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Kapitel 1
Einleitung

In der heutigen Zeit ist es eine Selbstverstindlichkeit, Audiodaten digital erfassen und bearbei-
ten zu konnen. Sdmtliche professionelle Studios nehmen zwar vielleicht noch mit einer analo-
gen Konsole auf, die Signale werden anschlieBend jedoch fast immer mithilfe von Analog-
Digital Wandlern digitalisiert und konnen daraufhin in einer entsprechenden Digital Audio
Workstation (DAW) visuell dargestellt, bearbeitet und wiedergegeben werden. Vollstindig ana-
loge Bearbeitung findet heutzutage meist lediglich aus nostalgischen Griinden oder personlicher
Begeisterung statt und bringt im Gegensatz zur digitalen Arbeitsweise viele Einschrankungen
mit sich.

Im Folgenden soll der Schwerpunkt nicht auf der vielseitigen Technik moderner Tonstudios lie-
gen, sondern vielmehr soll die eigentliche Funktionsweise eines der grundlegendsten Elemente
eines jeden Tonschaffenden analysiert werden. Das Ziel ist ein solches Audio-Interface (Hard-
ware, welche zur Kommunikation zweier Gerite dient) von der analogen Signalaufbereitung bis
zur letztlichen digitalisierten Form des Signals im Computer zu betrachten und wenn moglich
zu realisieren.

Der Aspekt der Reisetauglichkeit und Mobilitit spielt fiir mich ebenfalls eine besondere Rolle.
Da ich in naher Zukunft viel Zeit aulerhalb Deutschlands verbringen werde, benotige ich ein
Interface, welches die Moglichkeit bietet, beispielsweise Interviews mobil mit einer entspre-
chenden Qualitit aufzuzeichnen, sich gleichzeitig als kompakt und robustes robust erweist und
sich stets im Rucksack befinden kann ohne es als ldstig zu empfinden.

AuBerdem kommt die ,,Rucksack-GroBe* Musikern zugute und bietet die Moglichkeit ,,on the
fly* im Proberaum aufzuzeichnen. Oft kommt es vor, dass wihrend einer ,,Jam-Session* im
Proberaum groBartige Ideen entstehen, diese jedoch oft nicht festgehalten werden kénnen und
schlielich schon bei der nédchsten Probe in Vergessenheit geraten sind. Dieses Interface soll
also auch mit einem Line-Eingang versehen sein, um Instrumente direkt anschlieBen und auf-

nehmen zu konnen.
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1.1 Ziel

Das Ziel dieser Arbeit ist im Wesentlichen ein auf personliche Anforderungen zugeschnittenes
Audio-Interface, welches Professionalitit und Reisetauglichkeit kombiniert, zu entwickeln und
umzusetzen. Grundlegende Kenntnisse der Elektrotechnik werden hierbei vorausgesetzt und als
bekannt angenommen.

Grundsitzlich dient ein Audio-Interface der Kommunikation zwischen zwei Geriten, beispiels-
weise einem Mikrofon und einem PC oder einem PC und einem Lautsprecher. Hierbei kann es
sich um die Aufzeichnung, Wiedergabe, Bearbeitung oder Mischung von Tonsignalen handeln.
Wie in Abbildung 1.1 zu sehen ist, setzt sich das Interface aus drei wesentlichen Blocken zu-
sammen: einem Vorverstérker, einem Analog-Digital Wandler (engl. Analog-Digital-Converter,
ADC) und einer sogenannten Bridge, welche das Verbindungsstiick zwischen ADC und Host

System bildet. Der Block ,,Mikrofonvorverstdrker* beschiftigt sich mit der Aufbereitung des

Audio-Interface

Signalquelle 1.Vorverstarker 2. ADC 3. Bridge PC/ Host

Abbildung 1.1: Signalkette ausgehend von einer Signalquelle bis hin zu einem Host System

analogen Spannungssignals einer externen Signalquelle, wobei das Ausgangssignal idealerwei-
se unverfilscht verstirkt und an die Anforderungen des nachfolgenden ADCs angepasst wird.
Dabei diirfen dessen Grenzwerte nicht tiberschritten werden. Dieser Block beschiftigt sich aus-
schlieBlich mit der analogen Aufbereitung des urspriinglich akustischen Tonsignals.

Der zweite wichtige Block widmet sich der Wandlung eines analogen in ein digitales Signal, al-
so der Wandlung des (durch den Vorverstirker in der Spannung angehobenen) kontinuierlichen
Signals in ein digitales, diskretes.

Da der vom ADC erzeugte digitale Datenstrom so noch nicht an einen PC iibergeben werden
kann, bendtigt man noch eine weitere Stufe, welche eine Verbindung zwischen ADC und PC
schafft und digitalisierte Daten fiir die Ubertragung per (in diesem Fall) USB aufbereitet. Dies
wird durch die sogenannte Bridge realisiert.

Da das Interface so klein wie moglich sein soll, findet die Digitalwandlung unidirektional statt.
Das heif3t, dass es lediglich moglich sein wird, das analoge Signal auf ein digitales Speicherme-
dium aufzuzeichnen, nicht jedoch anders herum. Zur Wiedergabe kann die interne Soundkarte
des entsprechenden Hostsystems (PC, Tablet, Mobiltelefon) verwendet werden. Ein weiterer
Aspekt, welcher der geringen Grofle forderlich ist, ist die Verwendung einer XLR/Klinke-

Kombibuchse als Eingangsschnittstelle, welche anstelle von separaten Eingéngen Platz spart

2
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und das Leiterplattendesign vereinfacht. Mit einem Schalter kann zwischen Mic- und Line-
Pegel gewihlt werden. Die Verbindung zwischen Interface und PC findet via Universal Serial
Bus (USB) statt, da dies das meist verbreitete Bussystem zur Kommunikation von Peripherie-

geridten und Host Systemen darstellt.



Kapitel 2
Mikrofonvorverstarker

Die Grundlagen des folgenden Kapitels sind [2] und [11] entnommen.

Ein Mikrofonvorverstirker (engl. Mic Preamplifier) hat im Wesentlichen die Aufgabe, die ge-
ringe Signalspannung eines Mikrofones zu verstirken. Auf welche Ausgangsspannung verstirkt
werden muss, hdngt vom anschlieBenden Schaltungselement in der Kette ab. In diesem Fall
stellt dies der Analog-Digital-Wandler PCM 1801 der Firma Texas Instruments dar, welcher ein
vollausgesteuertes Signal von 2,828 V,, (Peak-to-Peak) erwartet (dazu mehr in Kapitel 3). Die
wichtigste Rolle spielt in diesem Fall der Instrumentationsverstirker INA163 von Texas Instru-
ments. Um das Signal so unverfilscht wie moglich zu verstirken, ist die du3ere Beschaltung
von grofer Bedeutung.

Im Folgenden wird darauf eingegangen, wie ein Operationsverstiarker und Instrumentenver-
stiarker, welche die Grundlage des Vorverstirkers bilden, generell funktionieren. Dabei werden

grundlegende Kenntnisse iiber Transistor-Schaltungen vorausgesetzt.

2.1 Operationsverstirker

,,Jm Grunde besteht kein Unterschied zwischen einem normalen Verstirker und einem Opera-
tionsverstidrker. Beide dienen dazu, Spannungen bzw. Strome zu verstirken. Wihrend die Ei-
genschaften eines normalen Verstédrkers jedoch durch seinen inneren Aufbau vorgegeben sind,
ist ein Operationsverstirker so beschaffen, dass seine Wirkungsweise iiberwiegend durch eine
dullere Gegenkopplungs-Beschaltung bestimmt werden kann. Um dies zu ermdglichen, werden
Operationsverstérker als gleichspannungsgekoppelte Verstiarker mit hoher Verstarkung ausge-
fiihrt. Damit keine zusétzlichen Mallnahmen zur Arbeitspunkteinstellung erforderlich werden,
verlangt man ein Eingangs- und Ausgangsruhepotential von OV. Deshalb sind in der Regel zwei
Betriebsspannungsquellen erforderlich: eine positive und eine negative.“ [11, S. 509]

Ein Operationsverstiarker (OPV) ist also ein Differenzverstiarker mit theoretisch unendlicher
Verstiarkung, welche man als Leerlaufverstirkung (engl. Open-Loop-Gain) bezeichnet. Die letzt-

lich resultierende Gesamtverstirkung der Schaltung ist von einer zusitzlichen duBeren Be-
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Abbildung 2.1: Gingiges Schaltungssymbol eines idealen Operationsverstirkers mit invertieredem (-
) und nichtinvertierendem (+) Eingang, positiver und negativer Betriebsspannung (Ug und Up_ und
Spannungsverstirkung Ay. [2, S. 238]

schaltung, welche durch ein Riickkopplungsnetzwerk realisiert wird. Diese bezeichnet man als
Schleifenverstirkung (engl. Closed-Loop-Gain). Produziert werden sie in der Regel in Form
eines integrierten Schaltkreises (engl. Integrated Circuit, 1C), wodurch eine Darstellung auf
Transistor-Ebene heutzutage nicht mehr notwendig ist, da die im Datenblatt eines Operations-
verstirkers angegebenen Werte ihn hinreichend beschreiben. Wenn im Folgenden die Rede von
Operationsverstirkern ist, bezieht sich dies auf den normalen Operationsverstirker oder auch
VV-OPV genannt, wobei sich das erste V auf die Spannungssteuerung am invertierenden Ein-
gang (hochohmig) und das zweite V auf die Spannungsquelle am Ausgang (niederohmig) be-
zieht. Das gingige Schaltungssymbol zeigt Abbildung 2.1, obwohl nach DIN 40900 ein anderes
Symbol festgelegt wurde, was jedoch nicht sehr gebriduchlich ist. Er verfiigt tiber einen inver-
tierenden (-) und nichtinvertierenden (+) Eingang, woraus zwei Grundschaltungen resultieren.
Dabei beschreibt der Parameter Ay (oft auch G) die Spannungsverstirkung als Verhiltnis zwi-

schen Ausgangsspannung U, und Eingangsspannung U,:

Ay = e, @.1)

Weitere besondere Eigenschaften von Operationsverstirkern sind neben dem groflen Eingangs-
widerstand Rr und geringen Ausgangswiderstand R4 in Tabelle 2.1 aufgelistet, wobei zwischen
ideal und real unterschieden wird. Auf die Bedeutung der aufgelisteten GroBen wird in Kapi-
tel 2.4 ndher eingegangen. Ein Kriterium von Operationsverstédrkern ist, dass das Ruhepotential
zwischen invertierendem und nichtinvertierenden Eingang annihernd null ist, was bedeutet,
dass zwischen beiden Eingiingen keine Spannung abfillt Us, = 0. Ein weiteres Kriterium ist,
dass kein Steuerstrom flieB3t, d.h. es fliet kein Strom in die Eingiige des OPV, da der Eingangs-

widerstand unendlich grof ist I, = 0.
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GroBe Idealer OpAmp Realer OpAmp
Verstiarkungsfaktor Ay oo ~ 1.000.000
Eingangswiderstand Rg oo IMQ - 1000MQ
Untere Grenzfrequenz fi, 0 Hz 0 Hz

UBGW oo Hz >100 MHz
Gleichtaktverstiarkung 0 ~ 0.2

CMRR oo ~ 5.000.000
Rausch- Ausgangsspannung ov ~3uV

Tabelle 2.1: Vergleich typischer Eigenschaften eines ideale und realen OPV

2.2 Schaltungsarten

Das folgende Unterkapitel beschiftigt sich mit den Grundschaltungen von Operationsverstar-

kern und dem hier verwendeten Instrumentenverstarker.

2.2.1 Invertierender Operationsverstirker

Abbildung 2.2 zeigt die klassische Schaltung eines invertierenden Operationsverstirkers mit

Riickkopplungszweig. Dieser definiert iiber den Widerstand R, die Schleifenverstirkung, indem

R2
| |
R1
U -+ F
) Ua>
OPV

Abbildung 2.2: Grundschaltung eines invertierenden Verstérkers [2, S. 239]

ein Teil ein Teil des Ausgangssignals auf den invertierenden Eingang zuriickgefiihrt wird. Da-
durch ist gewihrleistet, dass ein steigendes Ausgangssignal dem Anstieg des Eingangssignals
entgegenwirkt, wodurch das Ausgangssignal nicht unendlich ansteigen kann. Der invertierende
Eingang wird auf Masse gelegt. AuBerdem wird die Spannungsverstiarkung Ay der invertieren-

den Grundschaltung durch den Riickkopplungspfad bestimmt und ergibt sich zu
ag=Ya__Re (22)

wobei das negative Vorzeichen eine Phasendrehung des Signals um 180 ° bedeutet. Die Ubertra-
gungskennlinie ist in Abbildung 2.3 dargestellt. Es zeigt auch die maximale Ausgangsaussteu-
erbarkeit, welche zwischen Up_ < U, < Up. liegt. Wird die positive/negative Grenze erreicht,

steigt U, nicht weiter an und es kommt zur Ubersteuerung. Der invertierende Verstirker eignet
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Ua A Ua A
Ug -=- == Ug.
Je e
R Ry
Steigung = 1+ =2 Steigung =——==
- UB__ UB-_ -

Abbildung 2.3: Ubertragungskennlinie eines idealen (durchgezogen) und realen (gestrichelt) nichtinver-
tierenden (I.) und invertierenden (r.) Verstérkers [2, S. 240]

sich fiir Filterschaltungen und messtechnische Zwecke, da er auch iiber die Fihigkeit verfiigt,

Signale zu dimpfen (R; > R»).

2.2.2 Nichtinvertierender Operationsverstirker

Abbildung 2.4 zeigt die Grundschaltung eines nichtinvertierenden Operationsverstérkers. Seine
Ubertragungskennlinie kann in Abbildung 2.3 betrachtet werden. Die Spannungsverstirkung

berechnet sich mithilfe der Spannungsteilerbeziehung

Ri+R; Ry
U, = U, =U,[1+—= 2.3
a e Rl e < +R1> 9 ( )

woraus folgt

U, Ry
A= 2 =14+ -2, 2.4
U= + R, (2.4)
Dieses Schaltungsprinzip eignet sich, wegen seines groflen Eingangs- und kleinen Ausgangs-

widerstand sehr gut als Impedanzwandler und Wechselspannungsverstérker.

2.2.3 Differenzverstirker

Abbildung 2.5 zeigt eine typische Differenzverstirkerschaltung. Auch Subtrahierer genannt,
bildet sie eine der relevantesten Grundschaltungen fiir die symmetrische Signalverstirkung.
Hierbei wird lediglich die Differenz der Eingangssignale verstirkt, was fiir unsere Zwecke
einen wesentlichen Vorteil darstellt, da Gleichtaktsignale idealerweise vollstindig unterdriickt

werden. Die Ausgangsspannung ldsst sich nach Aufstellen der eingangs- und ausgangsseitigen
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OPV

Ue) } T

R2

R1

<

Abbildung 2.4: Grundschaltung eines nichtinvertierenden Operationsverstérkers [2, S. 242]

Beziehungen wie folgt berechnen:

U,=—IR,+ U, (2.5)
Ry
U, =1, 2.6
+ ele TR, ( )
I = M_ 2.7
Ry

Dies fiihrt schlieBlich zu

R> R,
Ua - __(Uel _UeZ) - (UeZ_Ue >_ (28)
R R,

Da symmetrische Mikrofonsignale stets eine positive und eine negative Signalleitung besitzen,
liefert ein Differenzverstédrker mit einer Verstirkung von Ay = 1 schon die doppelte Ausgangs-
spannung, wobei Storeinwirkungen auf die Signalleitung (z.B. im Kabel) idealerweise neutrali-

siert werden, da sie gleichphasig am Verstirker anliegen und durch die Gleichtaktunterdriickung

R1

??

+ OPV

U R2

N

Abbildung 2.5: Grundschaltung eines Operationsverstérkers als Differenzverstérker [2, S. 244]

Rit U
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>
Uef RLOPV1 yy R2 R3
- % | I |
R4 > R +
-, OPV3
1 R1 :l:l} Ua)
Rg S
2
R3
1

~Js R2
L |-+ L
Ue2 l+/>( opv2 Y2 %

Abbildung 2.6: Prinzipieller Aufbau eines Instrumtenverstirkers '

eine Verstirkung von annihernd O erfahren (siehe Kapitel 2.4 Gleichtaktunterdriickung).

2.2.4 Instrumentenverstirker

Ein Instrumentenverstérker besteht aus einem Netzwerk von mehreren Operationsverstéirkern,
in diesem Fall drei. Dabei findet die Hauptverstiarkung in der ersten Stufe (OPV1 und OPV2)
und die Differenzverstiarkung beider Signale und Gleichtaktunterdriickung in der zweiten Stufe
statt. Ein wesentlicher Vorteil dieser Schaltung liegt darin, dass die resultierende Spannungsver-
starkung durch einen einzigen Widerstand eingestellt werden kann, weshalb hierfiir ein varia-
bler Widerstand (Potentiometer) verwendet werden sollte. Das Schaltungsprinzip ist dargestellt
in Abbildung 2.6.

Nun wollen wir die Funktionsweise etwas genauer betrachten. Zur Vereinfachung wird in der
Herleitung der Widerstand R4 kurzgeschlossen, da er spiter nur zur Begrenzung der maximalen
Spannungsverstirkung benotigt wird: Ry = 0.

Betrachten wir zuerst die linke Hélfte der Schaltung. Da Operationsverstérker einen sehr groen
Eingangswiederstand aufweisen, flieft kein Strom in die invertierenden Eingédnge von OPV1
und OPV2. Diese Zweige kann man also vereinfacht als Leerldufe interpretieren, wodurch R,

und beide Widerstinde R von dem gleichen Strom / durchflossen werden. Daraus folgt
U1—U2:I(2R1+Rg). (2.9)

Eine weitere Besonderheit von Operationsverstirkern ist, dass durch das Ruhepotential Up = 0
zwischen den beiden Eingéingen, am invertierenden Eingang immer die gleiche Spannung an-

liegt wie am nichtinvertierenden Eingang. Das bedeutet am invertierenden Eingang von OPV1

IRiskin, Jeffrey R.: http://www.analog.com/media/en/technical-documentation/application-notes/ AN-
244 pdf[PDF-Datei][Stand 06.05.2016]



KAPITEL 2. MIKROFONVORVERSTARKER

liegt U, an und bei OPV2 U,,. Folglich ist

Uel _Ue2
= ——. 2.10
R, (2.10)

Einsetzen in (2.9) fiihrt zu

Uy —U,
U—U, = ~L_Z2(2R| +R,) 2.11)
Rg
2R
= (U —Uy) <1+R—1). (2.12)
8

Fiir die rechte Hilfte der Schaltung ziehen wir uns (2.8) hinzu, wobei sich die Spannungswerte

hier jedoch auf U; und U, beziehen:

R
U, = (U2—U1)R—?. (2.13)

Nun kann man (2.12) in (2.13) einsetzen:

2R\ [ R;
U, = (U —U I+— (=) 2.14
a ( e2 el)( +Rg)(R2> ( )
Wenn wie im Folgenden R, = Rj ist, ergibt sich daraus fiir die Spannungsverstirkung
U, 2R,
Ay = — = 1+ —. 2.15
v=g + R, (2.15)

Dies zeigt, dass die Schaltung immer eine Spannungsverstarkung von mindestens Ay = 1 be-
wirkt. AuBerdem ist nun klar, warum die Spannungsverstirkung iiber den variablen Widerstand

R, eingestellt werden kann.

2.3 Schaltung des Mikrofonvorverstirkers

Das folgende Unterkapitel beschreibt die (resultierende) Gesamtschaltung des hier verwende-
ten Vorverstirkers. Als Verstirker wurde der Instrumentenverstidrker INA163 von Texas Instru-
ments gewihlt, da er sich aufgrund seiner Eigenschaften hervorragend eignet[9]. Abbildung 2.7
zeigt den Aufbau der Schaltung.

Da das Gerit mobilen Anspriichen entsprechen soll, wurde es darauf ausgelegt, die Betriebss-
pannung nicht aus einer Steckdose beziehen zu miissen, sondern wird von zwei 9 V Batterien
gespeist. Auf die Moglichkeit einer Zuschaltung einer Phantomspeisung (engl. Phantom Power

von 48 V fiir Kondensatormikrofone wird bewusst verzichtet. Da eine Betriebsspannung von

10
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U = £9 V verwendet wird, bedarf es einer zusitzlichen Spannungsquelle um eine Phantom-
speisung zu realisieren. Alternativ konnten so genannte ,,Step-Up Converter” verwendet wer-
den, welche jedoch meist eine Spule beinhalten und das Schaltungslayout dadurch vergréBern,
zusitzlich weisen sie ein grofes Gewicht auf. Da die finale Schaltung jedoch klein sein soll, ist
dies unerwiinscht. Desweiteren muss das Eingangssignal bei der Zuschaltung von 48 V einer
Wechselspannungskopplung unterzogen werden, was im Eingangsbereich einen zusétzlichen
Elektrolythkondensator bedeutet. Im Falle eines unausweislichen Bedarfs einer Phantomspei-
sung kann diese durch externe Gerite realisiert werden. Teilweise bieten Mikrofone auch eine
mogliche Speisung durch Batterien.
Die Betriebsspannung wird mit den Elektrolythkondensatoren Cs und Cg sowie den Keramik-
kondensatoren C7 und Cg entkoppelt. Dabei bewirken die Elektrolythkondensatoren mit jeweils
10 uF eine Glittung von Schwankungen im niederen Frequenz-Bereich, welche durch schnelle
Transientenwechsel auf Ausgangsseite entstehen und Transientenstrome zur Folge haben. Die-
se bewirken am Innenwiderstand der Spannungsquelle einen unerwiinschten Spannungsabfall.
Der Elektrolythkondensator verhindert dies, indem er diese Stromspitzen mit einem Kompen-
sationsstrom bedient. Der 0.1 uF Keramikkondensator dient der Filterung von hochfrequentem
Rauschen. In der Praxis haben sich diese Kapazititswerte bewihrt. 2
Die Widerstinde R3 und R4 bilden einen Pfad fiir den eingangsseitigen Ruhestrom (engl. Bias
Current) des Instrumentenverstirkers gegen Masse. Im Datenblatt wird die Dimensionierung
dieser Widerstidnde mit jeweils R = 2,2 kQ empfohlen. Wie zuvor erwéhnt flieit idealerweise
kein Strom in die Eingénge eines Operationsverstidrkers, in der Realitét treten jedoch Ruhe-
strome im Bereich von einigen pA bis uA auf, bei INA163 sind es ungefihr 2 pA. Dieser
Ruhestrom kann an externen Impedanzen zu unerwiinschten Spannungen fiihren, die daraufhin
verstarkt werden.

Auf Eingangsseite sorgen ein passives Tiefpass- (R{C; und R,C>) und Hochpassfilter (C3R3
und C4Ry) fiir eine Bandbegrenzung des gewiinschten Signals. Zur Berechnung der Grenzfre-

quenzen von passiven Filtern wird folgende Gleichung verwendet:

1
~ 27RC’

fe (2.16)

Das Tiefpassfilter dient hierbei dazu, das Auftreten moglicher Aliasartefakte zu verhindern (sie-
he Kapitel 3.1), wodurch es Frequenzen oberhalb des horbaren Bereiches (f, > 20 kHz) her-
ausfiltert. Die Flankensteilheit von passiven Filtern betrigt dabei 20dB pro Dekade bzw. 6dB
pro Oktave. Um ein solches passives Tiefpassfilter 1. Ordnung (auch RC-Glied genannt) zu er-
zeugen, schaltet man einen Widerstand und einen Kondensator in Reihe. Fiir eine -3dB Grenz-
frequenz von f, ~ 33kHz ergeben sich fiir R = R, und C| = C; nach Gleichung 2.16 folgende

’Keim, Robert (2015): Clean Power for every ICPart 1: Understanding By-
pass Capacitors http://www.allaboutcircuits.com/technical-articles/
clean-power-for-every-ic-part-1-understanding-bypass-capacitors/[Stand 04.05.2016]
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Abbildung 2.7: Schaltung des Mikrofonvorverstérkers mit INA163.

Werte (auch andere Kombinationen sind moglich).

22 kHz = R=R; =R, =220 C=C=C,=22nF (2.17)

2nRC

Ein Hochpassfilter besteht analog zum Tiefpass aus der Reihenschaltung eines Kondensators
und einem Widerstand. Dieses dient der Entkopplung von Gleichspannungsanteilen und soll-
te Frequenzanteile unterhalb des horbaren Bereiches (f, < 20 Hz) herausfiltern. Sie soll in
diesem Fall circa 7 Hz betragen. Giinstigerweise kann dieses Filter mithilfe der beiden Bias-
Widerstinde R3 und Ry realisiert werden, wodurch zusitzliche Widerstinde gespart werden
konnen. Der Eingangswiderstand des Instrumentenverstédrkers bildet mit Rz bzw. R4 eine Par-
allelschaltung. Da er aber viel grofer ist als R3 und R4, kann er zur Berechnung der Filter
vernachldssigt werden, denn der resultierende Gesamtwiderstand betrdgt nach Rges = (Rein -
R3)/(Rein + R3) =~ R3. GemiB (2.16) ergibt sich d C3 = C4 = 10 uF. Die Grenzfrequenzen des
Hoch- und Tiefpassfilters wurden unter Riicksicht der gebriuchlichen Widerstandswerte fest-
gelegt (E-Reihe aus genormter Folge von Eigenschaftswerten elektrischer Bauteile).

Der Widerstand Ry, stellt die Last dar, welcher mit 30 k€ den Eingangswiderstand des Analog-
Digital Wandlers PCM1801 widerspiegelt. Die gewiinschte Verstarkung wird iiber die Reihen-
schaltung R, + Rg eingestellt und ergibt sich laut Datenblatt zu Ay =G =1+ 6000

Rg
siche Kapitel 2.2.4), wobei Rg = R, + Ry ist. Dabei muss jedoch beriicksichtigt werden, dass

(Herleitung

sich die Verstidrkung auf die Differenz der Signale U,, — U, bezieht, woraus letztlich die dop-
pelte der angegebenen Verstirkung resultiert. Fiir die Begrenzung der maximalen Verstirkung
wird der Widerstand Ry und fiir R, ein Trimmpotentiometer mit R, = 1 k€ verwendet, was eine
Mindestverstidrkung von 16,8 dB zur Folge hat. (Optional kann fiir R, ein Trimmpotentiometer
mit 10 kQ verwendet werden, was eine niedrigere Mindestverstirkung erzielen wiirde. Jedoch

erwies sich dies in der Praxis als unprizise, da der effektive Arbeitsbereich des Potentiometers
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R zwischen ungefihr 100 © und 12 Q liegt.)

Unter der Annahme, dass ein Mikrofon eine symmetrische Spannung von ungefihr 20 mV,
(10 mVy, pro Signalleitung) liefert, sollte die Verstirkung unter Beriicksichtigung der maxi-
malen Eingangsspannung des ADCs von U, = 2,828 V,, 150 betragen. Da sich die Ausgangs-
spannung von Mikrofon zu Mikrofon jedoch unterscheidet, kann die maximale Verstirkung mit
gutem Gewissen und unter Riicksicht auf leise Signale auf ungefidhr 500 begrenzt werden, was
bei R, = 0Q zu Rg = 12 Q fiihrt. Das Eingangssignal wird iiber eine kombinierte XLR/Klinke
Einbaubuchse eingespeist, wobei mit einem Schalter zwischen Mic- und Line-Eingang selek-
tiert werden kann. In der Audiotechnik gibt es einen hohen Dynamikbereich von Eingangspe-
geln, welcher im professionellen Bereich als logarithmisches Spannungsverhiltnis in dBy zur
Bezugsspannung von Uy = 0,775 V angegeben wird. Oft sieht man auch dBy, was im Grun-
de das gleiche ist, sich jedoch auf die Bezugsspannung Uy = 1 V bezieht. Die Spannungen
beziehen sich dabei auf Effektivwerte. Da die Schaltung primér darauf ausgelegt ist, Mikrofon-
pegel zu verstiarken, muss bei Einspeisung eines Line-Signals dieses zuerst gedampft werden.
Dieses entspricht einer Impedanzwandlung durch Spannungsanpassung. Ein guter Kompromiss
um Spannungen zwischen dem professionellem Studiopegel +4 dBy (bei dem ARD sogar +6
dBy) und dem Instrumentenpegel, welcher zwischen -10 dBy; und -20 dBy liegen kann, verar-
beiten zu konnen, ist eine Dampfung von -20 dBy (1/10 der Eingangsspannung) mithilfe eines

symmetrischen Spannungsteilers erforderlich, aus

R
U,=U,—"

2.18
‘Rt R (2.18)

ergeben sich die Werte Rs = Rg = 3 kQ und R7; = Rg = 300 Q.

2.4 Spezifikationen

Im Folgenden werden einige typische Spezifikationen im Bezug auf den hier verwendeten In-
strumentenverstiarker INA163 von Texas Instruments erklért.
Betriebsspannung

Der INA163 kann mit meiner einer symmetrischen Betriebsspannung im Bereich von U = +4,5
V bis U = £18 V betrieben werden. In diesem Fall wird eine symmetrische Betriebsspannung

U = +9 V gewihlt, welche durch zwei Batterien realisiert wird.

Ausgangsaussteuerbarkeit

Im Datenblatt wurde die maximale Ausgangsspannung Uy uax = Uy —2 V bei U = £4,5 V
und Uy juax = Uy — 1,8 V bei £15 V angegeben (bei negativer Betriebsspannung entsprechend

mit Vorzeichenwechsel). Die resultierende maximale Ausgangsspannung dieser Schaltung liegt

13
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fir U = £9 V also ndherungsweise mittig bei Uy juqx = Uy — 1,9V Es handelt sich also nicht
um einen Rail-to-Rail Verstédrker, welcher eine Aussteuerbarkeit bis an die Betriebsspannung
erlaubt. Diese Eigenschaft wire auch iiberfliissig, da bei der hier verwendeten Betriebsspannung
die gewiinschte Ausgangsaussteuerbarkeit einen geniigend groen Freiraum aufweist, denn das
ndchste Glied in der Schaltungskette 1dsst ohnehin lediglich eine maximale Eingangsspannung
von 2,828 V,,, zu.

Gleichtaktunterdriickung (CMR) und Gleichtaktunterdriickungsverhiltnis (CMRR)

Legt man an beiden Eingiingen eines Differenzverstérkers die gleiche Signalspannung (Gleicht-
aktspannung) U, an, so ergibt sich am Ausgang eine ideale Differenzspannung von U, = 0. Da
dies fiir reale Differenzverstiarker wegen herstellungsbedingter Bauteiltoleranzen leider nicht
zutrifft, ergibt sich eine Spannung von U, # 0. Das Verhiltnis der Differenzverstirkung Ap zur
Gleichtaktverstirkung Ag nennt man CMRR (engl. Common-Mode Rejection Ratio), das Mal}
der Unterdriickung dieser Gleichtaktspannung CMR (engl. Common Mode Rejection), welche
in dB angegeben wird.
Ap

cMR Ap
CMRR = A_ =102 CMR =20log A_ =20 log(CMRR) dB (2.19)
G G

Bandbreite und Verstirkungs-Bandbreite-Produkt

Da Operationsverstirker in der Realitdt immer ein tiefpassartiges Verhalten aufweisen, gelten
die vorherig beschriebenen Verstirkungsformeln nur theoretisch. In der Realitit sind sie leider
frequenzabhiingig. Dabei muss zwischen f;, also der Transitfrequenz ab der keine Verstirkung
mehr stattfindet (Ay= 0 dB) und der Grenzfrequenz f, unterschieden werden. Letztere bezeich-

net die Frequenz ab welcher die Signalamplitude um 3dB pro Oktave abfillt.

fi = fdAu (2.20)

Dabei entspricht die Transitfrequenz dem Verstdrkungs-Bandbreite-Produkt.

Slewrate

Die Slewrate bezeichnet die maximale Anstiegs- bzw. Abfallgeschwindigkeit der Ausgangs-
spannung, wenn am Eingang ein Sinussignal anliegt, welches den Verstérker vollstidndig aus-

steuert, und wird in der Regel in V/us angegeben. Sie berechnet sich wie folgt:

oU,

SR =
ot

= 2nfU, fo SR (2.21)

= 2
max 2nU,

wobei f,, der maximalen Frequenz entspricht, die noch ohne Verzerrungen iibertragen werden

kann. In Abbildung 2.8 sind die praktischen Auswirkungen graphisch dargestellt. Uberschreitet
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Uaﬁ mit SR Begrenzung ohne SR Begrenzung
|
/ .
\/ \>V v |
f=f, fx2f,

Abbildung 2.8: Auswirkungen bei Uberschreitung der Slewrate [11, S. 544]

die Flankensteilheit des Ausgangssignals die der Slewrate, so kann der OPV nicht folgen und

eilt ihr geradenartig hinterher. Das Ausgangssignal dhnelt dann einer Dreieckspannung.

Klirrfaktor und THD+N

Der Klirrfaktor (engl. Total Harmonic Distortion, THD) ist ein Mal} fiir den Gehalt uner-
wiinschter harmonischer Verzerrungen eines Signals und wird meist in Prozent angegeben. Er
beschreibt das Verhiltnis der Effektiv-Spannung aller harmonischer Oberwellen zum Gesamt-
signal einschlieBlich Verzerrungen. Technisch gesehen muss man jedoch zwischen Klirrfaktor
k und THD unterscheiden, denn wenn von zweitem die Rede ist, wird die Effektiv-Spannung
aller Harmonischen lediglich zur Grundwelle (U;) ins Verhiltnis gesetzt. Diese werden mathe-
matisch wie folgt beschrieben, dabei bezeichnet U; die Spannung der Grundschwinung und U,

bis U, die harmonischen Uberlagerungen.

Uy +Ui+...+U? Ui +Ui+...+U?
k=] — 2+2 3+2 U400 THD= [T 3j; Y00 @22
Ui +Us +Us+...4+U? Uj

Beriicksichtigt man bei diesem Verhiltnis auch den Signalanteil der Rauschspannung, so spricht
man von THD+N (THD plus Noise). 3

Rauschspannung

Uberwiegendes Rauschen in Operationsverstirkerschaltungen tritt aufgrund von thermischem
Rauschen der Widerstinde auf. Dabei muss man sich vor Augen halten, dass grundsitzlich
jeder Widerstand rauscht. Die entsprechende Rauschspannungsdichte ist abhdngig vom Wider-
standswert und der Bandbreite des Signals, weshalb es sich anbietet, das Signal mit passiven

Tiefpassfiltern zu begrenzen. Die Rauschspannungsdichte eines Widerstandes berechnet sich

3Sengpiel Audio: Umrechner von Dezibel (%) und zuriick http://www.sengpielaudio.com/
Rechner-klirr.htm[Stand 04.05.2016]
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mit (2.23)
Vg = VAKTR~0,13vV/R  innV/vHz. (2.23)

Hierbei entsprechen T der Temperatur in °K und & der Boltzmann-Konstante k = 1,3807 % 1023

J/K. Abbildung 2.9 zeigt einen idealen Operationsverstérker, bei dem die im Datenblatt genann-

Rs VREa) Vn
+
| E t ; In
- R1
%RZ

Abbildung 2.9: Betrachtung von Rauschspannung und -strom als externe Quellen eines Differenzverstér-
kers 4

ten Rauschquellen als externe Quellen im Eingangsbereich dargestellt werden. Vi bezeichnet
hierbei die Eingangs-Rauschspannung (engl. Voltage Noise), Iy den Rauschstrom (engl. Cur-
rent Noise) und Vp(go) die equivalente Eingangs-Rauschspannung mit Rgg = Rs + R, ||R,. Die
eingangsseitige Rauschspannungsdichte kann durch den RMS-Wert aller Rauschquellen zusam-

mengefasst werden.

V(total) = \/V,3+V,§(EQ) + (Iy *Reg)? (2.24)

Die Rauschspannungsdichte auf Ausgangsseite ergibt sich dann einfach aus der eingangsseiti-
gen Rauschspannungsdichte multipliziert mit dem Verstdrkungsfaktor. Die Rauschverstiarkung
kann iiber das Verhiltnis von Eingangs- und Ausgangsrauschspannung bei 1kHz berechnet wer-
den:

Ua,/Noise i 60 nV/\/ HZ .
Ue,Noise 1 IlV/\/ Hz

GNoise - (2-25)

“4Brisebois, Glen (2005): Op Amp Selection Guide for Optimum Noise Performance http://cds.linear.
com/docs/en/design-note/dn355f . pdf[PDF-Datei][Stand 04.05.2016]
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Kapitel 3

Analog-Digital Wandlung

3.1 Digitalisierung

Die Grundlagen dieses Kapitels sind [3] und [12] entnommen.

Analoge Signale sind zeit- und wertkontinuierlich. Das bedeutet, dass dem Signal zu jedem
beliebigen Zeitpunkt ein exakter Wert zugeordnet werden kann. In der digitalen Welt ist das an-
ders. Das analoge Signal muss zunichst zeitlich abgetastet werden, wobei ihm in dquidistanten
Zeitabstinden endlich viele Stichproben entnommen werden und sich ein zeitdiskretes Signal
ergibt. Die Abtastrate f4 (engl. Sample Rate) muss nach dem Nyquist-Shannon-Abtasttheorem

mindest doppelt so hoch sein, wie die obere Grenzfrequenz f;,, des abzutastenden Signals:

fA > 2fmax- (31)

In der Audiotechnik ist die obere Grenzfrequenz meist durch das menschliche Gehor festgelegt,
welches im besten Fall noch Frequenzen bis 20 kHz wahrnehmen kann. Nach dem Nyquist-
Theorem muss die entsprechende Abtastfrequenz also groBer als 40 kHz sein. Moderne Gerite
arbeiten sogar mit Abtastraten von 44100, 48000, 96000 oder 192000 Hz. ,,Wird das Abtast-
theorem verletzt, ist also die Nyquist-Frequenz kleiner als die maximale Signalfrequenz, so
konnen die Abtastwerte nicht mehr eindeutig einer Signalfrequenz zugeordnet werden (Unter-
abtastung). Signalanteile oberhalb der Nyquist-Frequenz erscheinen ,,gespiegelt” im Frequenz-
bereich unterhalb der Nyquist-Frequenz (Alias-Effekt)”[3, S. 160]. Um den Alias-Effekt zu ver-
hindern, verwendet man vor der Abtastung ein Tiefpassfilter, welches seine maximale Dimp-
fung bei der Nyquistfrequenz erreicht haben sollte. Da reale Filter eine endliche Flankensteilheit
aufweisen, wird die Abtastrate etwas hoher gewihlt als die doppelte Signalbandbreite wodurch
sich die oben genannten Abtastraten ergeben.

Der zweite wichtige Schritt, welcher letztendlich zu einem digitalen Signal fiihrt, ist der der
Quantisierung. Bei der Quantisierung wird jeder bei der Abtastung gewonnene Spannungs-
wert mit einer fein gestuften Kennlinie (Komparator) verglichen und dem nichstgelegenen

Vergleichswert als Zweierkomplement zugeordnet. Die Anzahl der Stufen hédngt dabei von
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a) analoges Signal b) abgetastetes Signal
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Abbildung 3.1: Beispiel einer Abtastung und Quantisierung eines analogen Signals hin zu einem digita-
len [4, S. 15].

der verwendeten Wortbreite M ab, welche meist 16, 24 oder 32 bit betrdgt. Bei einer 16-Bit-
Quantisierung exisitieren demnach 65.536 mogliche Werte (2!6 = 65.536). Nun liegt ein zeit-
und wertdiskretes digitales Signal vor, welches man als PCM (engl. Pulse Code Modulation)
bezeichnet. Dieses gilt als verlustfrei, solange die Dynamik, des durch die Amplitudenquan-
tisierung gewonnenen Signals, welche als Signal-Rauschabstand SNR bezeichnet wird, nicht

kleiner ist als die des analogen.
SNR=6,02-M+1,76 dB (3.2)

Die durch die Quantisierung entstandenen Rundungsfehler bezeichnet man als Quantisierungs-
rauschen, welches sich dem digitalen Signal iiberlagert und im schlimmsten Fall als nichthar-
monische Verzerrung wahrgenommen werden kann (wenn das analoge Signal sehr leise ist).
Je hoher die Wortbreite, desto geringer ist das Quantisierungsrauschen, da die Rundungsfehler

zum nichstliegenden Vergleichswert geringer ausfallen.

3.1.1 Dither

Um den unangenehmen Verzerrungen des Quantisierungsrauschens entgegen zu wirken, fiigt
man dem Signal vor der Quantisierung absichtlich eine Rauschkomponente hinzu, welche die
Eigenschaften von Weilem Rauschen aufweist. Dies bezeichnet man als Dither. Besonders
wirksam ist Dither bei Kleinsignalamplituden, da es sogar die Aufzeichnung von Signalen er-
moglicht, die unterhalb einer Quanitisierungsstufe g liegen. In Abbildung 3.2 wird die Wir-

kungsweise bildlich erklédrt. Quantisiert man ein sinusdhnliches Signal mit einer Amplitude,

18



KAPITEL 3. ANALOG-DIGITAL WANDLUNG

Abbildung 3.2: Links ungedithertes Signal mit einer Amplitude von 1,5 q vor der A/D-Wandlung, digi-
tales Signal; rechts gedithertes Signal vor der A/D-Wandlung, digitales Signal [3, S. 174].

welche nidherungsweise im Bereich einer Quantisierungsstufe liegt, so resultiert aus der Wand-
lung ein annédhernd rechteckformiges Signal. Fiigt man dem Signal vorher jedoch Dither mit der
Amplitude einer halben Quantisierungsstufe hinzu, so springt der Quantisierer zuféllig um den
Signalwert, wodurch der Mittelwert des resultierenden digitalisierten Signals dem originalen

eher entspricht. Man konnte also auch von einer Linearisierung reden.

3.1.2 Uberabtastung

In der Realitit ist es schwer (fast unmoglich) ein Anti-Aliasing Tiefpass zu realisieren, welches
seine maximale Sperrdampfung bei der Nyquistfrequenz erreicht hat, ohne den Frequenzgang
des Nutzsignals zu beeinflussen. Um dieses Kriterium zu erfiillen, wird sich der Uberabtas-
tung (engl. Oversampling) bedient, welche die Abtastrate vervielfacht und es somit ermoglicht
die Nyquist-Frequenz zu erhthen, wodurch einfache Filter verwendet werden konnen. Ein zu-
satzlicher Vorteil ergibt sich dadurch, dass die Energie des Quantisierungsrauschens nicht fre-
quenzabhiéngig ist (sie steigt also nicht mit zunehmender Abtastrate). Die Gesamtenergie kann
dadurch auf eine groflere Bandbreite verteilt werden, wodurch sie sich im Bereich des Nutzsi-
gnals verringert. Pro Frequenzverdopplung kann ein Gewinn des Signal-Rauschabstandes von 3
dB erzielt werden. Nach der digitalen Wandlung muss die Abtastfrequenz jedoch unter Einsatz
eines dezimierenden digitalen Filters auf die des Wandlers ausgangsseitig geforderte Abtastfre-

quenz reduziert werden.

3.1.3 Noise Shaping

Noise Shaping, auch Rauschformung genannt, bezeichnet das Verschieben des Quantisierungs-
rauschens in einen hoheren Frequenzbereich, der fiir das menschliche Gehor weniger oder im
besten Fall garnicht wahrnehmbar ist und spielt eng mit der Uberabtastung zusammen. Da
durch Oversampling die Nyquist-Frequenz deutlich angehoben wird, entsteht ein Frequenz-
bereich jenseits von 20 kHz in welche das Quantisierungsrauschen verschoben werden kann,

wodurch es im horbaren Bereich verringert wird. Umgesetzt wird diese Frequenzverschiebung
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Pegel Analogsignal
1 T T~
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Abbildung 3.3: Bitstream und daraus gefiltertes Analogsignal (hier dargestellt mit nur sehr geringer
Uberabtastung) [12, S.895].

durch eine Riickkopplung und Filterung des Quantisierungsfehlers, wobei der Fehler vom fol-
genden Sample subtrahiert wird und sich dadurch ein Anstieg des Quantisierungsrauschens zu
hohen Frequenzen ergibt.

3.1.4 Sigma-Delta-Wandler

Der Sigma-Delta-Wandler ist ein differentieller Wandler und heutzutage sehr weit verbreitet.
Er arbeitet auf Basis eines 1-Bit-Deltamodulators, dessen Mittelwert dem des analogen Signals
entspricht. Dabei wird ein sogenannter Bitstream erzeugt, bei dem jeder Abtastwert durch einen
Schwellwert-Quantisierer (Komparator) verglichen und nur noch die Richtung des Signals co-
diert wird. Eine 1 entpsricht dabei einer steigenden Amplitude und eine O einer fallenden (sieche
Abbildung 3.3).

Da pro Taktschritt lediglich eine Quantisierungsstufenhohe ¢ verdndert werden kann, bedarf
es einer Abtastrate, die um ein Vielfaches hoher ist als die geforderte Ausgangsabtastrate, wo-
durch die Verwendung von Oversampling unerlésslich ist. Hierbei tritt allerdings ein Problem
auf, das mit dem der Unterschreitung der Slewrate verglichen werden kann. Ist die Signalflan-
ke zu steil, so kann der Deltamodulator ihr nicht folgen, was grole Quantisierungsfehler zur
Folge hat, welche man als Flankeniibersteuerung (engl. Slope Overload) bezeichnet. Dieses
Problem wird bei dem Sigma-Delta-Wandler mithilfe eines Integrierglieds im Eingangspfad
gelost, welches einen plotzlichen Amplitudensprung in eine stetig ansteigende Flanke glittet.
Dies verleiht dem Sigma-Delta-Wandler letztendlich auch seinen Namen: das Delta bezieht sich
auf die Differenzbildung und das Sigma auf die Summierung der Abtastwerte durch den Inte-
grator. Durch einen Riickkopplungszweig, bei dem der Bitstream wieder in ein analoges Signal
gewandelt (Jeder Sigma-Delta-Wandler beinhaltet daher auch immer einen D/A-Wandler) und
integriert wird, subtrahiert man das Ausgangssignal vom Eingangssignal. Hier findet die eigent-
liche Differenzbildung statt (siche Abbildung 3.4). Dies gewihrleistet, dass der Mittelwert des
Ausgangsbitstreams sich dem Eingangssignal annihert.

Der Sigma-Delta-Wandler beinhaltet zusétzlich zwei Tiefpésse. Der erste befindet sich am Ein-
gang um die Signalbandbreite auf den horbaren Bereich zu begrenzen, der zweite dezimiert
die Uberabtastrate am Ausgang wieder auf die urspriinglich geforderte und demoduliert das
PDM- in ein PCM-Signal. PDM steht fiir Pulsdichtemodulation und bezeichnet das Ausgangs-
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Tiefpassfilterung Abtastung und Quantisierung
ﬂvﬁvév ! 011001101
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Abbildung 3.4: Funktionsweise eines Sigma-Delta-Wandlers mit Tiefpassfilterung des analogen Signals,
anschlieBender Integration und Quantisierung und Riickkopplungspfad einschlielich Digital-Analog-
Wandlung zur Differenzbildung [3, S.180].

signal des Sigma-Delta-Modulators. Dabei ist die Hiufigkeit der binédren eins proportional zur
analogen Signalamplitude, wodurch dessen Signalverlauf sichtbar wird. Moderne Sigma-Delta-

Wandler arbeiten meist mit 64- oder 128-facher Uberabtastung der nominellen Abtastrate.

3.1.5 Logik-Pegel

Um bei digitalen Gerédten wie dem PCM 1801 bestimmte Operationsmodi einzustellen, werden
oft Logik-Schaltungen verwendet. Dabei werden die Werte 1 (high) und O (low) von analogen
Spannungen représentiert. Die hier verwendeten Bauteile benutzen dafiir Schmitt-Trigger, wel-
che als Komparator mit Spannungshysterese arbeiten (sieche Abbildung 3.5). Grundlage dafiir
ist ein Operationsverstirker mit Riickkopplungspfad zum nichtinvertierenden Eingang, dhnlich
der Grundschaltung des invertierenden Verstirkers (siehe Kapitel 2.2), jedoch mit vertausch-
ten Eingéngen. Der Schmitt-Trigger arbeitet dabei als Schwellwertschalter, dessen Spannungs-
schwellen mithilfe der Widerstdnde R; und R, eingestellt werden konnen. Ab einer bestimmten
Eingangsspannung springt der Ausgang entweder auf den maximalen oder minimalen Wert,
welche dann als logisch 1 oder logisch O interpretiert werden kann. Vorteil der Hysterese ist,
dass die Ausgangsspannung konstant bleibt solange der Schwellwert des anderen Logik-Pegels

nicht iiberschritten wird, was dem Tiefpassverhalten von langen Kabelstrecken und Uberlage-

Abbildung 3.5: Funktionsweise eines Schmitt-Triggers bei sinusférmiger Eingangsspannung U, und den
Schwellwerten Uy und U [11, S. 867].
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clock SCK
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data SD
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TRANSMITTER = MASTER
SCK
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TRANSMITTER D RECEIVER

RECEIVER = MASTER

Abbildung 3.6: Senderichtung der Signalleitungen im Master-Modus (oben) und Slave-Modus (unten)
[5.S. 1]

rungen von Storsignalen und Rauschen entgegenwirkt. Das resultierende Ausgangssignal ent-

spricht dann wieder einem Rechtecksignal, welches korrekt interpretiert werden kann. [11, S.
867 1.]

3.1.6 IS

Der Serielle Bus I2S (Inter-IC Sound) ist ein 1986 von Phillips Semiconductors entwickelter
Standard zur ausschlieBlichen Ubertragung digitaler Audiodaten (z.b. PCM) und dient der Kom-
munikation zwischen Integrierten Schaltkreisen. Ein wesentlicher Vorteil liegt darin, dass die
Audiodaten und der Takt auf getrennten Leitungen iibertragen werden, wodurch das Taktsignal
beim Empfénger nicht wie bei anderen seriellen Bussen nachtriglich aus dem Datensignal gefil-
tert werden muss, wodurch Jitterprobleme (Genauigkeitsschwankungen im Ubertragungstakt)
entstehen konnen. Abbildung 3.6 zeigt das entsprechende Signalflussdiagramm. I2S besteht im
einfachsten Fall aus den folgenden drei Leitungen:

¢ Serial Clock (SCK)

* Word Select Clock (WS)

* Serial Data (SD)

Dabei bestimmt die Serial Clock SCK (oft auch als Bitclock bezeichnet, BCK) die Taktrate, mit
welcher die seriellen Daten iibertragen werden. Die Frequenz ergibt sich dabei aus dem Produkt
der Abtastrate fs, der Wortbreite M und der Anzahl der zu iibertragenen Kanile n:

SCK = fsMn (3.3)

Die Word Select Leitung, welche meist auch als LRCK bezeichnet wird, unterscheidet zwischen
linkem und rechtem Kanal und kennzeichnet den Wortanfang des seriellen Datenstroms. Sie
entspricht immer der Abtastrate. Der 12S-Bus erlaubt dabei verschiedene Ubertragungsformate,
darunter I2S, Left-Justified und Right-Justified. Im I2S Format liegt der gro3te Unterschied dar-
in, dass das MSB (most significant bit) des folgenden Datenwortes nach Bitwechsel der LRCK

Leitung immer um eine Taktperiode von SCK verschoben ist (siche Abbildung 3.7), was dem
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Abbildung 3.7: Zeitliche Taktung der drei Ubertragungsleitungen einer I2S Schnittstelle [5, S.1]

Sender eine Vorbereitung zur synchronen Ubertragung des folgenden Datenwortes ermoglicht
und dem Empfinger Zeit gibt, das vorherige Wort zu speichern und den Eingang zuriickzuset-
zen. Ob die WS Leitung sich dabei mit fallender oder steigender Flanke des SCK Taktes @ndert
ist nicht relevant. Left-Justified und Right-Justified iibertragen das MSB immer unmittelbar
nach dem LRCK Wechsel ohne Verzogerung. Der Unterschied dieser beiden liegt wiederum
darin, dass bei Erstgenanntem, im Fall von beispielsweise einer Wortbreitenkonvertierung, sich
die informationshaltigen Bits links befinden und nullen in Richtung des LSB &dufgefiillt wer-
den". Bei Right-Justified wird dementsprechend nach links aufgefiillt.

Die SD-Leitung iibertrédgt letztendlich die PCM-Audiodaten im Zweierkomplement unidirektio-
nal. Dabei wird Verwendung des Zeitmultiplexverfahrens (TDM) gemacht, was es ermoglicht
Daten von zwei verschiedenen Kanilen auf einer Leitung zu iibertragen. Es kommt vor, dass
sowohl eine SD-In als auch eine SD-Out vorliegen, sofern das Gerét beides unterstiitzt. Die se-
riellen Daten werden immer mit dem MSB zuerst iibertragen, wodurch Empféinger und Sender
keine Informationen iiber die Anzahl der zu iibertragenenen Bits des jeweils anderen benotigen.
Werden dem Empfinger beispielsweise weniger Bits libertragen als er erwartet, setzt er die feh-
lenden Bits auf null, empfingt er mehr als erwartet, werden die iiberschiissigen Bits ignoriert.
Um eine Taktsynchronisation auf Empfinger- und Senderseite zu ermoglichen, wird oft noch
eine zusitzliche System Clock (SCKI) oder oft auch als Master Clock Leitung (MCLK) be-
zeichnet, verwendet, aus welcher die oben genannten Takte dann mithilfe von Dezimationsfil-
tern abgeleitet werden konnen. Die Pegel High und Low beziehen sich bei I2S auf Spannungen
von <0,8 V (0) und > 2 V (1), welche mithilfe der Transistor Transistor Logik (TTL) realisiert

werden. [5]

3.2 Auswahl eines geeigneten Wandlers

Die Auswahl eines geeigneten Analog-Digital-Wandlers erwies sich anfangs, dhnlich wie bei
der des Verstirkers, sehr schwierig. Zahlreiche Hersteller bieten verschiedenste Ausfiihrungen
mit unterschiedlichen Eingangs- und Ausgangssignalen an. Da auch der Instrumentenverstérker

INA163 von Texas Instruments stammt, bot es sich auch hier an, einen A/D-Wandler von TI zu
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wihlen, da deren Bauteile in Deutschland zum einen weit verbreitet und leicht erhéltlich und
zum anderen entsprechende Parameterbeschreibungen bauteiliibergreifend einheitlich gehalten
sind. Hinzu kommt die gute und detailreiche Dokumentation innerhalb der Datenblitter.

Die Wahl fiel daher zuerst auf einen Wandler, der sich fiir die Umsetzung iiberhaupt als entspre-
chend kompatibel erweist, da er das Zwischenstiick zwischen Vorverstirker und USB-Briicke
darstellt.

Auf Seite des Eingangs bot es sich an, sich fiir einen Single-Ended Input zu entscheiden, der
den Anspriichen der Schaltung geniigt. Zwar erreichen differentielle Eingénge im Vergleich eine
doppelt so hohe Dynamik und sind weniger storanfillig, so sind diese Effekte im Hinblick auf
die ohnehin hohe Verstiarkung und die sehr kurze Leitungsldnge vom Vorverstirker zum Wand-
ler in diesem Fall von geringer Bedeutung. AuBBerdem wurden entsprechende Maf3nahmen (z.B.
Gleichtaktunterdriickung durch differentielle Eingiinge) bereits in der Stufe des Vorverstérkers
angewandt. Da sich auBBerdem alle Bauteile in unmittelbarer Nidhe zueinander befinden, ist die
Gefahr von @uBleren Storeinfliissen gering. Hinzu kommt, dass Bauteile mit Single-Ended In-
puts preiswerter sind und weniger Platinenplatz verbrauchen, was bei dem hier entwickelten
Endgerit stets eine Rolle spielt.

Wie bereits erwidhnt kommunizieren moderne Audiogerite heutzutage untereinander in der Re-
gel mit dem seriellen Bussystem I2S. Nach der A/D-Wandlung folgt meist ein digitaler Si-
gnalprozessor (DSP), welcher das digitale Audiosignal optional aufbereitet und im Anschluss
iber gingige Schnittstellen (USB, Firewire oder dhnliche) an ein entsprechendes Host-System
tibertragen soll. In diesem Fall stellt den DSP der Baustein CP2114 dar und soll lediglich die
Kommunikation mit einem PC via USB ermdglichen (dazu mehr in Kapitel 4). Ein Analog-
Digital-Wandler, der diese Kriterien erfiillt, ist der PCM1801.

Wie wir aber spiter noch sehen werden, geniigt die Annahme nicht, Bauteile seien kompatibel
zueinander, nur weil einer der beiden Gerite I2S Daten senden (SD-Out) und der andere empfan-
gen (SD-In) kann. Bei der Auswahl muss grofite Riicksicht auf die im Datenblatt unterstiitzen
Taktraten jeder einzelnen Leitung genommen werden. Dies war eine der grof3ten Problematiken

wihrend Entwicklung.
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Abbildung 3.8: Blockdiagramm des A/D-Wandlers PCM1801 [10, S. 1]

3.2.1 Eigenschaften

Das folgende Unterkapitel beschreibt die wichtigsten Eigenschaften und Parameter des hier
verwendeten PCM 1801 im Bezug auf den Mikrofonvorverstiarker und CP2114.

Betriebsspannung

Digitale Bausteine, wie auch der PCM 1801, fordern meist eine analoge (V) und digitale (Vpp)
Betriebsspannug, welche in der Regel zwischen 3,3 V und 5 V liegt. In diesem Fall sollen die
Betriebsspannungen Ve und Vpp 5 V betragen, wobei die Werte maximale Spannungsschwan-
kungen von £0,5 V aufweisen diirfen. Um den Einsatz von zusitzlichen Spannungsquellen zu
vermeiden, soll die Versorgung iiber den USB-Bus stattfinden, welcher eine Spannung von 5V
bereitstellt.

Eingangsspannung

Die Vollaussteuerung wird bei dem hier verwendeten Analog-Digital-Wandler bei einer Spitze-
Spitze-Spannung (eng. Peak-to-Peak) von 2,828 V, erreicht. Das bedeutet, dass die Ausgang-
samplitude des Vorverstirkers bei 1,414 V eine Vollaussteuerung von 0 dBFS (Dezibel Full
Scale) bei dem PCM1801 bewirkt. Bei einer Uberschreitung dieser Spannung kommt es zu
Verzerrungen, da oberhalb kein digitaler Wertebereich existiert, um diese Spannungen zu be-
schreiben. Das resultierende Signal wird bei OdBFS ,,abgeschnitten” und n#hert sich in seiner

Form mehr und mehr der eines Rechtecksignals, wobei Oberwellen entstehen, die den Klirrfak-
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tor drastisch erhohen. Die Verstirkung des Vorverstirkers wurde zu diesem Zweck entsprechend

variabel dimensioniert und begrenzt (sieche Kapitel 2.3).

Abtastrate, Wortbreite und Verlustleistung

Moderne Standards setzen bestimmte Wortbreiten und Abtastraten voraus. So ist das Standard-
format einer CD zum Beispiel 16 bit bei 44,1 kHz und einer DVD meist 24 bit bei 48 kHz oder
96 kHz. 24 bit bei 48 kHz waren anfangs auch die Werte, die bei der Entwicklung angestrebt
werden sollten. Im Hinblick auf den CP2114, welcher lediglich eine Abtastrate von 48 kHz bei
16 bit unterstiitzt, wurde sich jedoch fiir den PCM 1801 entschieden, dessen maximale Wortbrei-
te und Abtastrate der des CP2114 entsprechen. Zwar kann der CP2114 auch Audio-Daten mit
24 bit empfangen, indem er die ersten 16 Bits speichert und die letzten 8 Bits verwirft, jedoch
muss die Abtastrate bei 48kHz liegen. Eine hohere Auflosung auf Seite des A/D-Wandlers wire
also nicht von Vorteil.

Dies kommt iibrigens auch einer niedrigeren Verlustleistung zugute, denn je hoher die Abta-
strate ist, unter der ein A/D-Wandler betrieben wird, desto groBer ist auch die resultierende
Leistungsaufnahme. Im Vergleich zu dem PCM1802, welcher ein Schwesterprodukt der glei-
chen Serie mit 24 bit bei bis zu 96 kHz ist, weist der PCM 1801 circa die halbe Verlustleistung

auf. Erwerbliche A/D-Wandler bieten heutzutage meist Spezifikationen an, die oberhalb der

‘ VecinV | Vppin 'V | f5in kHz | Verlustleistung in mW

PCM1801 (16 bit) 5 5 44,1 90
PCM1802 (24 bit) 5 33 44,1 147
PCM1802 (24 bit) 5 33 96 176

Tabelle 3.1: Vergleich der Verlustleistung bei hoherer Abtastrate, gemessen bei 64-fachen Oversampling
bei PCM 1801 und 128-fachen Oversampling bei PCM1802.

oben beschriebenen Werte liegen, wodurch der PCM 1801 einer der wenigen Wandler ist, der
genau diese Kriterien erfiillt. Preislich unterscheiden sie sich wenig.

Insgesamt unterstiitzt der PCM 1801 mogliche Abtastraten von 32 kHz, 44.1 kHz und 48 kHz
und Wortbreiten von 16 bit bei I2S und Left-Justified.

Wandlung, Oversampling und Filter

Die digitale Wandlung wird durch einen Sigma-Delta-Wandler fiinfter Ordnung durchgefiihrt,
welcher vereinfacht gesagt, vor der Komparatorstufe mit fiinf Integrator-Stufen und diversen
Riickkopplungspfaden erweitert wurde. Da bei der Verwendung von mehreren Integratoren Pha-
sendrehungen entstehen, werden sie hier mithilfe der Switched-Capacitor-Filter Technik reali-

siert, auf welche an dieser Stelle aber nicht weiter eingegangen werden soll.!

'"Markell, Richard (1990): Take the Mystery out of the Switched-Capacitor Filter http://cds.linear.com/
docs/en/application-note/an40f . pdf[PDF-Datei][Stand 05.05.2016]
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Abbildung 3.9: Sperrddmpfung des Dezimationsfilters links [10, S. 10]; Normalisierter Frequenzgang
des digitalen Hochpassfilters rechts [10, S. 11].

Der Sigma-Delta-Wandler arbeitet dabei mit 64-facher Uberabtastung, welche aus dem Taktsi-
gnal der SCKI mit 256 f5 (256-fache Abtastfrequenz) gewonnen wird. Dadurch wird die Nyquist-
Frequenz fiir 48 kHz zu 1,536 MHz verschoben, wodurch zur eingangsseitigen Bandbegrenzung
ein einfaches passives Tiefpassfilter aus C =22 nF und R = 220 Q mit einer Grenzfrequenz von
circa 33 kHz verwendet werden kann. Die selbe Frequenz steuert den Dezimationsfilter zur
Riickgewinnung der nominellen Abtastrate mit 1/64 fs und weist eine Sperrdamfpung (engl.
Stopband Attenuation) von -65 dB auf (siehe Abbildung 3.9 links), wobei der Frequenzgang un-
terhalb der halben Abtastrate (nominelle Nyquist-Frequenz f4 = 24 kHz) unbeeinflusst bleibt.

Des Weiteren sorgt ein internes digitales Hochpassfilter zur Entkopplung von Gleichspannungs-
anteilen. Der entsprechende Frequenzgang normiert zur Abtastfrequenz fs/1000Hz ist in Ab-
bildung 3.9 rechts zu sehen. Daraus ist abzulesen, dass die Grenzfrequenz bei einer Abtastrate
von 48 kHz bei ungefihr f, = 1,2 Hz liegt (Schnittpunkt bei -3dB und etwa 0,025 Hz norma-
lisierter Frequenz fiihrt zu 48000 - 0,025/1000) und bei der kleinsten auftauchenden Frequenz

eine Dampfung von -85 dB erreicht wird.

3.2.2 Taktsignale

Der PCM 1801 bezieht seine System Clock (SCKI), welche intern mithilfe von verschiedenen
ganzzahligen Dezimationsfiltern in andere Taktraten umgewandelt und damit diverse Operatio-
nen betrieben werden, immer aus einer externen Quelle und arbeitet ausschlieBlich als Slave,
ein Betrieb als Master ist nicht moglich. Um Verwechslungen zu der System Clock des CP2114
auszuschlieBen, wird die System Clock folglich als Master Clock (MCLK) bezeichnet. Das
MCLK-Signal wird in diesem Fall von dem CP2114 bezogen und dient auch der Synchronisa-
tion der beiden Bausteine.

Kompatible Frequenzen von MCLK sind die 256-fache, 384-fache und 512-fache Abtastrate f;.
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Sampling Rate Frequency | Master Clock Frequency (MHz)
(kHz) 256 f 384 f 512 f
32 8.1920 | 12.2880 16.3840
44.1 11.2896 | 16.9344 22.5792
48 12.2880 | 18.4320 24.5760

Tabelle 3.2: Aus der Master Clock abgeleitete mogliche Abtastraten f; [10, S. 13]

Die dadurch moglichen Taktfrequenzen sind in Tabelle 3.2 aufgelistet.

I2S Taktraten

LRCK entspricht immer der Abtastfrequenz f;, sie muss daher 48 kHz betragen. Wird das Left-
Justified Audioformat verwendet, unterstiitzt der PCM1801 als Bitclock die 32-fache, 48-fache
oder 64-fache Taktfrequenz des LRCK-Signals, wobei die zwei zuletzt genannten Verhiltnis-
se nur unter einer Master Clock akzeptiert werden, die der 384-fachen Abtastrate akzeptiert
werden, nicht jedoch unter der 256-fachen Abtastrate. Das 12S Format unterstiitzt die 32-fache
LRCK-Frequenz nicht. BCK muss in diesem Fall das 32-fache der LRCK-Frequenz betragen,
da pro LRCK Taktperiode 16 bit des linken und 16 bit des rechten Kanals iibertragen werden
miissen. Sie betrigt unter LRCK = 48 kHz demzufolge 1,536 Mhz.

Das einzig kompatible Verhiltnis aller Taktsignale liegt letztendlich nur bei einer Master Clock
vor, welche der 256-fachen Abtastrate entspricht um eine nominelle Abtastrate von 48 kHz
zu gewdhrleisten. Da das I2S Format nicht die 32-fache Abtastfrequenz unterstiitzt, muss Left-
Justified verwendet werden.

Der CP2114 unterstiitzt nur Abtastraten von 48kHz und eine Master Clock von 12 MHz oder
12.288 MHz. Die Master Clock muss daher 12.288 MHz betragen, damit die geforderte Abta-
strate von 48 kHz erzielt wird, denn MCLK = 12 MHz hiitte eine Abtastrate von 46,875 kHz

zur Folge.

3.3 Schaltplan mit A/D-Wandler PCM1801

Die resultierende Schaltung ist fast identisch mit der des Datenblatts (siehe [10, S. 17]) und
kann in Abbildung 3.10 betrachtet werden. Die gesamte Funktionsweise wird von der Schaltung
innerhalb des ICs bestimmt, die dullere Beschaltung dient in diesem Fall lediglich der Kompen-
sation parasitdrer Effekte, der Einstellung verschiedener Operationsmodi oder der Bandbegren-
zung des Eingangssignals.

Wie auch bei dem Mikrofonvorverstirker, werden auch hier sowohl 0,1uF Keramikkonden-
satoren zur Wechselspannungsentkopplung und 10uF Elektrolythkondensatoren als Puffer der

Versorgungsspannungen verwendet.
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Abbildung 3.10: Finaler Schaltplan der Stufe der A/D-Wandlung mit PCM1801 [10, S. 17].

Desweiteren wird zur zusitzlichen Bandbegrenzung im Eingangssignalweg Ujy, welches das
Ausgangssignal des Vorverstiarkers ist, wieder ein passives Antialiasing-Tiefpassfilter mit einer
Grenzfrequenz bei f, = 33kHz aus Ry = 2202 und C; = 22nF und ein Hochpassfilter mit einer
Grenzfrequenz von f, = 5,3Hz aus C; = 1uF und dem Eingangswiderstand R;;, = 30k€ ver-
wendet und schlieBlich an Pin V;,; angelegt. V;,g wird nicht verbunden, da die Funktion des
Endgerites, wie bereits erwihnt, auf einen Mono-Betrieb ausgelegt ist. Vi und V. s, werden
tiber 4,7uF Elektrolythkondensatoren ebenfalls mit Masse verbunden, da keine Referenzierung
mit einer Offsetspannung vorgesehen ist. Diese Kapazititswerte werden im Datenblatt emp-
fohlen. Die Pins SCKI, BCK und LRCK arbeiten als Eingiinge fiir die entsprechenden Signale
MCLK, BCK und LRCK des CP2114. DOUT sendet den informationshaltigen 12S-Datenstrom
an den Eingang SDIN des CP2114.

Die analoge und digitale Masse (AGND und DGND) werden mit einander verbunden. Im Grun-
de genommen sind sie das gleiche, sie werden jedoch als analoge und digitale Masse bezeich-
net, da die Entkopplung so nahe am Eingangspin der Versorgungsspannungen stattfinden soll
wie moglich, daher existiert eine fiir die analoge und eine fiir die digitale Betriebsspannung.
Ahnliches gilt in diesem Fall auch fiir die Betriebsspannungen V¢ und Vpp. Sie konnen von
der selben Versorgungsspannung (USB-Bus) bezogen werden und werden deshalb miteinander

verbunden.

Data Format

Ob der PCM 1801 die Audiodaten als Left-Justified oder I12S ausgeben soll, kann mithilfe des
Format-Pins (FMT) festgelegt werden. Left-Justified wird mit einem Low-Pegel ausgewdhlt, der

von einer Schwellspannung von <0,8 V erzeugt wird und daher einfach mit Masse verbunden
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werden kann. Die Einstellung des 12S-Formats erfolgt dementsprechend mit einem High-Pegel,
welcher bei einer Schwellspannung ab > 2 V erzeugt wird. FMT kann dafiir einfach mit Vpp
verbunden werden. Obwohl in diesem Fall mit Left-Justified gearbeitet werden muss, soll ein
Schalter installiert werden, welcher FMT entweder mit GND oder Vpp verbindet, um auch zu

einem spdteren Zeitpunkt noch variabel zwischen beiden Audio Formaten wihlen zu konnen.

Bypass des internen Hochpassfilters

Der interne Hochpassfilter (HPF) zur Entfernung des Gleichspannungsanteils kann optional um-
gangen werden. Wird der Logik-Pegel Low erzeugt, wird der PCM 1801 im normalen Modus,
also mit Hochpassfilter betrieben. Bei einer logischen eins wird der HPF umgangen. In diesem

Fall ist der HPF jedoch erwiinscht, sodass der Pin mit Masse verbunden wird.
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Kapitel 4

I2S zu USB

Die Auswahl moglicher ,,Bridge-Devices”, wie sie oft bezeichnet werden, ist bei weitem nicht
so grof} wie die der Operationsverstirker oder A/D-Wandler. Deswegen dauerte es auch umso
langer einen Ansatz zu finden, die digitalen PC-Audiodaten iiberhaupt von einem PC interpre-
tierbar zu machen. Unter USB ist es zudem sehr schwierig neue Geriite zu entwickeln, da kein
standardisiertes Ubertragungsprotokoll existiert (abgesehen von Standardgeriten wie der Maus,
Tastatur oder Massenspeicher durch das HID), was zur Folge hiitte, dass zusétzlich ein speziel-
ler Treiber entwickelt werden miisste. Der CP2114 schien schlieBlich fast ma3geschneidert fiir
das vorliegende Problem zu sein, denn er verfiigt bereits iiber entsprechende Treiber und wird
unter Windows automatisch als HID (engl. Human Interface Device) erkannt und entspricht
der ,,USB Audio Device Class Specification for Basic Audio Devices”!. Es wird der Transfer
von Audio Daten von einem USB-Host zu einen DAC (Digital-Analog-Converter), sowie der
entgegengesetzte Datenstrom von einem ADC zu einem USB-Host unterstiitzt. Somit stellt es
schlieBlich die fehlende Briicke zwischen ADC und PC dar.

4.1 Universal Serial Bus

Bevor nidher auf den eigentlichen Schwerpunkt dieses Kapitels eingegangen wird, sollen zuerst
einige Spezifikationen des Universal Serial Bus aufgezeigt werden. USB stellt den weltweit
meistverwendeten seriellen Bus zur Kommunikation zwischen Peripheriegeriten und Endgera-
ten dar. Darunter fillt unter anderem der Austausch von digitalen Speicher- und Steuerdaten
und die Spannungsversorgung externer Gerite, welche auch einen Ladestrom zum Aufladen
von Akkumulatoren bereitstellen kann, wodurch mobile Gerite aufgeladen werden konnen. Die
USB-Schnittstelle verfiigt standardmiBig iiber vier Leitungen, welche als VBUS, GND, D+ und
D- bezeichnet werden. VBUS dient dabei der Spannungs-/Stromversorung und liefert 5 V bei
100 bis 500 mA, GND ist die Masse. D+ und D- stellen die Dateniibertragungsleitungen auf

symmetrischer Basis dar. Die Brutto-Dateniibertragungsrate hingt dabei von der USB-Version

'USB Implementers Forum (1998): Universal Serial Bus Device Class Definition for Audio Devices http:
//www.usb.org/developers/docs/devclass_docs/audiol0.pdf[PDF-Datei][Stand 05.05.2016]
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USB 1.1 USB 2.0 USB 3.0 USB 3.1
Low-Speed | 1,5 Mbit/s | 1,5 Mbit/s | 1,5 Mbit/s | 1,5 Mbit/s
Full-Speed 12 Mbit/s | 12 Mbit/s | 12 Mbit/s | 12 Mbit/s

High-Speed - 480 Mbit/s | 480 Mbit/s | 480 Mbit/s
Super-Speed - - 5 Gbit/s 5 Gbit/s
Super-Speed+ - - - 10 Gbit/s

Tabelle 4.1: Maximale Dateniibertragungsrate der USB-Versionen bei verschiedenen Ubertragungsmodi?

und dem Ubertragungsmodus ab. Bis zur High-Speed Ubertragung findet die Leitungscodie-
rung mithilfe des verlustfreien Non-Return-To-Zero-Inverted-Codes (NRZI) statt, wodurch die
Symbolrate letztlich der Datenrate entspricht. Der Pegel springt nicht nach jeder 1 wieder auf 0,
sondern hilt den aktuellen Pegel und wechselt erst bei der nichsten 1. Dabei wird die Codierung
der bindren 1 als Phasenwechsel innerhalb der Bitzelle umgesetzt [3, S. 208]. Die Symbolrate
entspricht dann der Bitrate, was im Vergleich zu anderen Leitungscodes an Bandbreite spart.[3,
S. 208]

Eine wichtige Eigenschaft von USB ist, dass jede Version vollkommen abwértskompatibel ist.
Uber einen USB 3.0-Port konnen daher sogar Gerite der Version USB 1.0 betrieben werden,
jedoch betrigt die maximale Dateniibertragungsrate in diesem Fall der von USB 1.0.

Jede USB Ubertragungsart beinhaltet zugleich eine Fehlerdetektion mithilfe einer zyklischen
Redundanzpriifung (engl. Cyclic Redundancy Code, CRC). Bei jedem Datentransfer wird mit-
hilfe eines Generatorpolynoms, welches sowohl Sender als auch Empfanger kennen, zusitzlich
eine vorberechnete Priifsumme angehingt. Das Polynom aus Datenwort und Priifsumme muss
durch das Generatorpolynom teilbar sein. Der Empfinger kann dementsprechend feststellen ob
das Datenwort dem gesendeten entspricht oder Fehler aufgetreten sind. Im Falle eines Fehlers
wird der Transfer erneut versucht.

Das Human Interface Device ist eine standardméBige Geriteklasse innerhalb USB und wird von
jedem Betriebssystem unterstiitzt. Standardgeridte wie Méuse, Tastaturen und Speichermedien
konnen dadurch ohne zusétzliche Treiber direkt nach der Verbindung arbeiten. Desweiteren un-
terstiitzt es bidirektional die Steuerung externer Gerite beziehungsweise die Softwaresteuerung
im Host-System durch Knopfe und Schalter eines externen Gerites.

USB Audio arbeitet immer mit dem isochronen Transfer, was einen Datenaustausch in ,,Real-
Time” ermoglicht. Dabei wird unter USB 2.0 vom Host eine festgelegte Bandbreite zur Ver-
fligung gestellt, welche im regelmifigen zeitlichen Abstand von 125 ps tibertragen wird. Die
zyklische Redundanzpriifung findet auch hier Anwendung, jedoch kann das Datenpaket im Fall
einer Fehlerdetektion nicht erneut gesendet werden.

Reicheltpedia  (2016): USB  http://www.reichelt.de/reicheltpedia/index.php5/USB[Stand
03.05.2016]
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4.2 CP2114 USB-to-I2S Bridge

Der CP2114 bietet weit mehr Funktionen als fiir das hier entwickelte Audio-Interface notig
sind, weshalb im Folgenden nur auf die notwendigen Funktionen eingegangen wird.

Eine der Kerneigenschaften dieses Bridge-Devices besteht darin, dass es von jedem Host-
System, unabhingig vom Betriebssystem, als Gerit der HID- und USB Audio-Klasse standard-
miBig erkannt wird, eine spezifische Treiberprogrammierung ist daher nicht von Noten. Wird
es per USB-Kabel an einen PC angeschlossen, so erscheint es beispielsweise unter Windows
als Audio Aufnahme- und Wiedergabegerit.

Unterstiitzt werden ausschlieBlich Audio Daten mit einer Abtastrate von 48 kHz und einer Wort-
breite von 16 bit. Als digitale Audioschnittstelle dient I2S und sowohl das Left-Justified als auch
das I2S-Format. Im Gegensatz zum PCM1801 kann der CP2114 nur als Master fungieren.

Die Dateniibertragungsrate via USB betrdgt nach USB 2.0 Full-Speed bis zu 12 Mbit/s. Benétigt

werden fiir die Ubertragung der Audiodaten jedoch nach
Bitrate = Abtast frequenz - Wortbreite - Kanalzahl 4.1)

lediglich 1,536 Mbit/s. [8, S. 42]

Betriebsspannung

Die analoge Spannungsversorgung Ve von 5 V erfolgt tiber die VBUS-Leitung der USB Schnitt-
stelle. Zusitzlich benotigt der CP2114 auch eine niedrigere digitale Spannungsversorgung Vpp,
welche ebenfalls von VBUS bezogen und mithilfe eines Spannungsregulierers auf 3,45 V redu-
ziert. Diese dient der Versorung externen Gerite und wird zusétzlich an den Pin VIO (Digital

Port I/0 Supply Voltage) angelegt, welche interne Logikschaltungen versorgt.

4.2.1 Interne Signalverarbeitung

Der CP2114 verfiigt iiber einen internen CMOS-Oszillator, der entweder eine Taktfrequenz von
48 MHz oder 49,152 MHz erzeugen kann. Diese Taktfrequenz wird durch einen Dezimations-
filter in ein viertel der urspriinglichen Taktrate zerlegt und kann im Anschluss als USB-Clock
oder System Clock (SYSCLK) verwendet werden. Eine Einschrinkung ist, dass USB 2.0 immer
eine strikte Taktfrequenz von 12 MHz benétigt, was mit der zu gewéhrleistenden Dateniibertra-
gungsrate von 12 Mbit/s zusammenhingt, wobei Abweichungen von maximal 0, 25% toleriert
werden.

Die System Clock wird von dem internen Oszillator bereitgestellt, welche unter 49,152 MHz
betrieben wird. Die USB Clock wird deshalb von einer externen Taktquelle gespeist, da sie mit
49,152 MHz nicht kompatibel ist. Abbildung 4.1 zeigt alle moglichen Oszillator und Frequenz
Kombinationen um die geforderten Taktraten fiir USB und SYSCLK bereitzustellen. In diesem
Fall wird der CP2114 unter Modus 3 betrieben.. Wir haben bereits gesehen, dass der PCM 1801
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Mode usB System | IntFreq | MCLK/ | Ext Osc Notes
Clock Clock (MHz) LRCK Freq
(USBCLK) | (SYSCLK) Ratio (MHz)

Source Source

1 Int Int 48 250 NA Lowest cost - no external clock required
Audio device must support 12.0 MHz MCLK

Sync mode: IntOsc adjusted to
accommodate clock mismatch

2 Int Ext 48 256 49.152 Async mode: best audio quality
Sync mode: must drop/repeat samples to
accommodate clock mismatch

3 Ext Int 48 250 48 IntOsc frequency dictated by audio device
49.152 256 MCLK/LRCK ratio

Sync mode: IntOsc adjusted to
accommodate clock mismatch

4 Ext Ext 48 250 48 Audio device must support 12.0 MHz MCLK
Async mode: best audio quality

Sync mode: must drop/repeat samples to
accommodate clock mismatch

Abbildung 4.1: Erlaubte Takteinstellungen fiir die USB und System Clock [7, S. 21]

zur Realisierung einer nominellen Abtastrate von 48 kHz, eine Master Clock von 12,288 MHz
benotigt. SYSCLK muss aus diesem Grund 49,152 MHz betragen. LRCK wird aus MCLK ge-
wonnen und durch einen zusitzlichen Dezimationsfilter durch 250 oder 256 (konfigurierbarer
Parameter) geteilt, woraus demzufolge letztlich eine Taktrate von 48 kHz oder 49,152 kHz re-
sultiert. Da die LRCK Frequenz immer der Abtastrate entspricht, muss LRCK 48 kHz sein.
Abbildung 4.2 zeigt die Taktsynchronisation und -verhiltnisse zueinander und beinhaltet des-
weiteren die fiir das hier entwickelte Audio-Interface wichtigsten Elemente. Ein Audio Buffer
dient als Zwischenspeicher eingehender und ausgehender PCM Daten der SDOUT und SDIN
Leitungen, wobei in diesem Fall lediglich SDIN verwendet wird. Die Bitclock SCK stellt den
Takt dar, mit welcher PCM Daten erfasst werden. Sie entspricht immer einem vierzehntel der
System Clock, was eine Taktrate von 3,428 MHz oder 3,5109 MHz zur Folge hat. Der Analog-
Digital-Wandler PCM 1801 benétigt als Bitclock jedoch eine Frequenz von 1,536 MHz, was
mit der hier gelieferten SCK-Frequenz nicht gewdhrleistet ist. Auf das dadurch entstehende
Problem wird in Kapitel 5.2 eingegangen.

Tabelle 4.2 fasst die resultierenden Taktkonfigurationen des CP2114 zusammen:

USB-Clock | 12 MHz externer Oszillator mit 1/4 Dezimationsfilter
SYSCLK 49,152 MHz | interner Oszillator

MCLK 12,288 MHz | SYSCLK / 4

LRCK 48 kHz MCLK /256

SCK 3,5108 MHz | SYSCLK /14 — Inkompatibel

Tabelle 4.2: Taktkonfigurationen des CP2114
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49.152MHz
U
Vo SYSCLK
!

@ Internal
Oscillator

use || 48MHz/49.152

usB

(T — soor 77777/ 7]
(oW —son_//////A =] - |

Audio In Buffer [«

Abbildung 4.2: Blockdiagramm moglicher Taktkonfigurationen des CP2114; konfigurierbare Optionen
sind in dunkelblauen Boxen dargestellt [7, S. 22]

4.2.2 Evaluationsboard

Wihrend der Entwicklung bietet es sich an vielen Stellen an, ein entsprechendes Evaluations-
board zu Hilfe zu nehmen. Dies sind priparierte Platinen, auf denen zum einen entsprechende
Bauteile vormontiert sind, zum anderen beinhalten sie zusétzliche duBlere Beschaltungen und
diverse Schnittstellen, um die Eigenschaften und Féahigkeiten eines Bauteils zu testen. Da der
CP2114 lediglich in einem QFN-Gehéduse (Quad Flat No Leads) der MaBle Smm x Smm her-
gestellt wird, welche fiir eine Montage mit Hilfe spezieller Lotofen vorgesehen sind, war die
Verwendung eines Evaluationsboards unausweichlich.

Des Weiteren verfiigt es iiber priparierte Anschlusspins, welche das Abgreifen oder Anlegen
externer Signalleitungen vereinfachen.

Unter Zuhilfenahme der Software AN721 von Silicon Labs konnen diverse Bauteilkonfigura-
tionen vorgenommen werden. Diese beinhalten die Einstellung der Taktfrequenz des internen
Oszillators, des Dezimationsfilters zur Gewinnung der bendtigten weiteren Taktraten, die Aus-
wahl des digitalen Audioformats oder auch des verwendeten Versorgungsstroms, welcher iiber
VBUS bezogen wird. Die Konfigurationsdateien kénnen im Anschluss exportiert und auf wei-

teren Modellen des verwendeten Bauteils installiert werden. [6]
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Kapitel 5
Realisierung und Praxis

Dieses Kapitel beschiftigt sich mit praxisrelevanten Themen, darunter Messungen und aufge-

tretenen Probleme.

Gehiuse und Adapter

Da der Instrumentenverstirker INA163 und A/D-Wandler PCM 1801 lediglich in einer Small
Outline (SO) Gehéduseform produziert werden, welche darauf ausgelegt ist, direkt auf einer
Platine oberflachenmontiert zu werden, mussten die Bauteile zuerst mit Dual In-Line Package

Adaptern erweitert werden um sie auf einem Experimentierboard verwenden zu konnen.

5.1 Simulation und Messungen des Mikrofonvorverstirkers

Zu Simulationszwecken wurde die Software LTSpice IV der Firma Linear Technology verwen-
det. Entsprechende Simulationsdateien befinden sich auf der beilegten CD. Um theoretische
und gemessene Werte gegeniiberstellen zu konnen, wird in diesem Thema auf die Simulationen
und Messungen zugleich eingegangen.
Ausgewihlte Simulationsergebnisse befinden sich in Anhang A, Aufzeichnungen von Messun-
gen mithilfe des Oszilloskops befinden sich in Anhang B.
Zur Durchfiihrung der Messungen wurden folgende Gerite verwendet:

* Tektronix TDS 3014B Digital-Oszilloskop

* PeakTech 3325 Digital-Multimeter

* HAMEG HM8030-6 10 MHz Funktionsgenerator
Da es mit den verwendeten Funktionsgeneratoren nicht moglich war, sie aufeinander zu syn-
chronisieren (,,triggern”) und daraufhin eines der Signale um 180° in der Phase zu verschieben
um ein differentielles Mikrofonsignal zu simulieren, wurde stattdessen in der Messung ein un-

symmetrisches Signal mit doppelter Amplitude verwendet.
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Variabler Widerstand Rg

Aus Griinden der Ubersichtlichkeit, wird die Reihenschaltung bestehend aus R, und Rg im
Folgenden als Gesamtwiderstand Rs angegeben. In der Praxis ergaben sich fiir den Winder-

standswert des Trimmpotentiometers R, und Rg folgende Werte:

Rgmax = 988,6 Q Romin = 1,1Q
Ry = 11,3Q

Frequenzgang

Die Verstiarkung wurde bei der Messung so angepasst, dass sich die Ausgangsspannung bei ei-
nem Sinussignal von 1 kHz und einer Amplitude von 10 mV auf eine Spitze-Spitze-Spannung
von 2,828 V einstellt, was der maximalen Eingangsspannung des PCM1801 entspricht um ihn
vollstiandig auszusteuern. Bei gleich bleibender Verstirkung wurde dann die Ausgangsspannung
von Frequenzen im Bereich von 2 Hz bis 100 kHz gemessen. Die Messergebnisse wurden dar-
aufhin in Effektivwerte umgerechnet, deren Spannungspegel in dBy als Funktion der Frequenz

in Abbildung 5.1a graphisch aufgetragen sind. In der Simulation wurde der variable Widerstand

4,00

1 10 100 1000 10000 100000

S1000 L e e e o

fin Hz

(a) Messung (b) Simulation

Abbildung 5.1: Frequenzgang bei angepasster Verstarkung um den PCM1801 vollstindig auszusteuern

R, so angepasst, dass er dem der Messung entspricht. Der gemessene wurde dem simulierten
Frequenzgang aus Abbildung 5.1b gegeniibergestellt. Abgesehen von einer Pegeldifferenz der
Maximalpegel von 1 dB, entsprechen die Messungen der Simulation im Rahmen der Toleran-
zen.

Die untere und obere Grenzfrequenz zeigt Tabelle 5.1. Die gemessenen Grenzfrequenzen ent-
sprechen den berechneten in guter Ndherung. Der Bereich von 20 Hz bis 10 kHz weist (bis auf
leichte Dampfungen der dulleren Frequenzgrenzen) einen linearen Frequenzgang auf. Bei 20
kHz besteht eine Ddmpfung von -1,6 dB. An dieser Stelle kann iiber eine Erhohung der Grenz-

frequenz nachgedacht werden. Da das menschliche Gehor Frequenzen dieser Grof3enordnung
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Messung | Simulation
fou 7 Hz 7,12 Hz
fo0 | ~30kHz | 36,457 kHz

Tabelle 5.1: -3dB Grenzfrequenz der Messung und Simulation

jedoch ohnehin weniger stark wahrnimmt, ist der Effekt vernachléssigbar.

Ausgangsspannung mit Testsignal

Als Testsignal wurde erneut ein Sinussignal mit einer Frequenz von 1 kHz und einer Amplitude
von 10 mV verwendet. Dabei wurde die Ausgangsspannung und der Widerstandswert R; ge-
messen um die resultierende Spannungsverstirkung G zu ermitteln (der Index mess steht dabei
fiir Messung, sim fiir Simulation).

Die Werte liegen in den erwarteten Toleranzbereichen. Lediglich bei maximaler Verstirkung

Messung | Simulation | Abweichung | Rgmess | RGsim | Gmess | Gsim

ﬁa,max 5,12V 4,45V 15,06 % 12,4 Q 12 Q 512 | 501
(AJa,min 0,062V | 0,0625V 0,80 % 999,6 Q | 1012 Q| 6,2 | 6,93
ﬁa,PCMlsol 1,41V 1,32V 6,82% 40,7 Q | 41 Q 141 147

Tabelle 5.2: Mess- und Simulationswerte der Ausgangsspannung U, und R¢ und die daraus berechnet
Spannungsverstirkung G

tritt eine Abweichung von circa 15 % auf. Dies lésst sich jedoch dadurch erkliren, dass in dem
Bereich einer hohen Spannungsverstiarkung, eine kleine Widerstandsédnderung eine hohe Span-
nungsdnderung aufweist. Im Bereich von Rg = 10Q bewirkt eine Widerstandserhohung von

einem Ohm schon eine Verringerung der Spannungsverstarkung um 55.

Ausgangsspannung mit symmetrischem Mikrofon

Es wurden zusitzlich Messungen mit dem dynamischen Mikrofon SM58 von Shure durchge-
fiihrt. Diese dienen jedoch nur der Demonstration, dass der Vorverstirker auch bei symmetri-
schen Eingangssignalen funktioniert. Da sich die Eingangsspannung des Vorverstirkers abhén-
gig von der Lautstdrke des akustischen Signals, welches in diesem Fall durch Sprache erzeugt
wurde, stetig dndert, wurden keine exakten Messwerte erfasst. Jedoch zeigten die Messungen,
dass sich der Dynamikumfang der Verstdrkung fiir dynamische Mikrofone eignet. Die Aus-
gangsspannung konnte durch den variablen Widerstand R bei normaler Sprache, auf Spannun-
gen von einigen hundert Millivolt bis zur maximalen Aussteuerung des Vorverstirkers verstarkt
werden. Ebenfalls konnte die Verstirkung so angepasst werden, dass die maximale Eingangs-
spannung des PCM1801 von 2,828 V,,, bei Sprachaussteuerung nicht iiberschritten wird. In
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Anhang B befinden sich entsprechende Momentaufnahmen des Oszilloskops bei verschiede-
nen akustischen Signalen und unterschiedlicher Verstarkung (siehe Abbildung B.§, B.7,B.9 und
B.10).

5.2 Analog-Digital-Wandlung und I?S zu USB Konvertierung

Es konnten leider keine Messergebnisse des Analog-Digital-Wandlers und der 12S zu USB
Briicke erfasst werden, da in der Endphase des Bearbeitungszeitraumes im Zusammenhang mit
der Bitlock SCK ein wesentliches Problem aufgetreten ist. Grund dafiir war eine Fehlinterpre-
tation eines im Datenblatt des CP2114 angegeben Wertes fiir die Taktrate der Bitclock.
Im Datenblatt wurde angegeben, dass der CP2114 auf den 16 bit oder 24 bit Betrieb eingestellt
werden kann, es jedoch nicht wichtig sei, ob 16 oder 24 bit empfangen werden, denn die iiber-
schiissigen Bits werden im entsprechenden Fall ignoriert oder wenn mehr Bits erwartet mit 0
gefiillt. Da der CP2114 ohnehin nur Audiodaten mit einer Auflosung von 16 bit ausgeben kann,
schien die Einstellung des 16 oder 24 bit Betriebs der Konfiguration des SCK-Taktes zu dienen.
Dieser wurde zudem wie folgt beschrieben:

,,For sample rate as 32 kHz, each sample has 24 bits in one channel, channel count as 2 (left
channel and right channel); therefore the bit clock can be calculated using this equation.
Bit clock = sample frequency - words in a frame - bits in a word = 32K-24-2 = 1.536 MHz =
12.288 MHz/8 ”.! Die graphisch dargestellten Zusammenhinge innerhalb der I2S Spezifikatio-
nen bestdrkten diese Annahme, da dort eine SCK Taktperiode einem SD Bit und eine LRCK
Taktperiode der Lange der Anzahl an Bits von MSB bis LSB entsprechen. (siehe [5, S. 1])
Aus diesen Informationen wurde gefolgert, dass sich die SCK-Taktrate schlieBlich fiir LRCK =
fs = 48 kHz, der Wortbreite M = 16 bit und 2 kanaliger Ubertragung n zu

SCK = LRCK-M-n = 48kHz-16-2 = 1,536MHz 5.1

ergibt. Der PCM 1801 erwartet diesen Takt, wodurch zuerst von einer vollstindigen Kompatibi-
litdt ausgegangen wurde, was dazu fiihrte, dass das Problem erst spit erkannt wurde. Entgegen
diesen Annahmen liefert der CP2114 jedoch immer einen SCK-Takt, welcher SYSCLCK / 14

entspricht, woraus fiir den SCK-Takt lediglich zwei mogliche Werte resultieren:

48 MHz, 49,152 MHz
1 = 3,4285 MHz —

= 3,5108 MHz. (5.2)

Mit dieser Taktrate ist der PCM1801 jedoch nicht kompatibel (siehe 5.3). Bei weiteren Be-

rechnungen wurde versucht einen moglichen gemeinsamen Wert zu ermitteln, um eine Kom-

1Tia,Guo (2013): An 12S (Integrated Interchip Sound Bus) Application on Kinetis URL: http://cache.
nxp.com/files/32bit/doc/app_note/AN4800.pdf 7fpsp=1&WT_TYPE=Application’,20Notes&WT_
VENDOR=FREESCALE&WT_FILE_FORMAT=pdf&WT_ASSET=Documentation&fileExt=.pdf[PDF-Datei][Stand
04.05.2016]
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CP2114 liefert | PCM1801 erwartet
MCLK | 12,288 MHz 12,288 MHz
LRCK | 48 kHz 48 kHz

SCK 3,5108 MHz 1,536 MHz

Tabelle 5.3: Taktsignale von CP2114 gesendet und von PCM1801 erwartet

patibilitdt zu erreichen, jedoch ergab dies bei zahlreichen Kombinationen aus verschiedenen
Abtastraten und Wortbreiten kein Ergebnis, welches gingigen Audioformaten entspricht. Der
Grund fiir eine Wahl dieses SCK Taktes des Herstellers konnte daher leider nicht erschlossen

werden.

5.2.1 Losungsansatz

Eine mogliche Herangehensweise zur Losung des vorliegenden Problems wire es, den MCLK
Takt mithilfe eines Dezimationsfilters durch beispielsweise ein D-Flip-Flop in eine Taktfre-
quenz zu wandeln, welche einem achtel der MCLK Frequenz entspricht. Dies hitte eine Fre-
quenz von 1,536 MHz zur Folge, welche an den SCK Pin des PCM 1801 angelegt werden konn-
te. Somit wiirde zumindest der PCM 1801 korrekt arbeiten, denn dieser Takt wére synchron zu
MCLK und LRCK. An dieser Stelle besteht jedoch weiterhin das Problem, dass der CP2114 die
durch die SDIN Leitung gelieferten PCM-Daten falsch interpretieren wiirde, denn die Abtastra-
te ist um den Faktor 2,286 hoher als jene, mit der sie ausgegeben wurden. Jedes Bit wiirde somit
2,286 mal abgetastet werden und ab dem 16ten Bit die Folgenden bis zum néchsten Flanken-
wechsel von LRCK, verworfen, was eine erhebliche Verfilschung der Daten zur Folge hiitte.
Um dieses Problem wiederum zu kompensieren, konnte ein 16 bit Schieberegister verwendet
werden, welches die gespeicherten Bits mit einer Frequenz von 3,5108 MHz ausliest, die Ein-
gangsdaten jedoch nur mit einer Frequenz von 1,536 MHz speichert. Zusitzlich diirfen die ge-
speicherten Werte nicht kontinuierlich ,,durchgeschoben” werden, sondern alle 16 Bits miissen
im Schieberegister gespeichert und zeitlich verzdgert, mit Flankenwechsel von LRCK, seriell
ausgelesen werden. Somit lige das MSB des Datenwortes an erster Stelle an SDIN, welches
in Folge bis hin zum LSB gespeichert wird, danach werden laut 12S-Spezifikation alle Bits ver-
worfen bis der nidchste Flankenwechsel von LRCK stattfindet.

Alternativ zu einem Schieberegister kann ein FPGA (Field Programmable Gate Array) ver-
wendet werden. Dies sind programmierbare logische Schaltungen, welche oft zur Verarbeitung
digitaler Signale verwendet werden. Abgeleitet vom Eingangstakt konnen davon vielfache Fre-
quenzen erzeugt und somit Daten in einem anderen Takt ausgeben als sie eingelesen werden.
Ein Ansatz wire einen solchen FPGA so zu programmieren, dass Datenpakete von 16 bit (bzw.
2 Byte) nacheinander abgespeichert und bis zum Flankenwechsel von LRCK zeitlich verzogert

werden. Die zeitliche Verzogerung muss nach dem Kehrtwert der Differenz der jeweiligen SCK
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Taktraten

1 1
SCKcpai14 — SCKpemisor 3,5108MHz — 1,536MHz

= 506,4 ns (5.3)

betragen.
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Fazit

Das Ziel, ein reisetaugliches Audio-Interface zu realisieren, gelang im Rahmen des Bearbei-
tungszeitraumes leider nicht vollstandig. Jedoch fiihrte die intensive Auseinandersetzung mit
den Grundlagen der Signalverstirkung zu der praktischen Umsetzung eines eigenstidndig ent-
wickelten Mikrofonvorverstiarkers, welcher professionellen Anspriichen entspricht, und verhalf
zu einem tiefgriindigen Verstdndnis elektrotechnischer Zusammenhénge.

Der Prozess der Analog-Digital-Wandlung wurde analysiert und im Bezug auf andere Glieder
der Signalkette dimensioniert, woraufhin eine Auswahl eines geeigneten Wandlers stattfinden
konnte.

Das grofite Problem bestand letztlich darin, die gewandelten Daten nicht nur an ein Host-System
zu iibertragen, sondern sie auch als entsprechende Audiodaten interpretieren zu lassen. Zu die-
sem Zweck erschien der CP2114 anfangs optimal, da er sich unter géngigen Betriebssystemen
standardmiBig als USB-Audio Gerit enumeriert und einen Datenaustausch zwischen dem hier
entwickelten Interface und einem Host-System ermoglichen sollte. In diesem Zusammenhang
war es besonders iiberraschend, dass eine einzige Abweichung eines Parameters geniigen kann,
um zwei Bauteile vollstindig inkompatibel zueinander zu machen. Diese Schwierigkeit trat im
Zusammenhang mit dem seriellen Bus System I2S auf. Auch aus personlichem Interesse werde
ich diesem Problem auB3erhalb der Bachelorarbeit weiter nachgehen.

Des Weiteren zeigte sich wihrend der praktischen Umsetzung, dass es moglich ist, ein solches
Interface in einer reisetauglichen Grofe zu gestalten, auch wenn dies leichte Abstriche einiger
Funktionen zur Folge hat.

Abschlielend lasst sich sagen, dass die Erarbeitung der Thesis dazu fiihrte, nicht nur audiospe-
zifische, sondern generelle Funktionsweisen moderner technischer Gerite nachvollziehen und

unter technischem Standpunkt kritisch bewerten zu kénnen.
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Anhang A

Simulation des Vorverstarkers

3dB T =

10Hz 100Hz 1KHz 10KHz

Abbildung A.1: Frequenzgang des in LTSpice simulierten Vorverstirkers
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ANHANG A. SIMULATION DES VORVERSTARKERS
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Abbildung A.2: Maximale Verstarkung des in LTSpice simulierten Vorverstirkers
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Abbildung A.3: Minimale Verstdrkung des in LTSpice simulierten Vorverstéarkers
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ANHANG A. SIMULATION DES VORVERSTARKERS
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Abbildung A.4: Fiir PCM1801 angepasste Verstiarkung des in LTSpice simulierten Vorverstirkers
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Anhang B

Messungen des Vorverstarkers

TekStop | E .

-
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Ch1 Freq
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Ch1 Ampl
20.0mVv

©ill 5.00mvA | ' “Hl400ps| A Ch1 7 0.00V
2 Mai 2016

0.00000 s 14:01:04
Abbildung B.1: Testsignal: Sinussignal mit einer I0mV Amplitude
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ANHANG B. MESSUNGEN DES VORVERSTARKERS

TekStop’ | iy ]
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Ch1 Freq

1.001KHz2

Ch1l Ampl

10.2 v

2.00V AR ' “H[200ps] A Ch1 & 0.00V

2 Mai 2016

10.00 % 15:03:45

Abbildung B.2: Ausgangssignal mit angelegtem Testsignal bei maximaler Verstirkung, unsymmetrisch

Tek Run | it ] Getriggert
T ] n e 128V
. . : : : : : : 1@ 58.4my

Ch1 Freq
1.001kHz

Ch1 Ampl
124my

Gk 20.0mvas ' “H[200us ] A Ch1 & 0.00V
2 Mai 2016

[10.00 % 15:05:58

Abbildung B.3: Ausgangssignal mit angelegtem Testsignal bei minimaler Verstirkung, unsymmetrisch
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ANHANG B. MESSUNGEN DES VORVERSTARKERS

Tekstop | b
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5:12:32

Abbildung B.4: Ausgangssignal mit angelegtem Testsignal bei angepasster Verstirkung fiir die maximale

Eingangsspannung des PCM 1801, unsymmetrisch
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Abbildung B.5: Ausgangssignal mit angelegtem Testsignal am Line-Eingang bei angepasster Verstir-
kung fiir die maximale Eingangsspannung des PCM 1801, unsymmetrisch



ANHANG B. MESSUNGEN DES VORVERSTARKERS

Tek 5top
R s e A U T
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Abbildung B.6: Ausgangssignal ohne angelegtes Eingangssignal bei maximaler Verstirkung

Tek Stop | iy ]
ﬁ TA 282V
. @ 1.41V
Ch1 Freq
115.5 Hz
Ch1l Ampl
1.33 v
500mV A “H[2.00ms A Ch1 £ 0.00V
2 Mai 2016

1[10.00 % 16:23:58

Abbildung B.7: Ausgangssignal mit angeschlossenem Mikrofon Shure SM58, Sprache mit gehaltenem
tieffrequenten Ton
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ANHANG B. MESSUNGEN DES VORVERSTARKERS

Tek Stop | - ]
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Abbildung B.8: Ausgangssignal mit angeschlossenem Mikrofon Shure SMS58, Sprache mit gehaltenem
hochfrequenten Ton
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Abbildung B.9: Ausgangssignal mit angeschlossenem Mikrofon Shure SM58 bei minimaler Verstarkung,
Sprache
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ANHANG B. MESSUNGEN DES VORVERSTARKERS

Tek Stop | - ]
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Abbildung B.10: Ausgangssignal mit angeschlossenem Mikrofon Shure SM58 bei maximaler Verstir-
kung, Sprache mit gehaltenem tieffrequenten Ton
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