme Leitungsverlegundcurze Leitungswege (vor Allem bei der Verdrahtung )
geachtet wird. Auch moglich wéare es, den hier vede¢en Schalter fur das Wechseln der
Frequenzbereiche durch einen Schalter zu ersetmdecher geringere parasitare Kapazitaten aufweist.
Klangliches Verbesserungspotential birgt die Vatrggsstufe des ,,Overdrive” Kanals. Durch das
Ausprobieren und Implementieren anderer Diodenkaatimnen sind die klanglichen Mdglichkeiten sehr
vielfaltig.

AbschlieRend kann man sagen, dass der hier entitegdkerverstarker eine sehr praktische Kombination
aus vielseitigen Klangveranderungsoptionen undvitigglichkeit darstellt, dass zwei Gitarristen ansaie
Gerat zusammen musizieren und das Stereo Ausggngbsymmetrisch tber XLR, sowie Uber zwei
separate Kopfhorerverstarker abhéren kénnen.
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Inputs & Routing
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