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Vorwort 
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1. Einleitung und Systemtheorie  

Die prªzise Beschreibung elektronischer ¦bertragungssysteme setzt eine klare 

begriffliche und theoretische Grundlage voraus. In der Audiotechnik steht dabei die Frage 

im Mittelpunkt, wie ein elektrisches Signal innerhalb einer Schaltung verªndert wird und 

unter welchen Bedingungen diese Verªnderung als ideal oder als verfªlschend zu 

bewerten ist. Die Systemtheorie liefert hierf¿r den methodischen Rahmen. Sie ermºglicht 

es, komplexe Schaltungen als funktionale Einheiten zu betrachten, deren Verhalten 

durch allgemeine Eigenschaften beschrieben werden kann, unabhªngig von der 

konkreten baulichen Realisierung. Eine zentrale Eigenschaft innerhalb dieses Rahmens 

ist die Linearitªt. Sie bildet das Referenzmodell, an dem jedes reale System gemessen 

wird. Nur wenn klar definiert ist, was unter linearem Verhalten zu verstehen ist, kºnnen 

Abweichungen davon prªzise analysiert und bewertet werden. 

 

1.1 Definition der Linearitªt in der Elektronik 

Linearitªt ist eine strukturelle Systemeigenschaft. Sie beschreibt die Art und Weise, wie 

ein elektronisches System auf Eingangssignale reagiert. Ein System gilt als linear, wenn 

zwischen Ursache und Wirkung eine streng proportionale und additive Beziehung 

besteht. Diese beiden Bedingungen sind untrennbar miteinander verbunden und 

definieren gemeinsam das lineare Verhalten. 

Zunªchst bedeutet Linearitªt Proportionalitªt. Wird ein Eingangssignal in seiner 

Amplitude verªndert, so muss sich das Ausgangssignal im exakt gleichen Verhªltnis 

ªndern. Eine Verdopplung der Eingangsspannung f¿hrt zu einer Verdopplung der 

Ausgangsspannung. Eine Halbierung der Eingangsspannung f¿hrt zu einer Halbierung 

der Ausgangsspannung. Diese Beziehung muss unabhªngig von der absoluten 

SignalgrºÇe gelten, solange sich das System innerhalb seines vorgesehenen 

Arbeitsbereichs befindet. Entscheidend ist dabei, dass keine zusªtzlichen Effekte 

auftreten d¿rfen. Das System darf weder neue Frequenzanteile erzeugen noch die 

Signalform verªndern. Es darf lediglich skalieren.  

Die zweite Bedingung betrifft die Additivitªt. Wird ein System gleichzeitig mit zwei 

unterschiedlichen Signalen angeregt, so muss die Ausgangsreaktion exakt der Summe 

der Einzelreaktionen entsprechen. Anders formuliert: Die Wirkung zweier gleichzeitig 

anliegender Signale darf sich nicht gegenseitig beeinflussen. Jedes Signal wird so 

verarbeitet, als wªre es allein vorhanden. Diese Eigenschaft ist f¿r die Audiotechnik von 
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besonderer Bedeutung, da reale Audiosignale stets aus einer Vielzahl gleichzeitig 

vorhandener Frequenzkomponenten bestehen. Ein lineares System behandelt jede 

einzelne dieser Komponenten unabhªngig von den anderen. 

Erst wenn beide Bedingungen erf¿llt sind ï Proportionalitªt und Additivitªt ï kann ein 

System als linear bezeichnet werden. Wird auch nur eine dieser Bedingungen verletzt, 

liegt Nichtlinearitªt vor. 

In der praktischen Elektronik lªsst sich Linearitªt anschaulich anhand von Kennlinien 

beschreiben. Eine Kennlinie stellt den Zusammenhang zwischen EingangsgrºÇe und 

AusgangsgrºÇe dar, beispielsweise zwischen Eingangsspannung und 

Ausgangsspannung eines Verstªrkers. Im ideal linearen Fall ist diese Kennlinie eine 

Gerade. Jede  nderung der EingangsgrºÇe f¿hrt zu einer proportionalen  nderung der 

AusgangsgrºÇe. Die Steigung dieser Geraden entspricht der Verstªrkung des Systems. 

Reale elektronische Bauelemente zeigen jedoch keine perfekt geradlinigen Kennlinien. 

Halbleiterbauelemente wie Transistoren oder Dioden besitzen gekr¿mmte Kennlinien. 

Auch Rºhren weisen nichtlineare Zusammenhªnge zwischen Gitterspannung und 

Anodenstrom auf. Selbst passive Bauelemente sind nicht vollkommen ideal: Widerstªnde 

verªndern ihren Wert mit Temperatur, Kondensatoren zeigen 

Spannungsabhªngigkeiten, und magnetische Bauteile besitzen Sªttigungseffekte. Die 

Linearitªt elektronischer Schaltungen ist daher immer eine Nªherung. 
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Um dennoch ein mºglichst lineares Verhalten zu erzielen, wird ein definierter 

Arbeitspunkt gewªhlt. Dieser Arbeitspunkt liegt in einem Bereich der Kennlinie, in dem 

die Kr¿mmung gering ist. In diesem lokalen Abschnitt kann die Kennlinie nªherungsweise 

als Gerade betrachtet werden. Kleine Signalªnderungen f¿hren dann zu nahezu 

proportionalen Ausgangsªnderungen. Dieses Betriebsprinzip wird als Kleinsignalbetrieb 

bezeichnet. Die Linearitªt gilt dabei nur innerhalb eines bestimmten 

Aussteuerungsbereichs. Wird dieser Bereich ¿berschritten, treten sichtbare 

Abweichungen auf. 

Ein zentrales Merkmal linearer Systeme ist, dass sie keine neuen Frequenzanteile 

erzeugen. Wird ein einzelner Sinuston eingespeist, bleibt auch das Ausgangssignal ein 

Sinuston derselben Frequenz. Die Amplitude kann verªndert und die Phase verschoben 

werden, doch es entstehen keine zusªtzlichen Oberwellen oder Mischprodukte. Genau 

diese Eigenschaft unterscheidet lineare Systeme fundamental von nichtlinearen. 

Nichtlinearitªt ªuÇert sich immer durch das Auftreten neuer Frequenzkomponenten oder 

durch eine nicht proportionale Skalierung der Signalform. 

Die Bedeutung dieser Eigenschaft wird besonders deutlich, wenn man komplexe Signale 

betrachtet. Ein Musiksignal besteht aus einer Vielzahl gleichzeitig vorhandener 

Frequenzen mit unterschiedlichen Amplituden und Phasenlagen. Ein lineares System 

behandelt jede dieser Komponenten unabhªngig voneinander. Die spektrale 

Zusammensetzung bleibt erhalten. Ein nichtlineares System hingegen bewirkt 

Wechselwirkungen zwischen den Frequenzen. Es entstehen zusªtzliche Komponenten, 

die im Originalsignal nicht enthalten waren. Diese spektralen Verªnderungen werden als 

Verzerrungen wahrgenommen. 

Linearitªt ist daher nicht nur eine abstrakte mathematische Eigenschaft, sondern eine 

zentrale Voraussetzung f¿r eine unverfªlschte Signal¿bertragung. In der Messtechnik 

bildet sie das Referenzmodell, an dem reale Systeme bewertet werden. Jede quantitative 

Bestimmung von Verzerrungen setzt voraus, dass zunªchst definiert ist, wie ein ideales 

lineares System reagieren w¿rde. Aus systemtheoretischer Sicht ermºglicht Linearitªt 

eine vollstªndige Beschreibung durch eine ¦bertragungsfunktion. Diese 

¦bertragungsfunktion gibt an, wie jede einzelne Frequenz in Amplitude und Phase 

verªndert wird. Solange das System linear ist, bleibt diese Beschreibung vollstªndig. Das 

Verhalten gegen¿ber komplexen Signalen ergibt sich automatisch aus dem Verhalten 

gegen¿ber einzelnen Frequenzen. Genau diese Eigenschaft macht lineare Systeme 

mathematisch beherrschbar. 
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Nichtlinearitªt hingegen zerstºrt diese einfache Struktur. Das Verhalten gegen¿ber 

komplexen Signalen kann nicht mehr allein aus dem Verhalten gegen¿ber 

Einzelfrequenzen abgeleitet werden. Es treten Kopplungen und Wechselwirkungen auf, 

die eine erweiterte Betrachtung erforderlich machen. 

Zusammenfassend lªsst sich Linearitªt in der Elektronik als das ideale, proportionale und 

additive Verhalten eines Systems definieren. Sie setzt voraus, dass Ausgangssignale in 

direkter, skalierbarer Beziehung zu Eingangssignalen stehen und dass mehrere 

Eingangssignale unabhªngig voneinander verarbeitet werden. In realen Schaltungen 

wird dieses Ideal nur nªherungsweise erreicht und ist auf bestimmte Betriebsbereiche 

beschrªnkt. Dennoch bildet die Linearitªt den fundamentalen Referenzzustand, von dem 

aus jede Form nichtlinearer Verzerrung verstanden und bewertet werden kann. 

 

1.2 Abgrenzung: Lineare vs. Nichtlineare Verzerrungen 

Die prªzise Unterscheidung zwischen linearen und nichtlinearen Verzerrungen ist 

grundlegend f¿r die technische Bewertung von Audiosystemen. Beide Verzerrungsarten 

f¿hren zu einer Abweichung zwischen Eingangs- und Ausgangssignal, unterscheiden 

sich jedoch in ihrer physikalischen Ursache, ihrer spektralen Wirkung und ihrer 

systemtheoretischen Einordnung. 

Lineare Verzerrungen entstehen in Systemen, die das Superpositionsprinzip erf¿llen, 

deren ¦bertragungsverhalten jedoch frequenzabhªngig ist. Ein lineares System kann 

einzelne Frequenzanteile unterschiedlich stark dªmpfen oder verstªrken und ihnen 

unterschiedliche Phasenverschiebungen zuordnen. Dadurch verªndert sich die zeitliche 

Signalform, obwohl keine neuen Frequenzkomponenten erzeugt werden. Die spektrale 

Zusammensetzung bleibt erhalten; lediglich Amplitude und Phase der vorhandenen 

Frequenzen werden modifiziert. 

Typische Beispiele linearer Verzerrungen sind Amplitudenfehler durch einen nicht ideal 

flachen Frequenzgang, Phasenverzerrungen infolge frequenzabhªngiger Laufzeiten 

oder Gruppenlaufzeitverzerrungen in Filterschaltungen. In der Audiotechnik ªuÇern sich 

solche Effekte etwa als tonale Verfªrbung oder als Verªnderung der Impulsabbildung, 

ohne dass zusªtzliche harmonische Anteile auftreten. Mathematisch lªsst sich ein 

lineares ¦bertragungssystem vollstªndig durch seine ¦bertragungsfunktion 

ὌὪbeschreiben, wobei gilt: 

ὌὪ  ὢὪ  z ὌὪ  
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Die Anzahl der Frequenzkomponenten bleibt identisch; das System wirkt 

transformierend, jedoch nicht erzeugend. Demgegen¿ber beruhen nichtlineare 

Verzerrungen auf der Verletzung des Proportionalitªts- oder Additivitªtsprinzips. Das 

Ausgangssignal ist dann nicht mehr proportional zum Eingangssignal, und mehrere 

Eingangskomponenten beeinflussen sich gegenseitig. Charakteristisch f¿r Nichtlinearitªt 

ist die Erzeugung neuer Frequenzanteile, die im Eingangssignal nicht vorhanden waren. 

Wird beispielsweise ein einzelner Sinuston eingespeist, so enthªlt das Ausgangssignal 

zusªtzlich ganzzahlige Vielfache der urspr¿nglichen Frequenz (harmonische 

Oberwellen). Werden zwei Sinustºne gleichzeitig eingespeist, entstehen Summen- und 

Differenzfrequenzen. Diese neu erzeugten Spektralanteile sind eindeutige Indikatoren f¿r 

Nichtlinearitªt. 

Der entscheidende Unterschied lªsst sich daher wie folgt zusammenfassen: 

¶ Lineare Verzerrungen verªndern die Gewichtung vorhandener Frequenzen. 

¶ Nichtlineare Verzerrungen erzeugen zusªtzliche Frequenzen. 

 

 

 

Aus messtechnischer Sicht ist diese Abgrenzung von zentraler Bedeutung. Lineare 

Verzerrungen werden ¿blicherweise durch Frequenzgang- und Phasenmessungen 

charakterisiert. Nichtlineare Verzerrungen hingegen werden ¿ber spektrale 
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Analyseverfahren quantifiziert, etwa durch Bestimmung des Klirrfaktors oder von 

Intermodulationskomponenten. 

Physikalisch betrachtet entstehen lineare Verzerrungen meist durch frequenzabhªngige 

Impedanzen, parasitªre Kapazitªten oder induktive Effekte innerhalb eines linearen 

Arbeitsbereichs. Nichtlineare Verzerrungen resultieren dagegen aus gekr¿mmten 

Kennlinien aktiver Bauelemente, Sªttigungseffekten oder Begrenzungsmechanismen bei 

hoher Aussteuerung. Auch aus psychoakustischer Perspektive ist die Differenzierung 

relevant. Lineare Verzerrungen kºnnen als Klangverfªrbung oder als Verªnderung der 

rªumlichen Abbildung wahrgenommen werden. Nichtlineare Verzerrungen f¿hren 

hingegen zu einer spektralen Anreicherung, die als Hªrte, Rauigkeit oder ¦bersteuerung 

empfunden wird. Entscheidend ist dabei, dass nichtlineare Verzerrungen strukturell 

irreversibel sind: Die neu erzeugten Frequenzanteile lassen sich nicht durch einfache 

lineare Entzerrung entfernen, da sie nicht Teil des urspr¿nglichen Signals waren. 

Zusammenfassend lªsst sich festhalten, dass lineare Verzerrungen innerhalb des 

Rahmens der linearen Systemtheorie vollstªndig beschreibbar bleiben. Nichtlineare 

Verzerrungen hingegen stellen eine fundamentale Erweiterung dar, da sie die spektrale 

Struktur des Signals selbst verªndern. Die klare begriffliche Trennung dieser beiden 

Kategorien ist Voraussetzung f¿r jede systematische Analyse elektronischer 

Audiosysteme. 

 

1.3 Historie  

Die Entwicklung der Audiotechnik ist eng mit der Frage nach der Linearitªt elektronischer 

Systeme und der Beherrschung nichtlinearer Verzerrungen verkn¿pft. Bereits in den 

fr¿hen Jahrzehnten der elektrischen Signal¿bertragung ï insbesondere im 

Zusammenhang mit Telefonie und Rundfunk ï zeigte sich, dass die Qualitªt eines 

¦bertragungssystems maÇgeblich davon abhªngt, in welchem Umfang das elektrische 

Signal unverfªlscht reproduziert wird. In den Anfangszeiten dominierten 

elektromechanische und spªter rºhrenbasierte Verstªrkersysteme, deren Kennlinien 

deutlich nichtlinear waren. Verzerrungen wurden zunªchst weniger als eigenstªndiges 

physikalisches Problem betrachtet, sondern vielmehr als unvermeidbare 

Begleiterscheinung der damals verf¿gbaren Technik. 

Mit der Einf¿hrung der Elektronenrºhre zu Beginn des 20. Jahrhunderts entstand 

erstmals die Mºglichkeit aktiver Signalverstªrkung. Triodenverstªrker ermºglichten 
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erhebliche Pegelsteigerungen, wiesen jedoch aufgrund ihrer exponentiellen Kennlinien 

deutliche harmonische Verzerrungen auf. Die Analyse dieser Effekte erfolgte zunªchst 

empirisch. Ingenieure beobachteten spektrale Verªnderungen und versuchten, durch 

geeignete Arbeitspunktwahl oder Schaltungsvarianten eine Verbesserung zu erzielen. 

Eine systematische mathematische Beschreibung nichtlinearer Effekte entwickelte sich 

erst allmªhlich im Zuge der fortschreitenden Systemtheorie und Fourier-Analyse. Ein 

entscheidender Meilenstein war die Einf¿hrung der Gegenkopplung in 

Verstªrkerschaltungen. In den 1920er Jahren erkannte man, dass durch R¿ckf¿hrung 

eines Anteils des Ausgangssignals auf den Eingang nicht nur die Verstªrkung stabilisiert, 

sondern auch Verzerrungen deutlich reduziert werden kºnnen. Die theoretische 

Fundierung dieser Erkenntnis erfolgte insbesondere durch die Arbeiten von Harold S. 

Black bei den Bell Laboratories. Die negative R¿ckkopplung erwies sich als 

grundlegendes Prinzip zur Linearisierung elektronischer Systeme und prªgte die 

Verstªrkertechnik des gesamten 20. Jahrhunderts. 

Mit dem Aufkommen des Rundfunks und spªter der hochwertigen 

Schallplattenwiedergabe gewann die objektive Messung von Verzerrungen zunehmend 

an Bedeutung. In den 1930er und 1940er Jahren wurden erste spezialisierte 

Klirrfaktormessgerªte entwickelt, die mittels selektiver Filtertechnik die Grundfrequenz 

unterdr¿ckten und die verbleibenden Oberwellenanteile bestimmten. Diese analogen 

Messverfahren dominierten ¿ber Jahrzehnte die Bewertung von Audioverstªrkern. Der 

Klirrfaktor entwickelte sich zur zentralen KenngrºÇe f¿r die Qualitªtsbeurteilung. Nach 

dem Zweiten Weltkrieg setzte eine rasche technische Weiterentwicklung ein. Die 

Einf¿hrung des Transistors in den 1950er Jahren verªnderte die Verstªrkertechnik 

grundlegend. Transistoren ermºglichten kompaktere Bauformen und hºhere 

Zuverlªssigkeit, wiesen jedoch ebenfalls ausgeprªgte nichtlineare Kennlinien auf. Die 

gezielte Linearisierung durch Schaltungstechnik und Gegenkopplung blieb daher 

weiterhin ein zentrales Entwicklungsziel. Parallel dazu wurden internationale Normen zur 

Bewertung von Audiogerªten etabliert. In Deutschland spielte beispielsweise die DIN 

45500 eine wichtige Rolle bei der Definition von Mindestanforderungen an HiFi-Gerªte, 

wªhrend international die Normenreihe IEC 60268 maÇgebliche Standards setzte. 

In den 1970er und 1980er Jahren f¿hrte die fortschreitende Halbleiterintegration zu 

hochstabilen Operationsverstªrkern mit sehr niedrigen Verzerrungswerten. Gleichzeitig 

entwickelte sich die Messtechnik weiter. Prªzisere Filter, verbesserte 

Rauschunterdr¿ckung und hºhere Bandbreiten ermºglichten genauere Bestimmungen 
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des Klirrfaktors und der Intermodulationsverzerrungen. Dennoch blieb die klassische 

analoge Filtermessung auf einzelne KenngrºÇen beschrªnkt. 

Ein fundamentaler Wandel vollzog sich mit der Digitalisierung der Messtechnik. Die 

Einf¿hrung leistungsfªhiger Analog-Digital-Wandler und digitaler Signalprozessoren 

ermºglichte die spektrale Analyse mittels Fast Fourier Transformation. Anstelle der 

isolierten Messung einzelner Verzerrungsanteile konnte nun das vollstªndige 

Frequenzspektrum simultan erfasst werden. Dies f¿hrte zu einer differenzierteren 

Betrachtung nichtlinearer Effekte und erlaubte es, auch sehr kleine 

Verzerrungskomponenten sichtbar zu machen, die zuvor messtechnisch verborgen 

blieben. 

 

 

 

Heute befinden sich Audioverstªrker und Messsysteme auf einem technologischen 

Niveau, das Verzerrungswerte im Bereich von wenigen Tausendstel Prozent oder 

darunter erlaubt. Gleichzeitig ist das Verstªndnis nichtlinearer Effekte differenzierter 

geworden. Neben der reinen Minimierung von Klirrfaktoren wird zunehmend untersucht, 

wie unterschiedliche Verzerrungsarten psychoakustisch wahrgenommen werden. Die 

historische Entwicklung zeigt somit einen kontinuierlichen ¦bergang von empirischer 

Beobachtung hin zu einer prªzisen, systemtheoretisch fundierten Analyse nichtlinearer 

Phªnomene. 
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1.4 DIN-Norm (DIN 45500 vs. IEC 60268-3) 

Die Bewertung nichtlinearer Verzerrungen in der Audiotechnik ist untrennbar mit 

normativen Rahmenbedingungen verbunden. Normen definieren nicht nur Grenzwerte, 

sondern insbesondere Messbedingungen, BezugsgrºÇen und Vergleichsverfahren. 

Ohne eine standardisierte Vorgehensweise wªren Angaben wie Klirrfaktor, 

Intermodulationsverzerrung oder Rauschabstand zwischen unterschiedlichen 

Herstellern und Laboren kaum vergleichbar. In diesem Kontext besitzen sowohl die 

nationale DIN 45500 als auch die internationale Normenreihe IEC 60268 ï insbesondere 

Teil 3 ï historische und technische Bedeutung. 

Die DIN 45500 entstand in einer Zeit, in der der Begriff ĂHiFi" klar definiert und normativ 

abgesichert werden sollte. Die Norm wurde 1966 erstmals eingef¿hrt und zuletzt 1982 

¿berarbeitet. Ziel war es, Mindestanforderungen an elektroakustische Gerªte 

festzulegen, um dem Verbraucher eine objektive Orientierung zu bieten. F¿r Verstªrker 

legte sie konkrete Grenzwerte f¿r den Klirrfaktor, den Frequenzgang, das 

Kanal¿bersprechen und das Rauschverhalten fest. 

Der zentrale Verzerrungsparameter der DIN 45500 war der Gesamtklirrfaktor, der bei 

Nennleistung einen Wert von k Ò 1 % nicht ¿berschreiten durfte. Gemessen wurde dieser 

Wert bei einer Frequenz von 1 kHz an einer rein ohmschen Lastimpedanz entsprechend 

dem Nennwert des Gerªtes. Der Gesamtklirrfaktor k_ges ergibt sich dabei als 

quadratische Summe aller Oberwellenanteile, normiert auf die Grundwellenspannung: 

Ὧ
Ὗ Ὗ Ὗ Ễ

Ὗ
ρππϷ 

 

Neben dem Klirrfaktor definierte die Norm weitere Mindestanforderungen. Der 

Frequenzgang eines HiFi-Verstªrkers musste im Bereich von 40 Hz bis 16 kHz innerhalb 

einer Toleranz von Ñ1,5 dB liegen. Der Fremdspannungsabstand war unbewertet mit 

mindestens 60 dB, A-bewertet mit mindestens 66 dB einzuhalten. Das 

Kanal¿bersprechen bei Stereoanlagen durfte bei 1 kHz nicht weniger als 26 dB betragen. 

Ein besonders praxisrelevanter Aspekt der DIN 45500 betraf die Definition der 

Nennleistung. Die Norm schrieb verbindlich vor, dass Leistungsangaben als 

Sinusdauertonleistung ï auch als RMS-Leistung bezeichnet ï ausgewiesen werden 

mussten. Diese Messung erfolgte mit einem Sinusdauerton bei 1 kHz bis zur definierten 

Klirrfaktorgrenze von 1 %. Diese Festlegung war vor allem im Hinblick auf die damalige 
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Marketingpraxis bedeutsam, da Hersteller ohne Normvorgaben hªufig sogenannte 

PMPO-Werte (Peak Music Power Output) angaben. Solche Spitzenleistungswerte 

kºnnen rechnerisch f¿nf- bis zehnmal hºher liegen als die tatsªchliche 

Sinusdauerleistung, da sie extrem kurzzeitige Spitzenpegel ohne definiertes 

Klirrfaktorlimit erfassen und damit ein verzerrtes Bild der realen Gerªteleistung vermitteln. 

Aus messtechnischer Sicht bestanden bei der DIN 45500 jedoch wesentliche strukturelle 

Einschrªnkungen. Die Norm betrachtete den Klirrfaktor ausschlieÇlich als GesamtgrºÇe, 

ohne zwischen einzelnen Oberwellenordnungen zu differenzieren. Dabei ist gerade die 

spektrale Zusammensetzung des Klirrspektrums psychoakustisch und technisch von 

groÇer Relevanz. Geradzahlige Oberwellen ï also die zweite, vierte und sechste 

Harmonische ï werden vom menschlichen Gehºr als vergleichsweise angenehm 

empfunden, da sie in einem oktavverwandten Verhªltnis zur Grundwelle stehen. Sie 

treten charakteristisch bei Rºhrenverstªrkern auf. Ungeradzahlige Oberwellen hingegen, 

wie die dritte, f¿nfte und siebte Harmonische, wirken klanglich dissonant und werden als 

stºrend wahrgenommen. Sie entstehen typischerweise in Transistor-

Gegentaktverstªrkern durch ¦bernahmeverzerrungen im Nulldurchgangsbereich. Ein 

Verstªrker mit einem Gesamtklirrfaktor von k = 0,8 % kann damit je nach spektraler 

Zusammensetzung klanglich sehr unterschiedlich bewertet werden, obwohl er sich 

formal unterhalb der DIN-45500-Grenze bewegt. 

Ein weiteres strukturelles Problem lag in der Einpunktemessung. Der Klirrfaktor wurde 

lediglich bei einer einzigen Frequenz und einer einzigen Aussteuerungsstufe gemessen. 

Das Verzerrungsverhalten bei 20 Hz, bei 10 kHz oder bei Teilaussteuerung ï also in 

praxisrelevanten Betriebszustªnden ï blieb normativ vollstªndig unber¿cksichtigt. 

Verstªrker mit stark aussteuerungsabhªngigen Nichtlinearitªten, etwa durch 

¦bernahme- oder Sªttigungsverzerrungen, konnten diese Messung formal bestehen, 

ohne ihr reales Betriebsverhalten offenzulegen. 

Die internationale Normenreihe IEC 60268 (Sound System Equipment) verfolgt einen 

grundlegend anderen Ansatz als die DIN 45500. Sie definiert keine 

Mindestqualitªtsgrenzen f¿r Verbraucherprodukte, sondern legt prªzise und 

reproduzierbare Messverfahren fest, die eine internationale Vergleichbarkeit von 

Gerªteeigenschaften gewªhrleisten sollen. Teil 3 der Reihe behandelt Verstªrker und 

beschreibt deren ¦bertragungseigenschaften umfassend. 
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Im Bereich der Leistungsdefinition schafft die IEC 60268-3 wesentlich mehr Klarheit als 

die ªltere DIN-Norm, indem sie verschiedene Leistungsbegriffe klar voneinander trennt. 

Die Nennausgangsleistung (Rated Output Power) bezeichnet die Sinusdauertonleistung, 

die ein Verstªrker bei 1 kHz an definierter ohmscher Last bis zu einem festgelegten 

Klirrfaktorlimit ï ¿blicherweise 1 % THD ï dauerhaft abgeben kann. Davon abzugrenzen 

ist die maximale Ausgangsleistung (Maximum Output Power), bei der ein 

Klirrfaktorgrenzwert von typischerweise 10 % THD als Bezug dient und damit den 

absoluten Aussteuerungsendpunkt des Gerªtes beschreibt. Die Musikleistung (Music 

Power) erfasst hingegen die kurzzeitige Spitzenleistung bei einer Impulsdauer von 

weniger als 500 Millisekunden und ohne definiertes Klirrfaktorlimit. Sie darf nach IEC 

60268-3 ausgewiesen werden, muss jedoch stets separat und eindeutig als ImpulsgrºÇe 

deklariert sein, um eine Verwechslung mit der Dauerleistung zu verhindern. 

F¿r die Messung nichtlinearer Verzerrungen schreibt die IEC 60268-3 im Unterschied zur 

DIN 45500 eine Mehrpunktmessung ¿ber den gesamten Frequenzbereich vor. 

Typischerweise werden Messpunkte bei 40 Hz, 100 Hz, 1 kHz, 10 kHz und 20 kHz 

vorgesehen, wobei die Aussteuerung frequenzabhªngig variiert werden kann. Diese 

Messpflicht deckt Schwachstellen auf, die bei einer Einpunktemessung bei 1 kHz 

unsichtbar blieben. Insbesondere ¦bernahmeverzerrungen, die im Hochtonbereich 

deutlich ausgeprªgt auftreten kºnnen, sowie nichtlineare Sªttigungseffekte bei tiefen 

Frequenzen werden durch dieses Vorgehen erfasst. Bei einem qualitativ hochwertigen 

Transistorverstªrker sind dabei typische THD-Werte von etwa 0,002 % bis 0,1 % bei 1 



16 

kHz erreichbar, wªhrend bei 20 kHz Werte von bis zu 1,0 % auftreten kºnnen, ohne dass 

dies auf einen technischen Mangel hinweist. 

Dar¿ber hinaus differenziert die IEC-Norm zwischen verschiedenen MessgrºÇen f¿r 

nichtlineare Verzerrungen. Neben dem klassischen THD-Wert, der die Gesamtheit aller 

Oberwellenanteile erfasst, definiert sie den Wert THD+N (Total Harmonic Distortion plus 

Noise), der zusªtzlich den Rauschanteil des Gerªtes einschlieÇt. Da reale Messgerªte 

nie vollstªndig zwischen Oberwellen und Rauschfloor trennen kºnnen, ist THD+N 

messtechnisch der aussagekrªftigere Parameter, weist aber naturgemªÇ hºhere 

numerische Werte auf als der reine THD. Ergªnzend ermºglicht die Norm die Analyse 

des Klirrspektrums, bei der einzelne Oberwellenordnungen mittels FFT-basierter 

Spektralanalyse separat quantifiziert werden. Diese Methode erlaubt die 

psychoakustisch relevante Unterscheidung zwischen geradzahligen und 

ungeradzahligen Verzerrungsanteilen. SchlieÇlich ist auch die 

Intermodulationsverzerrung (IMD) normiert, typischerweise nach SMPTE- oder ITU-

Verfahren mit einem Zweitongemisch aus 60 Hz und 7 kHz im Amplitudenverhªltnis 4:1, 

um nichtlineare Wechselwirkungen zwischen verschiedenen Frequenzkomponenten zu 

erfassen. 

Ein wesentlicher messtechnischer Fortschritt der IEC 60268-3 gegen¿ber der DIN 45500 

liegt in der expliziten Ber¿cksichtigung digitaler Analyseverfahren. Wªhrend die 

historische HiFi-Norm auf analogen Filterverfahren basierte ï konkret auf Notchfiltern zur 

Grundwellenunterdr¿ckung mit anschlieÇender Breitbandmessung des Restanteils ï 

erlaubt und empfiehlt die IEC-Norm den Einsatz von FFT-Analysatoren mit hoher 

spektraler Auflºsung. Dadurch kºnnen einzelne Oberwellenordnungen exakt 

quantifiziert, Messunsicherheiten systematisch erfasst und Messungen zwischen 

verschiedenen Laboren reproduzierbar verglichen werden. 

Hinsichtlich weiterer ¦bertragungseigenschaften fordert die IEC 60268-3 die Messung 

und Dokumentation des Frequenz- und Phasengangs ¿ber den gesamten 

¦bertragungsbereich mit Angabe der ï3-dB-Grenzfrequenzen, die Bestimmung von 

Eingangs- und Ausgangsimpedanz unter Last und Leerlauf sowie die Angabe des 

Dªmpfungsfaktors als Verhªltnis der Nennlastimpedanz zur Ausgangsimpedanz des 

Verstªrkers. Bei hochwertigen Transistorverstªrkern liegen Dªmpfungsfaktoren 

typischerweise ¿ber 100, was auf eine niederohmige Ausgangsimpedanz und damit eine 

gute Kontrolle der Lautsprechermembran hinweist.  
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1.5 Grundlegende KenngrºÇen zur Qualitªtscharakterisierung von Audiosystemen 

Die technische Bewertung eines Audiosystems beginnt nicht mit komplexen 

Spektralanalysen oder psychoakustischen Modellen, sondern mit einer klar strukturierten 

Basiserfassung seiner elementaren ¦bertragungseigenschaften. In der professionellen 

Entwicklungs- und Produktionspraxis haben sich hierf¿r sechs fundamentale 

MessgrºÇen etabliert, die als minimaler, aber vollstªndiger Performance-Rahmen 

dienen: Pegel (Level), Frequenzgang (Frequency Response), Gesamtverzerrung 

einschlieÇlich Rauschen (THD+N), Phase, ¦bersprechen (Crosstalk) sowie Signal-

Rausch-Abstand (SNR). 

Diese GrºÇen decken die zentralen Dimensionen eines ¦bertragungssystems ab: 

Amplitude, spektrale Linearitªt, Nichtlinearitªt, zeitliches Verhalten, Kanaltrennung und 

Dynamikbereich. Zusammen beschreiben sie die physikalische Integritªt eines 

Audiosignals entlang der gesamten Signalkette. Sie sind nicht redundant, sondern 

komplementªr. Ein System kann beispielsweise einen exzellenten Frequenzgang 

aufweisen, jedoch durch erhºhtes ¦bersprechen oder unzureichenden Dynamikumfang 

limitiert sein. 

Wesentlich ist, dass diese MessgrºÇen nicht isoliert zu interpretieren sind. Jede einzelne 

ist an definierte Betriebsbedingungen gebunden ï insbesondere an Referenzpegel, 

Lastimpedanz, Bandbreite und Messverfahren. Eine vollstªndige Basis-

Charakterisierung verlangt daher konsistente Rahmenbedingungen. Nur so wird 

Vergleichbarkeit zwischen Gerªten, Generationen und Laborumgebungen gewªhrleistet. 

Die folgenden Abschnitte behandeln diese KenngrºÇen systematisch, beginnend mit der 

elementarsten GrºÇe jeder Audiomessung: dem Pegel. 

 

1.5.1 Elektrische Leistung und Leistungsgrenzen 

Die elektrische Leistung beschreibt die Fªhigkeit eines Audioverstªrkers, Energie 

kontrolliert in eine definierte Last zu ¿bertragen, und stellt damit die energetische 

Betriebsgrundlage jeder audiotechnischen ¦bertragung dar. Sie ergibt sich aus dem 

Effektivwert der Ausgangsspannung in Relation zur Lastimpedanz Ὑ: 

ὖ
Ὗ

Ὑ
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Die Leistungsabgabe ist stets lastabhªngig und durch Versorgungsspannung, 

Stromlieferfªhigkeit sowie thermische Grenzbedingungen limitiert. Besonders in 

niederohmigen Lautsprecherlasten treten hohe Stromanforderungen auf, wodurch sich 

die reale Leistungsfªhigkeit eines Verstªrkers erst unter Belastung valide beurteilen lªsst. 

In stereophonen Systemen wird neben der absoluten Leistungsabgabe auch die 

Symmetrie beider Kanªle bewertet. Bereits bei geringer Aussteuerung lªsst sich pr¿fen, 

ob beide Ausgªnge aktiv sind und korrekt arbeiten. Die eigentliche messtechnische 

Relevanz liegt jedoch in der Frage, ob beide Kanªle bei identischer Anregung und 

Frequenz denselben Leistungsoutput liefern. Abweichungen weisen auf asymmetrische 

Endstufenbedingungen oder Versorgungseinfl¿sse hin und kºnnen sich sowohl auf die 

rªumliche Balance als auch auf das Verzerrungsverhalten auswirken. Die parallele 

Beobachtung der Ausgangssignale ¿ber ein Oszilloskop erlaubt hierbei eine direkte 

Kontrolle der Amplitudengleichheit und der Begrenzungscharakteristik. 

 

 

 

Mit steigender Aussteuerung wªchst die abgegebene Leistung zunªchst proportional. 

Gleichzeitig erhºht sich der Klirrfaktor moderat, solange sich das System im linearen 

Arbeitsbereich befindet. An der Leistungsgrenze tritt jedoch ein charakteristischer 

Knickpunkt auf: Versorgungsspannung oder Stromlieferfªhigkeit werden ausgeschºpft, 

wodurch die Signalform zu begrenzen beginnt. Ab diesem Punkt steigt der Klirrfaktor 

¿berproportional an.  



19 

 

 

Die Nennleistung eines Verstªrkers wird daher nicht als maximal erreichbare 

Spitzenleistung definiert, sondern als jene Dauerleistung, die bei einem festgelegten 

Verzerrungsgrenzwert ï etwa 0,5 % THD ï abgegeben werden kann. Sie markiert den 

hºchsten praxisrelevanten Leistungswert innerhalb akzeptabler Signalreinheit und 

beschreibt damit die nutzbare lineare Betriebsgrenze. 

F¿r eine realitªtsnahe Bewertung ist die Leistungs- und Verzerrungsmessung 

ausschlieÇlich unter elektrischer Last sinnvoll. Messungen im Leerlauf verschleiern 

strom- und versorgungsbedingte Nichtlinearitªten, da der Verstªrker ohne 

Energieabgabe idealisiert arbeitet. Erst unter definierter Last treten 

Verzerrungsschwªchen, Versorgungseinbr¿che oder thermische Effekte zutage. Die 

Leistungsbewertung bildet somit den energetischen Rahmen, innerhalb dessen 

sªmtliche weiteren QualitªtskenngrºÇen eines Audiosystems g¿ltig interpretiert werden 

kºnnen. 

 

1.5.2 Pegel (Level) und Verstªrkung (Gain) 

Der Pegel ist die fundamentale physikalische BezugsgrºÇe jeder Audiomessung. Ohne 

prªzise definierte Amplitudenreferenz sind weder lineare noch nichtlineare KenngrºÇen 

sinnvoll interpretierbar. In elektrischen Audiosystemen wird der Pegel typischerweise als 

Effektivwert einer Spannung oder Leistung angegeben, beispielsweise in Volt RMS, dBV, 

dBu oder als Leistungswert in Watt bei definierter Lastimpedanz. 
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Die zentrale Eigenschaft eines linearen Verstªrkers ist die proportionale Skalierung des 

Eingangssignals. Diese Skalierung wird durch die Verstªrkung (Gain) beschrieben: 

Ὃ
Ὗout
Ὗin

 

In logarithmischer Darstellung: 

ὋdB ςπÌÏÇ 
Ὗout
Ὗin

 

Die Verwendung der dB-Skala ist nicht nur konventionell, sondern technisch sinnvoll, da 

sie groÇe Dynamikbereiche komprimiert darstellt und Multiplikationen in additive 

Relationen ¿berf¿hrt. 

In der Praxis sind mehrere Pegeldefinitionen relevant: 

1. Nennpegel (Nominal Level) 

Der Pegel, bei dem ein Gerªt im vorgesehenen linearen Arbeitsbereich betrieben wird. 

Er definiert den Referenzpunkt f¿r Frequenzgang- und Verzerrungsmessungen. 

2. Maximalpegel / Clipping-Level 

Der Pegel, bei dem ein definierter Verzerrungsgrenzwert erreicht wird (z. B. 1 % THD+N). 

Dieser Wert bestimmt die Aussteuerungsreserve und den Headroom eines Systems. 

3. Operating Level mit Headroom 

In professionellen Anwendungen wird ein Arbeitspegel definiert, der typischerweise 15ï

20 dB unterhalb des Clipping-Levels liegt, um transiente Spitzen verzerrungsfrei 

verarbeiten zu kºnnen. 

4. Gain-Struktur innerhalb einer Signalkette 

In komplexen Systemen (Vorverstªrker, ADC, DSP, Endstufe) bestimmt die interne 

Pegelverteilung maÇgeblich das Verzerrungs- und Rauschverhalten. Eine zu hohe 

Verstªrkung in fr¿hen Stufen erhºht Nichtlinearitªt, wªhrend eine zu niedrige 

Verstªrkung das Rauschen nachfolgender Stufen dominant werden lªsst. 

Technisch entscheidend ist, dass jede weitere MessgrºÇe ï insbesondere THD+N und 

SNR ï pegelabhªngig ist. Nichtlinearitªten wachsen ¿berproportional mit steigender 

Amplitude, wªhrend Rauschanteile bei niedrigen Pegeln relativ dominieren. Der gewªhlte 

Messpegel bestimmt daher maÇgeblich die Aussagekraft der gesamten 

Charakterisierung. 
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Aus messtechnischer Sicht ist die prªzise Kalibrierung des Pegels Voraussetzung f¿r 

reproduzierbare Ergebnisse. Hochwertige Audioanalysatoren verwenden referenzstabile 

Quellen, automatische Level-Regelung und RMS-Detektion mit definierter 

Integrationszeit. 

 

 

 

1.5.3 Frequenzgang (Frequency Response) 

Der Frequenzgang beschreibt die amplitudenabhªngige ¦bertragungscharakteristik 

eines Audiosystems in Abhªngigkeit von der Anregungsfrequenz und stellt damit die 

zentrale KenngrºÇe zur Beurteilung linearer spektraler Integritªt dar. Formal 

reprªsentiert er den Betrag der komplexen ¦bertragungsfunktion ὌὪeines Systems 

und quantifiziert, in welchem MaÇ einzelne Frequenzanteile eines Eingangssignals 

verstªrkt, abgeschwªcht oder unverªndert ¿bertragen werden. Wªhrend Pegel und Gain 

die Skalierung auf einem Punkt definieren, beschreibt der Frequenzgang die Skalierung 

entlang der gesamten audiorelevanten Bandbreite. 

In ideal linear arbeitenden ¦bertragungssystemen wªre der Frequenzgang innerhalb des 

Nutzbandes konstant, also frequenzunabhªngig. Real existierende Audiosysteme 

weisen jedoch stets frequenzselektive Abweichungen auf, die aus 

Bauelementtoleranzen, kapazitiven und induktiven Kopplungen, Filterstrukturen, 

Gegenkopplungsnetzwerken sowie lastabhªngigen Wechselwirkungen resultieren. 
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Selbst bei hochlinearen Schaltungen entstehen Amplitudenabweichungen durch 

frequenzabhªngige Impedanzen, Slew-Rate-Limitierungen oder 

Bandbreitenrestriktionen aktiver Verstªrkerstufen. 

Messtechnisch wird der Frequenzgang ¿blicherweise als logarithmische Darstellung der 

Pegel¿bertragung in dB ¿ber der Frequenzachse erfasst. Die Messung erfolgt entweder 

mittels Sinus-Sweep, gestuftem Einzeltonverfahren oder breitbandiger FFT-Analyse 

unter Verwendung von Rausch- oder Multitonsignalen. Entscheidend ist dabei die 

Referenzierung auf einen definierten Bezugspegel, meist im mittleren Frequenzbereich 

(z. B. 1 kHz), von dem aus relative Abweichungen bestimmt werden. Bereits geringe 

Pegeldifferenzen von Ñ0,1 dB kºnnen in hochauflºsenden Systemen mess- und unter 

Umstªnden auch hºrrelevant sein. 

Technisch bedeutsam ist nicht nur die absolute Bandbreite, sondern die Homogenitªt der 

¦bertragungsfunktion innerhalb des Nutzbandes. Ein formal Ăweiterñ Frequenzgang 

garantiert keine spektrale Neutralitªt, wenn innerhalb des Audiobandes Welligkeiten, 

Resonanzen oder Filter¿berhºhungen auftreten. Solche Strukturen entstehen hªufig 

durch R¿ckkopplungsphasenverschiebungen, Transformatorinduktivitªten, 

Lautsprecherimpedanzen oder akustische Lastbedingungen. In elektroakustischen 

Systemen ¿berlagern sich elektrische und mechanische ¦bertragungsfunktionen, 

wodurch komplexe Amplitudenverlªufe entstehen kºnnen. 

F¿r die Verzerrungsanalyse besitzt der Frequenzgang eine indirekte, jedoch zentrale 

Bedeutung. Nichtlineare MessgrºÇen wie THD oder IMD sind nur dann korrekt 

interpretierbar, wenn die lineare ¦bertragung spektral neutral ist. Frequenzabhªngige 

Pegel¿berhºhungen kºnnen einzelne Harmonische verstªrken oder abschwªchen und 

somit das Verzerrungsspektrum verfªlschen. Besonders kritisch ist dies bei 

breitbandigen Mehrtonanregungen oder Intermodulationstests, bei denen die spektrale 

GleichmªÇigkeit der Anregung Voraussetzung f¿r valide Ergebnisse ist. 

Ein weiterer praxisrelevanter Aspekt ist die Lastabhªngigkeit des Frequenzgangs. 

Verstªrker, Kopfhºrerausgªnge oder D/A-Wandler zeigen unter variierenden 

Impedanzbedingungen teils signifikant verªnderte ¦bertragungsfunktionen. 

Ausgangsimpedanz, Dªmpfungsfaktor und Kabelkapazitªt wirken hierbei als 

frequenzselektive Spannungsteiler. F¿r reproduzierbare Messungen ist daher eine 

normierte Lastsimulation essenziell. 

Neben der Amplituden¿bertragung ist die frequenzabhªngige Phasenverschiebung 

integraler Bestandteil der ¦bertragungsfunktion, wenngleich sie oft getrennt 



23 

ausgewiesen wird. Amplituden- und Phasenfrequenzgang sind mathematisch gekoppelt; 

nichtlineare Amplitudenverlªufe implizieren zwangslªufig dispersive Gruppenlaufzeiten. 

Diese Wechselwirkung beeinflusst insbesondere transiente Signalstrukturen, auch wenn 

der Amplitudenfrequenzgang formal innerhalb enger Toleranzen liegt. 

 

 

 

In modernen Messsystemen erfolgt die Frequenzganganalyse hªufig simultan mit 

Verzerrungs- und Rauschmessungen. FFT-basierte Verfahren ermºglichen die parallele 

Erfassung von Amplitudenverlauf, Harmonikspektrum und Stºrlinien innerhalb eines 

einzigen Sweeps. Dadurch lªsst sich unmittelbar erkennen, ob spektrale 

UnregelmªÇigkeiten linearer oder nichtlinearer Natur sind. 

 

1.5.4 Total Harmonic Distortion + Noise (THD+N) 

Die MessgrºÇe Total Harmonic Distortion plus Noise (THD+N) beschreibt die integrale 

Abweichung eines real ¿bertragenen Signals von seinem ideal linearen Referenzzustand 

unter gleichzeitiger Ber¿cksichtigung deterministischer und stochastischer Stºranteile. 

Im Gegensatz zur reinen Harmonischen Verzerrung, bei der ausschlieÇlich spektral 

diskrete Oberwellen in die Bewertung eingehen, umfasst THD+N zusªtzlich breitbandige 

Rauschkomponenten, Modulationsreste, Netzstºrlinien sowie sonstige nichtkorrelierte 

Signalanteile innerhalb der definierten Messbandbreite. Die KenngrºÇe bildet damit die 
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energetische GesamtrestgrºÇe aller nicht zum Nutzsignal gehºrenden 

Signalbestandteile. 

Methodisch basiert die THD+N-Bestimmung auf einem Residualverfahren, bei dem die 

Grundfrequenz des Pr¿fsignals selektiv unterdr¿ckt wird. Dies geschieht klassisch ¿ber 

ein hochselektives Kerbfilter oder ï in digital implementierten Systemen ï ¿ber 

ªquivalente Notch-Algorithmen. Nach Eliminierung der Grundwelle wird das verbleibende 

Restsignal breitbandig verstªrkt und als Effektivwert detektiert. Der resultierende 

Messwert entspricht dem Verhªltnis dieser Restenergie zur urspr¿nglichen 

Grundwellenamplitude innerhalb der festgelegten Bandbreite: 

4($.
ὟResidual
Ὗ

 

wobei ὟResidual die Effektivspannung sªmtlicher Verzerrungs- und Rauschanteile darstellt, 

wªhrend Ὗdie Effektivspannung der Grundkomponente reprªsentiert. 

Entscheidend f¿r die Aussagekraft der MessgrºÇe ist die Definition der 

Integrationsbandbreite. Wªhrend harmonische Verzerrungen spektral diskret auftreten, 

ist das Rauschen kontinuierlich verteilt. Eine Erweiterung der Bandbreite erhºht daher 

den N-Anteil ohne Verªnderung der eigentlichen Nichtlinearitªt. Normative 

Messverfahren definieren deshalb prªzise Bandbegrenzungen, beispielsweise 20 Hz bis 

20 kHz oder ï bei Telekommunikationsanwendungen ï bandpassgefilterte 

Bewertungsbereiche. 

Ein weiterer kritischer Parameter ist die spektrale Reinheit der Anregungsquelle. 

Generatorartefakte w¿rden nach Grundwellensuppression unmittelbar in das 

Residualsignal eingehen und fªlschlich dem Pr¿fling zugeschrieben werden. 

Hochauflºsende Analysatoren verwenden daher extrem verzerrungsarme Oszillatoren 

oder digitale Synthese mit nachgeschalteter Analogfilterung, um die Eigenverzerrung des 

Messsystems unterhalb der Messgrenze zu halten. 

Im praktischen Entwicklungsumfeld dient THD+N hªufig als Grenzwertindikator f¿r den 

linearen Betriebsbereich eines Systems. Durch Pegelsweeps lªsst sich die 

Amplitudenabhªngigkeit der Nichtlinearitªt erfassen. Typischerweise steigt THD+N 

exponentiell an, sobald Bauelemente in Sªttigung, Strombegrenzung oder Slew-Rate-

Limitierung ¿bergehen. Die MessgrºÇe eignet sich damit zur Bestimmung von 

Headroom, Aussteuerungsreserve und Clip-Charakteristik. 
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Von besonderer Relevanz ist die Tatsache, dass THD+N eine energetische 

Summenmetrik darstellt, die keine spektrale Differenzierung vornimmt. Unterschiedliche 

Verzerrungssignaturen kºnnen identische THD+N-Werte erzeugen, obwohl ihre 

spektrale Struktur und damit ihre psychoakustische Wirkung stark divergieren. 

Breitbandiges Rauschen kann denselben Messwert liefern wie dominanter K3-Klirr, 

obwohl beide Artefakte vºllig unterschiedliche Wahrnehmungsfolgen besitzen. Aus 

diesem Grund wird THD+N in hochauflºsender Analysepraxis stets durch FFT-

Spektraldarstellungen ergªnzt. 

Digitale Messsysteme implementieren THD+N hªufig parallel zur spektralen Zerlegung. 

Dabei wird die Grundfrequenz numerisch entfernt und das verbleibende Spektrum 

frequenzselektiv integriert. Diese Vorgehensweise ermºglicht zusªtzliche 

Bewertungsoptionen wie gewichtete Rauschfilter, begrenzte Harmonischenordnungen 

oder getrennte Ausweisung von Verzerrungs- und Rauschanteilen. 

In der Systemcharakterisierung fungiert THD+N als Br¿ckenmetrik zwischen linearer und 

nichtlinearer Analyse. Sie reagiert sowohl auf Kennlinienkr¿mmungen als auch auf 

Rauschbodenverªnderungen, Modulationsartefakte oder Netzstºrungen. Ihre Sensitivitªt 

gegen¿ber unterschiedlichen Stºrquellen macht sie zu einer universellen, jedoch 

interpretativ kontextabhªngigen KenngrºÇe. 

 

1.5.5 Signal-Rausch-Verhªltnis (Signal-to-Noise Ratio - SNR) 

Das Signal-Rausch-Verhªltnis (SNR) quantifiziert die Relation zwischen 

deterministischer Nutzsignalenergie und stochastischer Rauschleistung eines 

Audiosystems innerhalb einer definierten Bandbreite. Es beschreibt damit nichtlineare 

Abweichungen im engeren Sinne, sondern die dynamische Trennschªrfe zwischen 

beabsichtigtem Signalanteil und zufªlligem Stºrhintergrund. Formal wird das SNR als 

logarithmisches Verhªltnis der Effektivwerte angegeben: 

3.2 ςπÌÏÇ 
Ὗ

Ὗ
 

bzw. leistungsspezifisch als 

3.2 ρπÌÏÇ 
ὖ

ὖ
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Die Aussagekraft dieser GrºÇe ist unmittelbar an die Definition der Referenzbedingungen 

gekoppelt. MaÇgeblich sind insbesondere: 

ï Referenzsignalpegel (z. B. Nennpegel oder Vollaussteuerung), 

ï Integrationsbandbreite (z. B. 20 Hzï20 kHz), 

ï eventuelle Bewertungsfilter (A-Weighting, CCIR-Weighting), 

ï Lastimpedanz und Abschlussbedingungen. 

Ohne eindeutige Spezifikation dieser Parameter ist ein SNR-Wert nicht vergleichbar. 

Rauschanteile in Audiosystemen setzen sich aus mehreren physikalischen Quellen 

zusammen: thermisches Widerstandsrauschen (Johnson-Nyquist-Rauschen), Strom- 

und Spannungsrauschen aktiver Halbleiter, Flickerrauschen (1/f-Anteile), 

Quantisierungsrauschen in digitalen Systemen sowie eingekoppelte Stºrlinien aus Netz- 

oder HF-Umgebungen. Wªhrend deterministische Verzerrungsprodukte spektral diskret 

erscheinen, ist Rauschen statistisch verteilt und erfordert eine breitbandige 

Effektivwertintegration. In hochauflºsenden FFT-Analysen wird das Rauschspektrum 

typischerweise als kontinuierlicher Untergrund dargestellt, dessen Leistungsdichte 

frequenzabhªngig variieren kann. 

In analogen Systemen ist das erreichbare SNR primªr durch Bauelementphysik und 

Bandbreite limitiert. Das thermische Rauschen eines Widerstands Ὑinnerhalb der 

Bandbreite ὄergibt sich aus: 

ό τὯὝὙὄ 

mit der Boltzmann-Konstante Ὧ, absoluter Temperatur Ὕund Bandbreite ὄ. Daraus folgt 

unmittelbar, dass jede Erweiterung der Messbandbreite das gemessene Rauschniveau 

erhºht. In digitalen Systemen bestimmt zusªtzlich die effektive Wortbreite die 

theoretische Obergrenze des SNR. F¿r einen idealen ὔ-Bit-Wandler ergibt sich 

nªherungsweise: 

3.2 φȟπςὔ ρȟχφÄ" 

Reale Systeme unterschreiten diesen Wert aufgrund nichtidealer Linearitªt, Taktjitter und 

Analogfrontend-Rauschen. 

Praktisch relevant ist die Differenzierung zwischen SNR und verwandten KenngrºÇen 

wie Dynamic Range oder SINAD. Wªhrend SNR ausschlieÇlich das Rauschen 

ber¿cksichtigt, integriert SINAD zusªtzlich harmonische Verzerrungsanteile. Dynamic 
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Range wird hªufig als Differenz zwischen maximal verzerrungsfreiem Pegel und dem 

Rauschboden definiert und ist damit eng, aber nicht identisch mit dem SNR verkn¿pft. 

F¿r die Systemauslegung besitzt das SNR unmittelbare Konsequenzen hinsichtlich Gain-

Struktur und Headroom-Management. Eine zu geringe Vorverstªrkung verschiebt das 

Nutzsignal in die Nªhe des Rauschbodens nachfolgender Stufen, wªhrend ¿bermªÇige 

Verstªrkung fr¿hzeitig Nichtlinearitªten aktiviert. Optimale Auslegung erfordert daher 

eine abgestimmte Verteilung der Verstªrkungsfaktoren entlang der Signalkette, sodass 

der Nutzsignalpegel in jeder Stufe ausreichend Abstand zum Eigenrauschen besitzt, 

ohne die lineare Arbeitsgrenze zu ¿berschreiten. 

 

 

 

In der Bewertung moderner Hochleistungsgerªte bewegen sich SNR-Werte 

typischerweise im Bereich von 100 dB bis ¿ber 120 dB im Audioband. Bei derartigen 

GrºÇenordnungen liegt das Eigenrauschen deutlich unterhalb ¿blicher Hºrschwellen, 

sodass weitere Verbesserungen primªr messtechnische, jedoch kaum noch 

psychoakustische Relevanz besitzen. Dennoch bleibt das SNR eine zentrale KenngrºÇe 

zur Quantifizierung der dynamischen Transparenz eines Systems und zur Identifikation 

konstruktiver Schwachstellen in analogen oder digitalen Frontends. 
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1.5.6 ¦bersprechen (Crosstalk) und Kanaltrennung 

¦bersprechen beschreibt die unerw¿nschte Kopplung eines Signals von einem nominal 

unabhªngigen Kanal in einen anderen. In Mehrkanalsystemen ï insbesondere in 

stereophonen ¦bertragungsketten ï stellt die Kanaltrennung eine wesentliche 

Bedingung f¿r rªumliche Abbildungsgenauigkeit, Phasenkohªrenz und spektrale 

Integritªt dar. Crosstalk ist damit keine nichtlineare Verzerrung im engeren Sinn, sondern 

eine strukturelle Systemabweichung infolge endlicher Isolation zwischen Signalpfaden. 

Formal wird ¦bersprechen als Verhªltnis zwischen eingekoppeltem Fremdsignalpegel 

ὟXTund urspr¿nglichem Nutzsignalpegel ὟSignalangegeben: 

#ÒÏÓÓÔÁÌËςπÌÏÇ 
ὟXT
ὟSignal

 

Typischerweise wird ein Kanal mit einem definierten Sinuston angeregt, wªhrend der 

andere Kanal terminiert und dessen Ausgangssignal gemessen wird. Die Messung 

erfolgt frequenzabhªngig, da die Kopplungsmechanismen stark spektral variieren 

kºnnen. Werte unter ī80 dB gelten in vielen Anwendungen als sehr gut, wªhrend 

hochwertige Studiotechnik Trennungen jenseits von ī100 dB erreichen kann. 

Die physikalischen Ursachen von Crosstalk sind vielfªltig. In analogen Schaltungen 

dominieren kapazitive und induktive Kopplungen zwischen Leiterbahnen, gemeinsame 

Impedanzen in Masse- oder Versorgungspfaden sowie magnetische Streufelder in 

Transformatoren. In integrierten Schaltungen kommen Substratkopplungen und 

parasitªre Kapazitªten hinzu. Auch die Ausgangsimpedanz aktiver Stufen in Kombination 

mit gemeinsamen Laststrukturen kann kanal¿bergreifende Signalanteile erzeugen. In 

digitalen Systemen entstehen zusªtzliche Kopplungsmechanismen durch 

Taktr¿ckwirkungen, gemeinsame Referenzspannungen oder ¦bersprechen auf 

Leiterplatten mit hoher Packungsdichte. 

Ein wesentlicher Aspekt ist die Frequenzabhªngigkeit der Kanaltrennung. Kapazitive 

Kopplungen nehmen mit steigender Frequenz zu, sodass die Isolation im 

Hochtonbereich hªufig schlechter ausfªllt. Induktive Kopplungen kºnnen hingegen im 

Tieftonbereich dominieren. Eine vollstªndige Charakterisierung erfordert daher eine 

breitbandige Frequenzanalyse anstelle einer Einzeltonmessung. 

F¿r die psychoakustische Bewertung ist nicht allein der absolute Crosstalk-Wert 

entscheidend, sondern dessen spektrale Struktur und Phasenlage. Geringe, 

frequenzgleichphasige ¦bersprechanteile kºnnen bei Stereosignalen lediglich zu einer 
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leichten Pegelreduktion der Kanaltrennung f¿hren. Frequenz- oder phasenverzerrte 

Kopplungen hingegen verªndern Interauralpegel- und Interauralzeitdifferenzen und 

kºnnen damit die rªumliche Lokalisation signifikant beeinflussen. Besonders kritisch sind 

asymmetrische ¦bersprechmuster, bei denen nur ein Kanal stªrker betroffen ist. 

In der Systemauslegung spielt die Trennung von Signal- und R¿ckstrompfaden eine 

zentrale Rolle. Saubere Massef¿hrung, differenzielle Signal¿bertragung, getrennte 

Versorgungsschienen sowie symmetrische Layoutf¿hrung sind konstruktive MaÇnahmen 

zur Minimierung von Crosstalk. In hochauflºsenden Systemen mit sehr groÇem 

Dynamikumfang kann selbst geringf¿gige Kanalbeeinflussung messbar werden, ohne 

jedoch zwangslªufig hºrrelevant zu sein. 

Messtechnisch ist darauf zu achten, dass der Eigenrauschboden des Analysators 

unterhalb des zu erwartenden ¦bersprechpegels liegt, da sonst die Messung durch das 

Rauschniveau limitiert wird. Moderne FFT-basierte Systeme erlauben zudem die 

spektrale Differenzierung des eingekoppelten Signals, sodass zwischen harmonisch 

korreliertem Crosstalk und breitbandigem Rausch¿bersprechen unterschieden werden 

kann. 

Zusammenfassend beschreibt Crosstalk die strukturelle Isolation zwischen Kanªlen 

eines Audiosystems. Die Kanaltrennung ist frequenzabhªngig, layout- und 

impedanzbedingt sowie stark konstruktionssensitiv. F¿r hochauflºsende Stereo- oder 

Mehrkanalanwendungen ist eine groÇe, breitbandig stabile Isolation Voraussetzung f¿r 

rªumliche Prªzision und spektrale Transparenz. 

 

1.5.7 Phasenbeziehungen und Polaritªt 

Phasenbeziehungen beschreiben die frequenzabhªngige zeitliche Verschiebung 

zwischen Ein- und Ausgangssignal eines Systems und stellen damit die zweite 

Dimension der komplexen ¦bertragungsfunktion neben dem Amplitudenverlauf dar. 

Wªhrend der Frequenzgang die Betragscharakteristik von ὌὪerfasst, beschreibt der 

Phasenverlauf den Argumentteil •Ὢ. Beide GrºÇen sind mathematisch untrennbar 

gekoppelt und bestimmen gemeinsam das vollstªndige lineare Systemverhalten. 

F¿r ein lineares zeitinvariantes System gilt: 

ὌὪ Ὄ᷄Ὢ ẗ᷄Ὡ  
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Der Phasenwinkel •Ὢist frequenzabhªngig und f¿hrt zu Laufzeitunterschieden 

einzelner Spektralkomponenten. Besonders relevant ist hierbei die Gruppenlaufzeit 

† Ὢ
Ὠ•Ὢ

Ὠ‫
 

 

die die effektive Verzºgerung einer schmalbandigen Modulation um die Kreisfrequenz 

‫beschreibt. Eine konstante Gruppenlaufzeit innerhalb des Audiobandes entspricht einer 

phasenlinearen ¦bertragung und erhªlt transiente Signalstrukturen ohne spektrale 

Dispersion. Nichtlineare Phasenverlªufe f¿hren dagegen zu zeitlicher Spreizung von 

Impulsen und damit zu verªnderter Einschwingcharakteristik. 

In Audiosystemen entstehen frequenzabhªngige Phasenverschiebungen durch 

Filterstrukturen, Kopplungskondensatoren, Transformatoren, 

Gegenkopplungsnetzwerke sowie Lautsprecherweichen. Selbst wenn der 

Amplitudenfrequenzgang innerhalb enger Toleranzen liegt, kºnnen dispersive 

Phasenverlªufe auftreten, insbesondere in Systemen mit steilflankigen Filtern oder 

resonanzbehafteten ¦bertragungsstrecken. Die psychoakustische Relevanz solcher 

Phasenabweichungen hªngt stark vom Signaltyp ab: Stationªre Sinustºne sind 

unempfindlich gegen¿ber absoluter Phase, wªhrend transiente oder breitbandige 

Impulse zeitstrukturelle Verªnderungen erfahren kºnnen. 

Neben dem kontinuierlichen Phasenverlauf ist die Polaritªt eine diskrete Eigenschaft. 

Eine Polaritªtsumkehr entspricht einer Phasenverschiebung von 180Á ¿ber das gesamte 

Spektrum und resultiert in einer Inversion der Signalform. Mathematisch: 

όoutὸ όinὸ 

In isolierten Einzelkanalsystemen ist eine absolute Polaritªtsumkehr oft kaum 

wahrnehmbar. In Mehrkanal- oder Stereoanwendungen f¿hrt sie jedoch zu erheblichen 

Interferenzeffekten. Bei gegenphasiger Addition zweier Kanªle kºnnen Signalanteile 

partiell oder vollstªndig ausgelºscht werden. Besonders kritisch ist dies in 

Summensignalen (Mono-Kompatibilitªt) oder bei der rªumlichen Abbildung, da 

interaurale Phasenbeziehungen unmittelbar die Lokalisation beeinflussen. 

Messtechnisch werden Phasenverlªufe entweder durch Sinus-Sweep mit simultaner 

Amplituden- und Phasenerfassung oder durch Impulsantwortmessung mittels FFT-

basierter Verfahren bestimmt. Letztere erlauben die Berechnung von Phase, 

Gruppenlaufzeit und Impulsantwort in einem konsistenten mathematischen Rahmen. 
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Entscheidend ist hierbei die korrekte Referenzierung und Fensterung, da 

Phasenmessungen sensitiv gegen¿ber Zeitversatz und Jitter sind. 

 

 

 

In digitalen Systemen kºnnen zusªtzlich diskrete Verzºgerungen durch Puffer, 

Oversampling-Filter oder Sample-Rate-Konverter auftreten. Diese ªuÇern sich als 

konstante Zeitverschiebung und beeinflussen die absolute Phase, nicht jedoch die 

relative Phasenlinearitªt innerhalb des Nutzbandes. F¿r Mehrkanalsysteme ist die 

prªzise Synchronisation aller Signalpfade essentiell, da selbst geringe 

Laufzeitunterschiede im Submillisekundenbereich die rªumliche Kohªrenz 

beeintrªchtigen kºnnen. 

Zusammenfassend bestimmen Phasenbeziehungen und Polaritªt die zeitliche Integritªt 

eines Audiosignals. Wªhrend der Amplitudenfrequenzgang die spektrale Gewichtung 

definiert, entscheidet der Phasenverlauf ¿ber Impulstreue, Transientenabbildung und 

interkanale Kohªrenz. Eine vollstªndige Basischarakterisierung eines Audiosystems 

erfordert daher stets die gemeinsame Analyse von Betrag, Phase und Polaritªt der 

¦bertragungsfunktion.  
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1.6 Klirrfaktorverhalten in Class-A- und Class-AB-Endstufen 

Das Klirrfaktorverhalten von Leistungsverstªrkern wird nicht allein durch die statische 

Nichtlinearitªt der aktiven Bauelemente bestimmt, sondern in erheblichem MaÇ durch die 

gewªhlte Ausgangsstufentopologie und deren Arbeitspunktlage. Insbesondere der 

Vergleich zwischen Class-A- und Class-AB-Betrieb verdeutlicht, dass identische 

Bauelemente bei unterschiedlicher Ruhestromeinstellung fundamental abweichende 

Verzerrungssignaturen erzeugen kºnnen. Die Ursache liegt in der Art der 

Strom¿bernahme zwischen den aktiven Halbwellenverstªrkern sowie in der Stabilitªt der 

eingestellten Offset- bzw. Bias-Spannung. 

Im Class-A-Betrieb arbeitet das Ausgangselement ï oder das komplementªre 

Transistorpaar ï ¿ber den gesamten Signalzyklus hinweg im leitenden Bereich. Der 

Arbeitspunkt liegt bewusst im linearen Zentrum der Kennlinie, sodass sowohl positive als 

auch negative Halbwellen ohne ¦bergang zwischen getrennten Verstªrkerelementen 

¿bertragen werden. Die Stromf¿hrung ist kontinuierlich, es existiert kein 

Nulldurchgangsumschaltpunkt. Daraus resultiert eine vergleichsweise homogene 

¦bertragungskennlinie mit geringer diskontinuierlicher Kr¿mmung im Bereich kleiner 

Amplituden. Der entstehende Klirrfaktor wird primªr durch die exponentielle 

Kennlinienform der Halbleiter, thermische Drift sowie endliche 

Gegenkopplungsbandbreite bestimmt. Spektral dominieren hªufig niedrigordentliche 

Harmonische, wªhrend abrupt einsetzende hºherordentliche Verzerrungskomponenten 

ausbleiben. Der wesentliche Vorteil des Class-A-Betriebs liegt somit in der Abwesenheit 

¿bernahmebedingter Nichtlinearitªten, erkauft durch geringe Effizienz und hohe 

Ruhestromverluste. 

Im Gegensatz dazu basiert der Class-AB-Betrieb auf einer aufgeteilten 

Stromverstªrkung. Zwei komplementªre Leistungstransistoren ï typischerweise 

NPN/PNP oder N-/P-MOS ï verstªrken jeweils eine Halbwelle des Signals. Die positive 

Halbwelle wird vom einen, die negative vom anderen Transistor getragen. Damit entsteht 

zwangslªufig ein ¦bernahmebereich um den Nulldurchgang, in dem die Stromleitung von 

einem Bauelement auf das andere ¿bergeht. Die Qualitªt dieser ¦bergabe wird durch 

die eingestellte Bias- bzw. Offset-Spannung bestimmt, welche den Ruhestromfluss 

beider Transistoren im Ruhezustand definiert. 

Ist die Offset-Spannung zu gering, entsteht eine Totzone: In einem kleinen 

Spannungsbereich um 0 V leitet keiner der beiden Transistoren ausreichend. Das 

Ausgangssignal weist dort eine flache ¦bergangsstelle auf ï eine diskontinuierliche 
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Kennlinienkr¿mmung. Diese ¦bernahmeverzerrung manifestiert sich messtechnisch als 

sprunghafter Anstieg des Klirrfaktors bei kleinen Pegeln und spektral durch dominante 

ungeradzahlige Harmonische hºherer Ordnung. Besonders kritisch ist, dass diese 

Verzerrung nicht mit steigender Leistung beginnt, sondern bereits im Kleinsignalbereich 

auftritt. 

Wird die Bias-Spannung hingegen zu hoch gewªhlt, leiten beide Transistoren gleichzeitig 

¿ber einen grºÇeren Winkelbereich. Die ¦bernahmeverzerrung reduziert sich zwar, 

jedoch steigen Ruhestrom, Verlustleistung und thermische Belastung signifikant an. 

Zusªtzlich kºnnen durch thermische Drift Arbeitspunktverschiebungen entstehen, die 

langfristig wiederum asymmetrische Verzerrungskomponenten erzeugen. Die prªzise 

Einstellung der Offset- bzw. Bias-Spannung stellt daher einen kritischen Justagepunkt 

dar, der sowohl klangliche als auch betriebssichere Konsequenzen besitzt. 

Ein weiterer Aspekt ist die Halbwellenasymmetrie bei fehlerhafter Offsetlage. Verschiebt 

sich der Arbeitspunkt, verstªrkt ein Transistor einen grºÇeren Signalanteil als der andere. 

Die positive und negative Halbwelle werden unterschiedlich geformt, wodurch neben 

ungeradzahligen auch geradzahlige Harmonische entstehen. Diese Asymmetrie kann 

aus Bauteiltoleranzen, thermischer Entkopplung oder Versorgungsspannungsdrift 

resultieren und f¿hrt zu einer spektral komplexeren Verzerrungssignatur als im ideal 

symmetrischen Class-AB-Betrieb. 

Im direkten Klirrfaktorvergleich zeigt sich daher ein charakteristisches Verhalten: Class-

A-Stufen weisen bei kleinen und mittleren Leistungen typischerweise niedrigere und 

spektral Ăweichereñ Verzerrungswerte auf, wªhrend Class-AB-Stufen bei optimal 

eingestelltem Bias ªhnliche oder sogar bessere Werte bei hºheren Leistungen erreichen 

kºnnen. Unterhalb eines kritischen Pegels dominiert jedoch in Class-AB-Systemen die 

¦bernahmeverzerrung, sofern der Ruhestrom nicht ausreichend dimensioniert ist. 
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Aus messtechnischer Sicht lªsst sich dieser Unterschied besonders deutlich in 

Pegelsweeps darstellen. Wªhrend der Klirrfaktor einer Class-A-Stufe relativ gleichmªÇig 

mit der Aussteuerung ansteigt, zeigt die Class-AB-Kennlinie hªufig ein Minimum im 

mittleren Leistungsbereich, jedoch erhºhte Verzerrung sowohl im Kleinsignal- als auch 

im Grenzleistungsbereich. Die nichtlineare ¦bernahme um den Nulldurchgang bildet 

dabei eine eigenstªndige Verzerrungsquelle, die unabhªngig von der 

groÇsignalbedingten Sªttigungsnichtlinearitªt wirkt. 

Zusammenfassend resultiert der klirrfaktorbestimmende Unterschied zwischen Class-A- 

und Class-AB-Endstufen primªr aus der Kontinuitªt der Stromleitung. Class-A vermeidet 

Halbwellen¿bergªnge vollstªndig und damit auch ¿bernahmebedingte Diskontinuitªten, 

wªhrend Class-AB durch die Aufteilung in positive und negative Verstªrkungszweige 

eine prªzise kontrollierte Offset- bzw. Bias-Spannung erfordert. Bereits geringe 

Fehlanpassungen dieser Arbeitspunktparameter f¿hren zu mess- und hºrbaren 

Verzerrungsartefakten, deren spektrale Struktur maÇgeblich durch die Symmetrie des 

¦bergangs bestimmt wird. 
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2. Mathematische Modelle nichtlinearer Kennlinien 

Nichtlineare Verzerrungen entstehen nicht zufªllig, sondern sind unmittelbare Folge der 

physikalischen Kennlinien aktiver und passiver Bauelemente. Jede reale Verstªrkerstufe 

besitzt einen funktionalen Zusammenhang zwischen EingangsgrºÇe und 

AusgangsgrºÇe, der im Allgemeinen nicht exakt proportional ist. Die mathematische 

Beschreibung dieser Zusammenhªnge ist Voraussetzung f¿r ein tiefgehendes 

Verstªndnis der Entstehung harmonischer und intermodulativer Verzerrungen. 

Wªhrend lineare Systeme vollstªndig durch ihre ¦bertragungsfunktion im 

Frequenzbereich charakterisiert werden kºnnen, erfordert die Analyse nichtlinearer 

Systeme eine Betrachtung im Zeitbereich beziehungsweise im Amplitudenbereich der 

Kennlinie. Hier setzt die Taylor-Reihen-Approximation als zentrales Werkzeug der 

nichtlinearen Systemanalyse an. 

 

2.1 Taylor-Reihen-Approximation zur Beschreibung von ¦bertragungsfehlern 

Die Taylor-Reihen-Approximation stellt ein fundamentales mathematisches Verfahren 

dar, um eine nichtlineare Funktion in der Umgebung eines definierten Arbeitspunktes 

durch eine Potenzreihe zu beschreiben. In der Elektronik wird sie verwendet, um die 

gekr¿mmte Kennlinie eines Bauelements lokal in eine Summe linearer und hºherer 

Ordnungsanteile zu zerlegen. 

Betrachtet man eine reale ¦bertragungskennlinie ώ Ὢὼ, so ist diese Funktion im 

Allgemeinen nicht streng linear. Dennoch lªsst sie sich in der Umgebung eines gewªhlten 

Arbeitspunktes ὼnªherungsweise entwickeln als: 

Ὢὼ Ὢὼ ὥ ὼ ὼ ὥ ὼ ὼ ὥ ὼ ὼ Ễ 

 

Die Koeffizienten ὥȟὥȟὥȟȣbeschreiben dabei die lokale Steigung und Kr¿mmung der 

Kennlinie unterschiedlicher Ordnung. F¿r die physikalische Interpretation ist 

entscheidend, welche Bedeutung diese einzelnen Terme f¿r das Ausgangssignal 

besitzen. 
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Der lineare Anteil erster Ordnung reprªsentiert das ideal proportionale Verhalten des 

Systems. Dieser Term bestimmt die Kleinsignalverstªrkung und ist verantwortlich f¿r die 

lineare ¦bertragung ohne spektrale Erweiterung. W¿rde ausschlieÇlich dieser Term 

existieren, lªge ein perfektes lineares System vor. Die Terme zweiter und hºherer 

Ordnung beschreiben die Abweichung von der idealen Geraden. Sie sind Ausdruck der 

Kr¿mmung der Kennlinie. Physikalisch resultieren sie aus den nichtlinearen Strom-

Spannungs-Beziehungen von Halbleitern, aus Sªttigungseffekten oder aus 

asymmetrischen Arbeitspunkten. 

Wird nun ein zeitabhªngiges Signal ὼὸeingespeist, beispielsweise ein sinusfºrmiger 

Verlauf, so wirken die einzelnen Potenzterme unterschiedlich auf dieses Signal ein. Der 

quadratische Term erzeugt Komponenten mit doppelter Frequenz sowie eine 

Gleichanteilskomponente. Der kubische Term f¿hrt zu Anteilen mit dreifacher Frequenz 

und beeinflusst gleichzeitig die Grundfrequenz. Hºhere Ordnungen erzeugen 

entsprechend weiterer harmonischer Anteile. 

Entscheidend ist, dass diese neuen Frequenzkomponenten nicht im Eingangssignal 

vorhanden waren. Sie entstehen ausschlieÇlich durch die nichtlinearen Potenzterme der 

Kennlinienentwicklung. Die Taylor-Reihe liefert somit eine direkte mathematische 

Erklªrung f¿r das Auftreten harmonischer Verzerrungen. 

Ein weiterer wesentlicher Aspekt ist die Symmetrie der Kennlinie. Besitzt die Kennlinie 

eine symmetrische Form um den Arbeitspunkt, so verschwinden alle geradzahligen 
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Terme der Entwicklung. In diesem Fall entstehen bevorzugt ungeradzahlige 

Harmonische. Bei asymmetrischer Kennlinie treten hingegen auch geradzahlige 

Verzerrungskomponenten auf. Diese mathematische Eigenschaft erklªrt, warum 

bestimmte Schaltungstopologien charakteristische Klirrspektren besitzen. 

Die Taylor-Approximation zeigt zudem, dass der Verzerrungsanteil stark vom 

Signalpegel abhªngt. Da hºhere Potenzen des Eingangssignals auftreten, wachsen die 

entsprechenden Verzerrungsanteile ¿berproportional mit der Amplitude. Wªhrend der 

lineare Term proportional zur SignalgrºÇe steigt, wachsen die nichtlinearen Terme mit 

dem Quadrat, der dritten Potenz oder hºher. Dies erklªrt die praktische Beobachtung, 

dass Verzerrungen bei hoher Aussteuerung stark zunehmen. 

Ein weiterer Vorteil der Taylor-Reihe liegt in ihrer analytischen Transparenz. Sie erlaubt 

es, einzelne Verzerrungsordnungen gezielt zu betrachten und ihre Beitrªge quantitativ 

abzuschªtzen. In der Schaltungsentwicklung kann dadurch analysiert werden, welche 

Bauelemente oder Betriebsbedingungen bestimmte Harmonische dominieren. 

Gleichzeitig besitzt die Taylor-Approximation Grenzen. Sie ist eine lokale Entwicklung um 

einen Arbeitspunkt und setzt voraus, dass das Signal innerhalb eines Bereiches bleibt, 

in dem die Reihenentwicklung konvergiert. Bei starker ¦bersteuerung oder Clipping 

verliert diese Beschreibung ihre G¿ltigkeit, da die Kennlinie nicht mehr durch eine 

konvergente Potenzreihe approximierbar ist. 

Dennoch stellt die Taylor-Reihen-Approximation das zentrale theoretische Fundament 

zur Beschreibung nichtlinearer ¦bertragungsfehler dar. Sie verbindet die physikalische 

Kennlinienkr¿mmung direkt mit der spektralen Struktur des Ausgangssignals und 

ermºglicht damit eine systematische Analyse harmonischer Verzerrungen. 

Durch diese mathematische Zerlegung wird deutlich, dass nichtlineare Verzerrungen 

keine zufªlligen Artefakte sind, sondern deterministische Konsequenzen der 

Kennlinienform elektronischer Bauelemente. Die Potenzentwicklung liefert damit die 

Br¿cke zwischen Bauelementphysik und spektraler Signaltheorie und bildet die 

Grundlage f¿r die quantitative Bewertung von Klirrfaktoren und anderen nichtlinearen 

KenngrºÇen. 
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2.2 Entstehung von Oberwellen (Harmonische) aus der Kennlinienkr¿mmung 

Die Entstehung harmonischer Verzerrungen ist eine direkte Konsequenz der Kr¿mmung 

nichtlinearer Kennlinien. Wªhrend ein ideales lineares System ein sinusfºrmiges 

Eingangssignal ausschlieÇlich in Amplitude und Phase verªndert, f¿hrt jede Abweichung 

von einer strikt geradlinigen ¦bertragungskennlinie dazu, dass die Signalform im 

Zeitbereich deformiert wird. Diese zeitliche Deformation besitzt eine klar definierbare 

spektrale Entsprechung: Es entstehen zusªtzliche Frequenzkomponenten, deren 

Frequenzen ganzzahlige Vielfache der urspr¿nglichen Grundfrequenz sind. Diese 

Komponenten werden als Harmonische oder Oberwellen bezeichnet. 

Zur physikalischen Einordnung ist zunªchst zu betrachten, was unter 

Kennlinienkr¿mmung verstanden wird. Die statische ¦bertragungskennlinie eines 

Verstªrkers beschreibt den Zusammenhang zwischen Eingangs- und AusgangsgrºÇe. 

Im linearen Idealfall ist diese Beziehung durch eine Gerade charakterisiert. In realen 

Bauelementen hingegen ist dieser Zusammenhang gekr¿mmt, das heiÇt, die Steigung 

der Kennlinie ªndert sich mit der Aussteuerung. Diese  nderung der lokalen Steigung 

bedeutet, dass unterschiedliche Signalbereiche unterschiedlich stark verstªrkt werden. 

Wird ein sinusfºrmiges Signal eingespeist, so durchlªuft es kontinuierlich verschiedene 

Bereiche der Kennlinie. Bei kleinen Amplituden bewegt sich das Signal mºglicherweise 

noch im annªhernd linearen Bereich. Mit zunehmender Auslenkung gelangt es jedoch in 

Bereiche stªrkerer Kr¿mmung. Dadurch wird die positive Halbwelle anders transformiert 

als die negative oder die Signalspitzen anders als die Signalmitte. Das urspr¿nglich reine 

Sinussignal wird somit im Zeitbereich verzerrt. 

Eine verzerrte Sinusform ist mathematisch nicht mehr durch eine einzelne Frequenz 

beschreibbar. Nach den Prinzipien der Fourier-Analyse lªsst sich jede periodische, nicht 

rein sinusfºrmige Signalform als Summe von Sinusschwingungen darstellen. Enthªlt das 

Signal aufgrund der Kennlinienkr¿mmung eine Formabweichung, so treten neben der 

Grundfrequenz zusªtzliche Frequenzen auf, deren Werte ganzzahlige Vielfache der 

Grundfrequenz sind. Diese entstehen nicht durch externe Einfl¿sse, sondern 

ausschlieÇlich durch die nichtlineare Transformation des Signals. Die Art der 

entstehenden Harmonischen hªngt wesentlich von der Symmetrie der Kennlinie ab. Ist 

die Kennlinie um den Arbeitspunkt symmetrisch, so werden bevorzugt ungeradzahlige 

Harmonische erzeugt, beispielsweise die dritte, f¿nfte oder siebte Oberwelle. Bei 

asymmetrischer Kennlinie treten zusªtzlich geradzahlige Harmonische auf, insbesondere 

die zweite Oberwelle. Diese Zusammenhªnge ergeben sich aus der Struktur der 
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Potenzterme in der mathematischen Entwicklung der Kennlinie. Physikalisch spiegeln sie 

die unterschiedliche Behandlung der positiven und negativen Signalhªlften wider. 

Ein besonders anschauliches Beispiel f¿r starke Kennlinienkr¿mmung ist das Clipping, 

bei dem die Signalspitzen begrenzt werden. Hier nªhert sich die Ausgangsform einer 

abgeflachten oder sogar rechteckªhnlichen Struktur an. Solche Signalformen besitzen 

ein breites Oberwellenspektrum mit zahlreichen hochfrequenten Anteilen. Die Intensitªt 

und Anzahl der erzeugten Harmonischen steigt mit zunehmender Nichtlinearitªt deutlich 

an. Von zentraler Bedeutung ist die Pegelabhªngigkeit dieses Effekts. Da die Kr¿mmung 

der Kennlinie auÇerhalb des Kleinsignalbereichs stªrker wirkt, wachsen die 

Oberwellenanteile ¿berproportional mit der Signalamplitude. Wªhrend die 

Grundfrequenz linear mit dem Eingangssignal ansteigt, nehmen die Harmonischen 

stªrker zu. Dies erklªrt die praktische Beobachtung, dass Verzerrungen bei hoher 

Aussteuerung sprunghaft ansteigen kºnnen. 

 

 

 

Die spektrale Verteilung der Harmonischen ist nicht nur eine Frage der mathematischen 

Struktur, sondern auch der Bauelementphysik. Unterschiedliche Schaltungstopologien 

und Bauelemente erzeugen charakteristische Klirrspektren. Rºhrenverstªrker 

beispielsweise zeigen hªufig ein Spektrum mit dominanter zweiter Harmonischer, 

wªhrend stark gegengekoppelte Transistorschaltungen tendenziell hºhere 

ungeradzahlige Anteile aufweisen kºnnen. Diese Unterschiede resultieren unmittelbar 
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aus der jeweiligen Kennlinienform und deren Symmetrieeigenschaften. F¿r die 

messtechnische Bewertung wird die Gesamtheit der harmonischen Anteile ¿blicherweise 

zum Klirrfaktor zusammengefasst. Dieser beschreibt das Verhªltnis der Summe aller 

Oberwellen zur Grundfrequenz. Die zugrunde liegende physikalische Ursache bleibt 

jedoch stets die Kennlinienkr¿mmung. Der Klirrfaktor ist somit kein isoliertes Phªnomen, 

sondern das direkte MaÇ f¿r die spektrale Auswirkung nichtlinearer 

¦bertragungskennlinien. 

Zusammenfassend entsteht jede harmonische Verzerrung aus der nichtlinearen 

Abbildung eines Signals auf eine gekr¿mmte Kennlinie. Die Zeitbereichsverformung 

eines Sinussignals transformiert sich im Frequenzbereich in ein Oberwellenspektrum. 

Die Art, Ordnung und Intensitªt dieser Harmonischen sind durch die Form, Symmetrie 

und Aussteuerung der Kennlinie bestimmt. Damit bildet die Kennlinienkr¿mmung die 

fundamentale physikalische Ursache harmonischer Verzerrungen in elektronischen 

Audiosystemen. 

 

2.3 Klirrabschªtzung direkt aus der stationªren Kennlinie 

Die stationªre ¦bertragungskennlinie ώ Ὢὼenthªlt bereits sªmtliche Informationen 

¿ber die amplitudenabhªngigen Nichtlinearitªten eines Systems. Unter stationªren 

Bedingungen wird angenommen, dass dynamische Effekte ï etwa kapazitive 

Speicherwirkungen oder Slew-Rate-Limitierungen ï vernachlªssigbar sind. Die 

Verzerrungsentstehung wird somit ausschlieÇlich auf die statische Kennlinienform 

zur¿ckgef¿hrt. 

Die zentrale Idee der Klirrabschªtzung aus der Kennlinie besteht darin, die Abweichung 

der realen Kennlinie von einer idealen linearen Referenzgeraden zu quantifizieren. Diese 

Referenzgerade entspricht der Tangente im Arbeitspunkt und reprªsentiert das ideale 

Kleinsignalverhalten. Jede systematische Abweichung davon f¿hrt bei periodischer 

Anregung zu einer spektralen Erweiterung des Ausgangssignals. 

Wird ein sinusfºrmiges Eingangssignal mit der Amplitude ὼeingespeist, so tastet das 

Signal im Zeitverlauf die Kennlinie im Bereich ὼ bis ὼ ab. Die lokale Kr¿mmung 

innerhalb dieses Intervalls bestimmt direkt die entstehenden Oberwellenanteile. Eine 

geringe, nahezu konstante Kr¿mmung erzeugt ¿berwiegend niedrigordentliche 

Harmonische. Stark ausgeprªgte Nichtlinearitªten oder Sªttigungsbereiche f¿hren 

hingegen zu einer spektralen Anreicherung hºherer Ordnungen. 
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F¿r eine quantitative Abschªtzung wird die Kennlinie typischerweise als Potenzreihe 

entwickelt: 

ώ ὥὼ ὥὼ ὥὼ Ễ 

Der lineare Koeffizient ὥbeschreibt die Verstªrkung. Die hºheren Koeffizienten 

ὥȟὥȟȣsind direkt mit den jeweiligen Harmonischen verkn¿pft. Bei sinusfºrmiger 

Anregung erzeugt der quadratische Term einen Gleichanteil sowie eine zweite 

Harmonische, der kubische Term eine dritte Harmonische sowie eine 

Amplitudenmodifikation der Grundfrequenz. Hºhere Terme verhalten sich analog. 

Die Amplituden der einzelnen Harmonischen sind proportional zu den jeweiligen 

Koeffizienten und wachsen mit steigender Eingangsamplitude nichtlinear an. Wªhrend 

der Grundanteil proportional zur ersten Potenz der Amplitude steigt, wªchst die zweite 

Harmonische mit dem Quadrat, die dritte mit der dritten Potenz der Eingangsamplitude. 

Dies erklªrt die typische ¿berproportionale Zunahme des Klirrfaktors bei Annªherung an 

die Leistungsgrenze. 

Eine alternative, rein grafische Methode besteht in der Bestimmung der 

Flªchenabweichung zwischen realer Kennlinie und linearer Tangente ¿ber den 

betrachteten Aussteuerungsbereich. Diese Differenzfunktion reprªsentiert unmittelbar 

den nichtlinearen Signalanteil. Durch Fourier-Zerlegung dieses Anteils lassen sich die 

Harmonischen direkt bestimmen. Das Verfahren ist insbesondere bei simulierten oder 

gemessenen Kennlinien praktikabel. 

 

 



42 

Von besonderer Bedeutung ist die Symmetrie der Kennlinie. Bei punktsymmetrischer 

Kennlinie um den Arbeitspunkt verschwinden alle geradzahligen Terme der 

Potenzentwicklung. In diesem Fall entstehen ausschlieÇlich ungeradzahlige 

Harmonische. Eine asymmetrische Kennlinie f¿hrt hingegen zu dominanter zweiter 

Harmonischer. Diese Eigenschaft erlaubt bereits aus der Form der Kennlinie eine 

qualitative Vorhersage des Klirrspektrums. 

Die stationªre Kennlinienanalyse besitzt jedoch klare Grenzen. Sie setzt voraus, dass 

das System speicherfrei ist, also keine frequenzabhªngigen R¿ckwirkungen oder 

zeitlichen Verzºgerungen auftreten. In realen Verstªrkern wirken jedoch parasitªre 

Kapazitªten, Induktivitªten und R¿ckkopplungsnetzwerke, die das Verzerrungsspektrum 

zusªtzlich beeinflussen. Die reine Kennlinienbetrachtung liefert daher eine erste 

Nªherung, jedoch keine vollstªndige Beschreibung aller nichtlinearen Effekte. 

Trotz dieser Einschrªnkungen bleibt die Klirrabschªtzung aus der stationªren Kennlinie 

ein zentrales analytisches Werkzeug. Sie stellt die direkte Verbindung zwischen 

Bauelementphysik und spektraler Verzerrungsanalyse her. Bereits aus der Form und 

Kr¿mmung der Kennlinie lªsst sich das qualitative und ï bei bekannter 

Potenzentwicklung ï auch quantitative Verhalten des Klirrfaktors ableiten. 

Damit wird deutlich, dass harmonische Verzerrungen keine isolierten Messartefakte sind, 

sondern deterministische Konsequenzen der amplitudenabhªngigen 

¦bertragungscharakteristik eines Systems. 

 

2.4 Sªttigungseffekte und ¦bersteuerungsfestigkeit 

Sªttigungseffekte kennzeichnen den ¦bergang eines elektronischen Systems vom 

nªherungsweise linearen Arbeitsbereich in einen physikalisch begrenzten 

Betriebszustand. Wªhrend im Kleinsignalbereich die ¦bertragungskennlinie lokal als 

annªhernd linear betrachtet werden kann, tritt bei zunehmender Aussteuerung eine 

signifikante Reduktion der differentiellen Verstªrkung auf. Diese Reduktion ist nicht 

zufªllig, sondern Folge konkreter bauelementphysikalischer Grenzmechanismen wie 

Strombegrenzung, Spannungsbegrenzung oder Ladungsspeicherung. In diesem Bereich 

verliert die Taylor-Nªherung niedriger Ordnung ihre G¿ltigkeit, da die Kennlinie nicht 

mehr nur leicht gekr¿mmt, sondern strukturell abgeflacht oder asymmetrisch begrenzt 

ist. 
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Bei Bipolartransistoren manifestiert sich Sªttigung typischerweise im ¦bergang in die 

Kollektorsªttigung, wenn die Basis-Kollektor-Diode leitend wird und sich Ladungstrªger 

im Halbleitervolumen akkumulieren. Dieser Zustand reduziert nicht nur die 

Spannungsverstªrkung, sondern f¿hrt auch zu speicherbedingten Verzºgerungen beim 

Verlassen der Sªttigung. In Feldeffekttransistoren resultiert die Begrenzung aus der 

maximal erreichbaren Kanalmodulation sowie aus der begrenzten Stromtragfªhigkeit bei 

gegebener Gate-Spannung. In Rºhrenschaltungen wird Sªttigung durch Gitterstrom oder 

durch das Erreichen der maximal mºglichen Anodenverlustleistung bestimmt. 

Unabhªngig vom konkreten Bauelement f¿hrt Sªttigung stets zu einer 

amplitudenabhªngigen Kompression der Signalspitzen. 

Signaltheoretisch ªuÇert sich diese Kompression in einer Verformung der Zeitfunktion. 

Wªhrend moderate Kennlinienkr¿mmung primªr niedrigordentliche Harmonische 

erzeugt, f¿hrt eine ausgeprªgte Begrenzung zu spektral breitbandiger Verzerrung. 

Besonders charakteristisch ist der ¦bergang von einer sinusªhnlichen zu einer 

abgeflachten oder plateauartigen Signalform. Je steiler der ¦bergang in die Begrenzung 

erfolgt, desto stªrker werden hochfrequente Oberwellen angeregt. Hartes Clipping 

erzeugt ein Spektrum mit hohem Anteil ungeradzahliger Harmonischer hoher Ordnung, 

wªhrend weiche Sªttigungscharakteristiken eine progressiv ansteigende Verzerrung mit 

dominanten niedrigeren Ordnungen bewirken. Die spektrale Struktur ist somit unmittelbar 

an die Form der Begrenzungskennlinie gekoppelt. 
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Die ¦bersteuerungsfestigkeit beschreibt in diesem Zusammenhang die Fªhigkeit eines 

Systems, Eingangssignale oberhalb des Nennpegels zu verarbeiten, ohne in abruptes 

oder stark nichtlineares Verhalten ¿berzugehen. Technisch relevant ist dabei nicht nur 

die maximale Ausgangsspannung, sondern auch die verf¿gbare Stromreserve, die 

Stabilitªt der Versorgungsspannung sowie das Verhalten der Gegenkopplung im 

Grenzbereich. Ein System mit hoher Versorgungsspannung und groÇz¿gig 

dimensionierter Ausgangsstufe besitzt in der Regel eine grºÇere lineare 

Aussteuerungsreserve. Wird diese Reserve jedoch ¿berschritten, entscheidet die 

Schaltungstopologie ¿ber die Art des Verzerrungsanstiegs. 

Insbesondere stark gegengekoppelte Verstªrker zeigen im ¦bergang zur Sªttigung 

hªufig ein nichtlineares Sprungverhalten. Solange die Ausgangsstufe innerhalb ihrer 

physikalischen Grenzen arbeitet, reduziert die Gegenkopplung die Verzerrungen effektiv. 

Sobald jedoch eine Begrenzung eintritt, kann die Gegenkopplung ihre korrigierende 

Wirkung nicht mehr aufrechterhalten, da das System nicht mehr proportional reagiert. 

Dies f¿hrt zu einem abrupten Anstieg hºherer Harmonischer und zu einem 

charakteristischen spektralen Muster im Clipping-Bereich. 

Ein weiterer Aspekt betrifft die Lastabhªngigkeit. Die maximale verzerrungsarme 

Ausgangsamplitude ist nicht allein durch die Versorgungsspannung bestimmt, sondern 

durch das Zusammenspiel von Spannungs- und Stromgrenzen. Bei niedriger 

Lastimpedanz steigt der erforderliche Ausgangsstrom signifikant an. Wird die 

Stromlieferfªhigkeit ¿berschritten, tritt eine strombedingte Sªttigung auf, selbst wenn die 

Spannung noch nicht die theoretische Grenze erreicht hat. Die ¦bersteuerungsfestigkeit 

ist daher stets unter definierten Lastbedingungen zu bewerten und kann sich bei 4-Ohm- 

oder 2-Ohm-Belastung deutlich von der bei 8 Ohm unterscheiden. 

Messtechnisch zeigt sich der ¦bergang in die Sªttigung typischerweise in einem 

exponentiellen Anstieg des Klirrfaktors. Wªhrend im linearen Arbeitsbereich geringe 

Verzerrungswerte mit moderatem Pegelanstieg beobachtet werden, nimmt der Klirr nahe 

der Aussteuerungsgrenze stark zu. Besonders relevant ist dabei der Bereich kurz vor 

dem sichtbaren Clipping, da musikalische Signale hªufig transienten Spitzen aufweisen, 

die diesen Grenzbereich erreichen. Die praktische Wahrnehmung von ĂHªrteñ oder 

ĂKompressionñ ist daher eng mit der spektralen Struktur der Verzerrungen in diesem 

¦bergangsbereich verbunden. 

Zusammenfassend stellen Sªttigungseffekte die physikalische Grenze der linearen 

Signal¿bertragung dar. Sie entstehen aus fundamentalen Bauelementgrenzen und 
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f¿hren zu einer amplitudenabhªngigen Kompression mit charakteristischer spektraler 

Erweiterung. Die ¦bersteuerungsfestigkeit beschreibt die Fªhigkeit eines Systems, 

diesen Grenzbereich kontrolliert zu durchlaufen. F¿r die Bewertung nichtlinearer 

Verzerrungen ist sie ein zentraler Parameter, da sie nicht nur den maximal erreichbaren 

Pegel, sondern auch die spektrale Qualitªt im ¦bergang von linearem Betrieb zu 

Begrenzung bestimmt.  
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3. Harmonische Verzerrungen (THD - Total Harmonic Distortion) 

Harmonische Verzerrungen stellen die fundamentalste und zugleich am lªngsten 

untersuchte Form nichtlinearer Signalverfªlschung in der Audiotechnik dar. Sie treten auf, 

wenn ein periodisches Eingangssignal ï typischerweise ein Sinuston ï durch ein 

nichtlineares System verarbeitet wird und im Ausgangssignal zusªtzliche 

Frequenzanteile entstehen, deren Frequenzen ganzzahlige Vielfache der Grundfrequenz 

sind. Diese spektrale Erweiterung ist kein zufªlliges Stºrphªnomen, sondern eine 

deterministische Konsequenz amplitudenabhªngiger ¦bertragungscharakteristiken. 

Die quantitative KenngrºÇe zur Beschreibung dieser Verzerrungen ist die Total Harmonic 

Distortion (THD). Sie fasst die Gesamtheit aller harmonischen Anteile in Relation zur 

Grundfrequenz zusammen und bildet damit ein MaÇ f¿r die Stªrke der nichtlinearen 

Abweichung vom idealen linearen Verhalten. Um die Aussagekraft dieser KenngrºÇe 

korrekt einordnen zu kºnnen, ist eine prªzise Betrachtung der physikalischen 

Grundlagen erforderlich. 

 

3.1 Physikalische Grundlagen der Harmonic Distortion 

Die physikalische Ursache harmonischer Verzerrungen liegt in der Nichtlinearitªt der 

Strom-Spannungs-Kennlinien elektronischer Bauelemente. In einem ideal linearen 

System w¿rde eine sinusfºrmige Eingangsspannung eine proportional skalierte 

sinusfºrmige Ausgangsspannung erzeugen, ohne  nderung der Signalform. Reale 

Bauelemente wie Bipolartransistoren, Feldeffekttransistoren oder Elektronenrºhren 

besitzen jedoch gekr¿mmte Kennlinien, die nur in einem begrenzten Bereich 

nªherungsweise linear sind. 

Diese Kennlinienkr¿mmung f¿hrt dazu, dass die momentane Verstªrkung vom 

Augenblickswert des Signals abhªngt. Die lokale Steigung der Kennlinie ist nicht 

konstant, sondern ªndert sich mit der SignalgrºÇe. Dadurch wird ein sinusfºrmiges 

Signal nicht mehr als reine Schwingung transformiert, sondern in seiner Form verzerrt. 

Die positive und negative Halbwelle kºnnen unterschiedlich stark verstªrkt werden, 

ebenso kºnnen die Signalspitzen anders behandelt werden als die Signalmitte. 

Aus signaltheoretischer Sicht bedeutet jede periodische Formabweichung eines 

Sinussignals, dass das resultierende Signal nicht mehr monofrequent ist. Nach den 

Prinzipien der Fourier-Zerlegung lªsst sich jede periodische, nicht rein sinusfºrmige 

Signalform als Summe von Sinusschwingungen darstellen. Entsteht durch die 
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Kennlinienkr¿mmung eine Verzerrung, so erscheinen im Frequenzspektrum zusªtzliche 

Linien bei Frequenzen, die ganzzahlige Vielfache der urspr¿nglichen Grundfrequenz 

sind. Diese werden als zweite, dritte, vierte Harmonische usw. bezeichnet. 

Die Ordnung der Harmonischen steht in direktem Zusammenhang mit der Struktur der 

Nichtlinearitªt. Eine quadratische Nichtlinearitªt erzeugt vorwiegend eine zweite 

Harmonische sowie einen Gleichanteil. Eine kubische Nichtlinearitªt f¿hrt zu einer dritten 

Harmonischen und beeinflusst gleichzeitig die Amplitude der Grundfrequenz. Hºhere 

nichtlineare Terme erzeugen entsprechend hºhere Harmonische. Die physikalische 

Interpretation dieser mathematischen Zusammenhªnge besteht darin, dass 

unterschiedliche Signalabschnitte unterschiedlich stark komprimiert oder expandiert 

werden. 

 

 

 

Ein weiterer entscheidender Faktor ist die Symmetrie der ¦bertragungskennlinie um den 

Arbeitspunkt. Ist die Kennlinie punktsymmetrisch, so heben sich geradzahlige 

Verzerrungsanteile auf, und es dominieren ungeradzahlige Harmonische. Bei 

asymmetrischer Kennlinie entstehen zusªtzlich geradzahlige Harmonische, 

insbesondere die zweite Harmonische. Diese Symmetrieeigenschaft ist nicht nur 

mathematisch relevant, sondern spiegelt konkrete Schaltungsrealitªten wider, etwa bei 

einseitig arbeitenden Verstªrkerstufen oder bei unvollstªndig symmetrischer 

Gegenkopplung. 
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Die Intensitªt harmonischer Verzerrungen ist stark amplitudenabhªngig. Wªhrend im 

Kleinsignalbereich die Kennlinie lokal nahezu linear erscheint, wªchst mit steigender 

Aussteuerung der Anteil der hºhergeordneten Nichtlinearitªten ¿berproportional. Dies 

erklªrt den typischen Verlauf des Klirrfaktors in Abhªngigkeit von der Ausgangsleistung: 

Bei niedrigen Pegeln dominiert das Rauschen, im mittleren Bereich liegt ein Minimum der 

Verzerrungen, und nahe der Leistungsgrenze steigt der Klirr stark an. Dieser Anstieg ist 

Ausdruck der zunehmenden Kennlinienkr¿mmung und beginnender Sªttigung. 

Physikalisch betrachtet ist harmonische Verzerrung somit ein rein deterministischer 

Prozess. Sie entsteht nicht durch zufªllige Stºrungen, sondern durch die nichtlineare 

Transformation eines Signals in einem System mit amplitudenabhªngiger 

¦bertragungscharakteristik. Die spektrale Struktur der Verzerrung enthªlt daher 

Informationen ¿ber die Art der Nichtlinearitªt und die zugrunde liegende 

Schaltungstopologie. 

F¿r die Audiotechnik ist diese Erkenntnis von zentraler Bedeutung. Harmonische 

Verzerrungen sind nicht nur eine quantitative GrºÇe, sondern besitzen eine qualitative 

spektrale Struktur. Unterschiedliche Systeme kºnnen denselben Gesamtklirrfaktor 

aufweisen, jedoch vºllig unterschiedliche Verteilungen der einzelnen Harmonischen 

zeigen. Die physikalischen Grundlagen der Harmonic Distortion liegen somit in der 

Bauelementphysik, der Arbeitspunktwahl, der Schaltungssymmetrie und der 

Aussteuerungsreserve eines Systems. 

 

3.2 THD-Berechnung: Formeln und dB-Umrechnung 

Die Total Harmonic Distortion (THD) ist eine skalare KenngrºÇe zur Quantifizierung 

harmonischer Verzerrungen bei sinusfºrmiger Anregung. Sie beschreibt das Verhªltnis 

der Effektivwerte aller harmonischen Oberwellen zur Grundschwingung.  THD+N wird oft 

gemessen, indem ein Testsignal in das Gerªt eingespeist wird und dann die gesamte 

unerw¿nschte Verzerrung und das Rauschen im Ausgangssignal gemessen werden. 

Dies kann mit einem Spektrumanalysator oder anderen Messgerªten durchgef¿hrt 

werden. Die hªufigste Methode zur Messung von Verzerrungen ist die THD+N-Technik. 

Die Abbildung unten zeigt ein vereinfachtes Schaltbild eines THD+N-Analysators. Der 

wichtigste Funktionsblock ist ein anpassbarer Kerbfilter (Notch-Filter). Wªhrend des 

Betriebs wird dieser Filter manuell oder automatisch auf die Frequenz der 

Grundschwingung eingestellt, wodurch die Grundschwingung stark gedªmpft wird. Der 

Filter ist so konstruiert, dass er bei der zweiten Harmonischen und hºheren praktisch 
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keine Einf¿geverluste aufweist, wodurch die Harmonischen im Wesentlichen 

unbeeintrªchtigt durchgelassen werden. Weitbandrauschen, Netzbrummen und alle 

anderen stºrenden Signale unterhalb und oberhalb der Frequenz des Kerbfilters werden 

ebenfalls unbeeintrªchtigt durchgelassen; daher der Teil "+N" (plus Rauschen) im 

Namen. 

Voraussetzung f¿r eine eindeutige Berechnung ist die spektrale Zerlegung des 

Ausgangssignals in seine harmonischen Komponenten, typischerweise mittels selektiver 

Filtertechnik oder FFT-basierter Spektralanalyse. 

Wird das Ausgangssignal als Fourier-Reihe dargestellt, 

όὸ ὟÓÉÎ ‫ὸ ὟÓÉÎ ς‫ὸ ‰ ὟÓÉÎ σ‫ὸ ‰ Ễ 

so bezeichnet Ὗden Effektivwert der Grundfrequenz und Ὗdie Effektivwerte der 

jeweiligen n-ten Harmonischen. Der Gesamtklirrfaktor ergibt sich aus dem quadratischen 

Summenverhªltnis: 

4($
Ὗ Ὗ Ὗ Ễ

Ὗ
 

Diese Definition basiert auf Effektivwerten (RMS), da diese direkt mit der Leistung 

korrelieren. Entscheidend ist, dass die Harmonischen energetisch addiert werden, da sie 

spektral orthogonal sind. Eine lineare Summation der Amplituden wªre physikalisch nicht 

korrekt. 

In der Praxis wird der THD hªufig als Prozentwert angegeben: 

4($Ϸ 4($ẗρππ 

Ein THD von 0,01 % bedeutet somit, dass die Summe aller harmonischen Oberwellen 

eine effektive Amplitude von 0,0001 relativ zur Grundschwingung besitzt. F¿r 

hochqualitative Audiogerªte liegen typische Werte im Bereich von ρπbis ρπ. 

Neben der prozentualen Darstellung ist die logarithmische Angabe in Dezibel 

gebrªuchlich. Die Umrechnung erfolgt ¿ber: 

4($ ςπÌÏÇ 4($ 

Die Verwendung des Faktors 20 ergibt sich aus der Spannungs- bzw. 

Amplitudenbezogenheit der GrºÇe. Ein THD von 0,1 % entspricht somit: 

ςπÌÏÇ πȟππρ φπÄ" 
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Diese Darstellung ist insbesondere im professionellen Umfeld vorteilhaft, da sie direkt mit 

anderen spektralen Pegelangaben vergleichbar ist. Ein THD von ī100 dB bedeutet 

beispielsweise, dass die harmonischen Anteile 100 dB unterhalb der Grundfrequenz 

liegen. 

Wesentlich ist die klare Abgrenzung zwischen THD und THD+N. Wªhrend THD 

ausschlieÇlich harmonische Oberwellen ber¿cksichtigt, enthªlt THD+N zusªtzlich das 

breitbandige Rauschen im betrachteten Frequenzband.  Ein weiterer wichtiger Aspekt ist 

die Bandbegrenzung der Berechnung. Da reale Messsysteme eine definierte Bandbreite 

besitzen, muss spezifiziert werden, bis zu welcher Harmonischen die Summation erfolgt. 

In der Regel wird bis zur Nyquist-Grenze oder bis zu einer normativ definierten 

Obergrenze, beispielsweise 20 kHz oder 80 kHz, integriert. Oberwellen auÇerhalb dieses 

Bereichs bleiben unber¿cksichtigt, obwohl sie physikalisch existieren kºnnen. 

 

 

 

In modernen FFT-basierten Messungen ergibt sich die THD aus der diskreten 

Spektrallinienanalyse. Hierbei werden die Amplituden der einzelnen Harmonischen aus 

dem Spektrum extrahiert und quadratisch summiert. Die spektrale Auflºsung, 

Fensterfunktion und Rauschunterdr¿ckung beeinflussen dabei unmittelbar die 

Genauigkeit der THD-Berechnung. Eine unzureichende Frequenzauflºsung kann zu 

Leakage-Effekten f¿hren, wodurch die Amplituden einzelner Harmonischer fehlerhaft 

bestimmt werden. 
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Zusammenfassend ist die THD eine energetisch definierte VerhªltnisgrºÇe, die das 

nichtlineare Verhalten eines Systems bei sinusfºrmiger Anregung quantifiziert. Ihre 

mathematische Struktur basiert auf der orthogonalen Summation harmonischer 

Effektivwerte. Die logarithmische Darstellung in Dezibel ermºglicht eine konsistente 

Einordnung in spektrale Pegelskalen. F¿r eine technisch valide Interpretation sind jedoch 

stets Messbandbreite, Auflºsung und Abgrenzung zu Rauschanteilen prªzise zu 

spezifizieren. 

 

3.3 Psychoakustik: K2 (warmer Klang) vs. K3 (harter Klang) 

Die rein messtechnische Betrachtung harmonischer Verzerrungen erfasst deren 

energetische GrºÇe, sagt jedoch nur begrenzt etwas ¿ber deren subjektive 

Wahrnehmung aus. In der Audiotechnik ist seit Jahrzehnten bekannt, dass nicht alle 

Harmonischen gleicher Ordnung psychoakustisch gleich bewertet werden. Insbesondere 

die zweite Harmonische (K2) und die dritte Harmonische (K3) nehmen eine zentrale 

Stellung in der Diskussion um Ăwarmenñ versus Ăhartenñ Klang ein. Diese 

Zuschreibungen sind keine rein marketinggetriebenen Begriffe, sondern lassen sich aus 

der Struktur der Obertonreihe und der Funktionsweise des menschlichen Gehºrs 

ableiten. 

Die zweite Harmonische liegt exakt eine Oktave ¿ber der Grundfrequenz. Sie ist somit 

musikalisch konsonant und f¿gt sich harmonisch in das bestehende Spektrum ein. Wird 

einem Sinuston eine zweite Harmonische mit moderatem Pegel ¿berlagert, so entsteht 

keine rauhe oder disharmonische Klangcharakteristik, sondern vielmehr eine spektrale 

Verdichtung, die als Ăvollerñ oder Ăwªrmerñ wahrgenommen werden kann. 

Psychoakustisch betrachtet wird die Oktave als besonders stabile Intervallbeziehung 

interpretiert, da sie im nat¿rlichen Obertonspektrum akustischer Instrumente dominant 

vertreten ist. 

Technisch bedeutet dies, dass eine Verzerrung, die primªr K2 erzeugt, spektral in eine 

bereits erwartete Struktur eingebettet ist. Rºhrenverstªrker oder asymmetrisch 

arbeitende Schaltungen zeigen hªufig ein Verzerrungsspektrum mit dominanter zweiter 

Harmonischer und relativ raschem Abfall hºherer Ordnungen. In solchen Fªllen kann 

selbst ein messtechnisch nicht extrem niedriger THD-Wert subjektiv als angenehm 

empfunden werden, sofern die spektrale Energie auf niedrigordentliche, konsonante 

Anteile konzentriert ist. 
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Die dritte Harmonische liegt hingegen eine Oktave und eine Quinte ¿ber der 

Grundfrequenz. Dieses Intervall ist zwar ebenfalls konsonant, jedoch psychoakustisch 

weniger stabil als die reine Oktave. Entscheidend ist jedoch nicht nur die 

Intervallbeziehung, sondern die spektrale Struktur im Kontext komplexer Signale. K3 

erzeugt eine stªrker wahrnehmbare spektrale Rauigkeit, insbesondere bei hºheren 

Pegeln. Im Gegensatz zu K2 f¿hrt K3 nicht lediglich zu einer Verdichtung, sondern zu 

einer merklicheren Verªnderung der Klangfarbe. 

Aus systemtheoretischer Sicht entsteht eine dominante dritte Harmonische hªufig in 

symmetrischen, stark gegengekoppelten Verstªrkerstufen, bei denen geradzahlige 

Verzerrungsanteile unterdr¿ckt werden. Das resultierende Spektrum enthªlt 

¿berwiegend ungeradzahlige Harmonische. Psychoakustisch f¿hrt ein solches Spektrum 

bei steigender Aussteuerung schneller zu einem Eindruck von ĂHªrteñ oder 

ĂAggressivitªtñ, da ungeradzahlige Anteile hºherer Ordnung stªrker zur spektralen 

Rauigkeit beitragen. 

Ein weiterer Aspekt betrifft die Maskierungseffekte des Gehºrs. Niedrigordentliche 

Harmonische werden durch die Grundfrequenz teilweise maskiert, insbesondere wenn 

sie in unmittelbarer Nªhe liegen. Hºhere ungeradzahlige Harmonische fallen stªrker in 

spektrale Bereiche, in denen die Maskierung geringer ist, wodurch sie deutlicher 

wahrgenommen werden. Die Wahrnehmung von Verzerrung ist daher nicht 

ausschlieÇlich eine Frage des relativen Pegels, sondern auch der spektralen Position 

und der auditorischen Maskierungscharakteristik. 

Praktisch relevant ist zudem die Interaktion mit komplexen Musiksignalen. Wªhrend eine 

isolierte zweite Harmonische bei einem Einzelsinus relativ harmlos erscheint, kann bei 

polyphoner Musik eine Vielzahl ¿berlagerter K2-Anteile zu einer generellen spektralen 

Anhebung bestimmter Frequenzbereiche f¿hren. Ebenso kann eine geringe Menge K3 

bei hohen Pegeln im Hochtonbereich als Schªrfe oder ĂGlasigkeitñ wahrgenommen 

werden. Entscheidend ist somit nicht nur die Ordnung der Harmonischen, sondern deren 

spektrale Verteilung ¿ber das gesamte Audioband. 

Es ist daher technisch unzureichend, Verzerrungen ausschlieÇlich ¿ber den 

Gesamtklirrfaktor zu bewerten. Zwei Verstªrker mit identischem THD-Wert kºnnen 

subjektiv vºllig unterschiedlich klingen, wenn ihre Harmonischen unterschiedlich verteilt 

sind. Ein Spektrum mit dominanter K2 und schnellem Abfall hºherer Ordnungen wird 

typischerweise als musikalisch vertrªglich beschrieben. Ein Spektrum mit signifikanten 
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K3- und K5-Anteilen bei gleichzeitig geringer K2 kann trotz gleichem Gesamtklirr als 

hªrter oder analytischer wahrgenommen werden. 

 

 

 

Wissenschaftlich betrachtet ist die psychoakustische Bewertung harmonischer 

Verzerrungen ein Zusammenspiel aus spektraler Konsonanz, Maskierung, 

Pegelabhªngigkeit und auditiver Verarbeitung. Die Begriffe Ăwarmñ und Ăhartñ sind daher 

verk¿rzte Beschreibungen komplexer spektraler Phªnomene. Dennoch besitzen sie 

einen realen physikalischen Hintergrund in der Struktur der erzeugten Oberwellen. 

 

3.4 Clipping-Mechanismen: Hard- vs. Soft-Clipping 

Clipping bezeichnet den Betriebszustand eines Verstªrkers, in dem das Ausgangssignal 

die durch Versorgungsspannung, Stromlieferfªhigkeit oder interne Bauelementgrenzen 

vorgegebenen Maximalwerte erreicht und nicht weiter proportional ansteigen kann. Es 

handelt sich um eine ausgeprªgte Form nichtlinearer Verzerrung, bei der die 

¦bertragungskennlinie in den Spitzenbereichen ihre Steigung verliert oder abrupt 

begrenzt wird. Clipping ist damit kein gradueller Effekt geringer Kennlinienkr¿mmung, 

sondern ein struktureller Bruch des linearen ¦bertragungsmodells. 

Grundsªtzlich lassen sich zwei idealisierte Formen unterscheiden: Hard-Clipping und 

Soft-Clipping. Diese Begriffe beschreiben nicht nur unterschiedliche 
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Amplitudenbegrenzungen, sondern unterschiedliche Kennlinienverlªufe und damit 

unterschiedliche spektrale Konsequenzen. 

Hard-Clipping 

Hard-Clipping liegt vor, wenn das Ausgangssignal bei Erreichen einer Grenzspannung 

abrupt abgeschnitten wird. Die ¦bertragungskennlinie weist im Begrenzungsbereich eine 

nahezu vertikale Steigungsªnderung auf. Mathematisch entspricht dies einer 

Sªttigungsfunktion mit scharfer Begrenzung. Im Zeitbereich entstehen abgeflachte 

Signalspitzen mit annªhernd konstantem Plateau. 

Spektral f¿hrt Hard-Clipping zu einer starken Anreicherung hochfrequenter Oberwellen. 

Je stªrker die Begrenzung, desto nªher nªhert sich das Signal einer rechteckªhnlichen 

Form an. Ein ideales Rechtecksignal enthªlt ausschlieÇlich ungeradzahlige Harmonische 

mit langsam abfallender Amplitudenverteilung. Praktisch bedeutet dies, dass bereits 

geringf¿giges hartes Clipping zu einem signifikanten Anstieg der dritten, f¿nften und 

siebten Harmonischen f¿hrt. Bei stªrkerem Clipping entstehen zusªtzlich 

hochordentliche Anteile mit erheblichem Energiegehalt. 

Aus physikalischer Sicht tritt Hard-Clipping typischerweise bei spannungsbegrenzten 

Ausgangsstufen auf, wenn die Versorgungsspannung erreicht wird und keine weitere 

Spannungsreserve vorhanden ist. Auch strombegrenzende Schutzschaltungen oder 

Rail-to-Rail-Begrenzungen kºnnen ein abruptes Clipping-Verhalten verursachen. In stark 

gegengekoppelten Verstªrkern kann der ¦bergang besonders scharf sein, da die 

Gegenkopplung bis zum Grenzpunkt Verzerrungen effektiv reduziert und dann 

schlagartig ihre Wirksamkeit verliert. 

Psychoakustisch wird Hard-Clipping hªufig als aggressiv, rau oder Ăkratzendñ 

wahrgenommen. Die Ursache liegt in der breitbandigen spektralen Erweiterung, 

insbesondere im Hochtonbereich. Zudem entstehen durch die steilen Flanken transiente 

Energieanteile, die bei Lautsprechern zusªtzliche mechanische Belastungen 

verursachen kºnnen. 

Soft-Clipping 

Soft-Clipping hingegen beschreibt eine progressive, kontinuierliche Begrenzung der 

Amplitude. Die Kennlinie geht mit abnehmender Steigung in eine Sªttigungsregion ¿ber, 

ohne abrupte Knickstelle. Die ¦bergangszone ist breit, die lokale Verstªrkung nimmt 

graduell ab. Im Zeitbereich resultiert eine sanfte Kompression der Signalspitzen, ohne 

abruptes Plateau. 
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Spektral f¿hrt Soft-Clipping primªr zu niedrigordentlichen Harmonischen mit relativ 

schnellem Abfall hºherer Ordnungen. Die Verzerrungsstruktur ist konzentrierter und 

weniger breitbandig als beim Hard-Clipping. Hªufig dominieren zweite und dritte 

Harmonische, wªhrend hochordentliche Anteile deutlich geringer ausfallen. 

Physikalisch entsteht Soft-Clipping typischerweise in Bauelementen mit intrinsisch 

gekr¿mmter Kennlinie, etwa bei Rºhren oder diskreten Transistorstufen mit begrenzter 

Gegenkopplung. Auch gezielt implementierte Soft-Clipping-Schaltungen ï 

beispielsweise in Gitarrenverstªrkern oder Schutzstufen ï nutzen diese progressive 

Sªttigungscharakteristik, um ein kontrolliertes Verzerrungsverhalten zu erzielen. 

Psychoakustisch wird Soft-Clipping deutlich weniger als stºrend empfunden. Die 

progressive Kompression ªhnelt in gewissem MaÇe nat¿rlichen Sªttigungseffekten 

akustischer Instrumente oder magnetischer Aufzeichnungssysteme. Der ¦bergang in 

den nichtlinearen Bereich erfolgt gleitend, wodurch abrupte spektrale Spr¿nge vermieden 

werden. 

 

 

 

Vergleich und technische Bewertung 

Aus technischer Sicht unterscheidet sich Hard- von Soft-Clipping primªr in der zweiten 

Ableitung der Kennlinie im ¦bergangsbereich. Wªhrend Hard-Clipping eine 

diskontinuierliche Steigungsªnderung aufweist, bleibt die Kennlinie beim Soft-Clipping 
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stetig und differenzierbar. Diese mathematische Eigenschaft erklªrt unmittelbar die 

spektrale Differenz: Diskontinuitªten erzeugen breitbandige Spektralanteile, 

kontinuierliche Sªttigungen konzentrieren Energie auf niedrigere Ordnungen. 

F¿r die Auslegung audiophiler Verstªrker ist nicht nur der maximale unverzerrte Pegel 

relevant, sondern auch die Charakteristik des ¦bergangs in die Begrenzung. Selbst wenn 

ein Verstªrker nominell nicht im Clipping betrieben werden soll, erreichen transiente 

Musikspitzen hªufig kurzzeitig die Aussteuerungsgrenze. In diesem Grenzbereich 

entscheidet die Clipping-Charakteristik maÇgeblich ¿ber die spektrale Qualitªt der 

Verzerrung. 

Zusammenfassend stellt Clipping die Extremform nichtlinearer Verzerrung dar. Hard-

Clipping erzeugt eine abrupt begrenzte Signalform mit breitbandigem 

Oberwellenspektrum und hoher psychoakustischer Auffªlligkeit. Soft-Clipping f¿hrt zu 

einer progressiven Kompression mit spektral konzentrierteren Verzerrungen niedriger 

Ordnung. Die konkrete Ausprªgung hªngt von Bauelementphysik, 

Versorgungsspannung, Gegenkopplungsstruktur und Schutzschaltungen ab. F¿r die 

Bewertung audiotechnischer Systeme ist daher nicht nur die Hºhe der Verzerrung, 

sondern auch die Charakteristik des Clipping-¦bergangs von zentraler Bedeutung. 

 

3.5 Messung der THD+N (Total Harmonic Distortion + Noise) 

Die Messung von THD+N stellt eines der zentralen Verfahren zur quantitativen 

Bewertung nichtlinearer Verzerrungen in Audiogerªten dar. Im Gegensatz zur reinen 

THD-Messung, bei der ausschlieÇlich harmonische Oberwellen ber¿cksichtigt werden, 

umfasst THD+N sªmtliche spektralen Restanteile innerhalb eines definierten 

Frequenzbandes nach Unterdr¿ckung der Grundfrequenz. Diese RestgrºÇe beinhaltet 

sowohl harmonische Verzerrungen als auch breitbandiges Rauschen und nicht-

harmonische Stºrkomponenten. 

Formal ergibt sich: 

4($.
ὟRest
Ὗ

 

wobei Ὗder Effektivwert der Grundfrequenz und ὟRestder Effektivwert aller verbleibenden 

spektralen Anteile innerhalb der Messbandbreite ist. 
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Messprinzipien 

Historisch basiert die THD+N-Messung auf dem Kerbfilterverfahren (Notch-Filter). 

Hierbei wird das Pr¿fsignal ï ¿blicherweise ein hochreiner Sinuston ï durch das zu 

testende Gerªt (DUT) gef¿hrt. Das Ausgangssignal wird anschlieÇend durch ein 

schmalbandiges Filter geleitet, das die Grundfrequenz stark dªmpft. Die verbleibende 

Restspannung wird breitbandig verstªrkt und als RMS-Wert gemessen. 

Dieses Verfahren besitzt den Vorteil hoher Empfindlichkeit und einfacher Interpretation. 

Die Genauigkeit hªngt jedoch maÇgeblich von der Selektivitªt und Phasenstabilitªt des 

Kerbfilters ab. Eine unzureichende Unterdr¿ckung der Grundfrequenz kann das 

Messergebnis verfªlschen, insbesondere bei sehr niedrigen Verzerrungswerten im 

Bereich unter ī100 dB. 

Moderne Messsysteme nutzen FFT-basierte Verfahren. Hierbei wird das vollstªndige 

Ausgangsspektrum digital analysiert. Die Amplitude der Grundfrequenz wird isoliert, und 

alle ¿brigen spektralen Linien innerhalb des definierten Integrationsbandes werden 

quadratisch summiert. Dieses Verfahren erlaubt eine differenzierte Betrachtung einzelner 

Harmonischer, Rauschkomponenten und diskreter Stºrlinien. Zudem kann die 

Bandbreite flexibel definiert und dokumentiert werden. 
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Bandbreite und Filterung 

Die Aussagekraft einer THD+N-Messung hªngt wesentlich von der definierten 

Bandbreite ab. ¦bliche Messbereiche sind 20 Hz bis 20 kHz oder ï in erweiterten 

Labormessungen ï bis 80 kHz oder hºher. Ohne klare Bandbegrenzung kann 

hochfrequentes Rauschen oder HF-Stºrung das Ergebnis dominieren, obwohl diese 

Anteile auÇerhalb des hºrbaren Bereichs liegen. 

In vielen Fªllen wird zusªtzlich ein A-Bewertungsfilter eingesetzt, um die 

frequenzabhªngige Empfindlichkeit des menschlichen Gehºrs zu ber¿cksichtigen. Dabei 

wird das Rauschen im Tiefton- und Hochtonbereich gewichtet. Diese Vorgehensweise ist 

jedoch nur sinnvoll, wenn eine psychoakustische Bewertung im Vordergrund steht; f¿r 

rein technische Analysen ist eine lineare Bandbegrenzung vorzuziehen. 

 

Messpegel und Lastbedingungen 

THD+N ist stark pegelabhªngig. Typischerweise wird bei definierter Ausgangsspannung 

oder bei einer bestimmten Leistungsabgabe in eine genormte Lastimpedanz gemessen, 

beispielsweise 1 W an 8 ɋ oder bei Nennleistung minus 3 dB. Die Wahl des 

Arbeitspunktes beeinflusst das Ergebnis erheblich. Im unteren Pegelbereich kann das 

Rauschen dominieren, wªhrend im oberen Bereich nichtlineare Verzerrungen ansteigen. 

Ebenso entscheidend ist die Lastimpedanz. Da Ausgangsstufen sowohl spannungs- als 

auch strombegrenzt sein kºnnen, verªndert eine niedrigere Lastimpedanz die 

Verzerrungscharakteristik. Eine vollstªndige Spezifikation muss daher sowohl 

Messpegel als auch Lastbedingungen explizit angeben. 

 

Einfluss des Messaufbaus 

Die untere Nachweisgrenze einer THD+N-Messung wird durch das Eigenrauschen des 

Messsystems bestimmt. Hochauflºsende Audioanalysatoren erreichen 

Eigenverzerrungen unter ī110 dB, wodurch Messungen moderner Verstªrker im Bereich 

weniger ppm mºglich sind. Voraussetzung ist jedoch eine stºrungsarme Umgebung mit 

kontrollierter Erdung und Schirmung. Netzbrumm, Masseschleifen oder HF-

Einstreuungen erhºhen den Restpegel und kºnnen die tatsªchliche Nichtlinearitªt des 

Pr¿flings ¿berdecken. 
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Vor jeder prªzisen Messung ist daher eine Leerlauf- oder Kurzschlussmessung des 

Analysators durchzuf¿hren, um das Systemrauschen zu quantifizieren. Erst wenn dieses 

signifikant unter dem erwarteten Pr¿flingswert liegt, ist eine valide Interpretation mºglich. 

 

Interpretation der MessgrºÇe 

THD+N ist eine integrale KenngrºÇe. Sie erlaubt keine direkte Aussage ¿ber die 

spektrale Zusammensetzung der Verzerrung. Zwei Gerªte mit identischem THD+N-Wert 

kºnnen vºllig unterschiedliche Verteilungen von Harmonischen und Rauschanteilen 

aufweisen. F¿r eine fundierte Analyse ist daher stets eine ergªnzende 

Spektralbetrachtung erforderlich. 

Dennoch besitzt THD+N eine hohe praktische Relevanz. Sie stellt eine konservative 

Gesamtbewertung dar, da sie sªmtliche Restanteile ber¿cksichtigt. In vielen 

Anwendungen ï insbesondere bei Verstªrkern und DACs ï ist THD+N daher die primªre 

Qualitªtskennzahl. 

 

 



60 

Das FFT-Spektrum zeigt eine reale THD+N-Messung bei 1 kHz, durchgef¿hrt mit einem 

NTI-Analyzer. Der Grundton bei 1 kHz dominiert das Spektrum mit rund +27 dBu. Bereits 

bei 2 kHz ist die 2. Harmonische (K2) deutlich als separater Peak erkennbar, gefolgt von 

weiteren Oberwellen bei 3, 4, 5 und 7 kHz mit zunehmend sinkendem Pegel. Der 

Rauschboden liegt bei etwa ï80 bis ï90 dBu. 

Die Messkªsten unten liefern die entscheidende Information: Der Gesamt-Klirrfaktor THD 

betrªgt 0,154 %, wobei K2 mit 0,147 % den weitaus grºÇten Anteil ausmacht. K3 liegt 

mit 0,013 % rund elfmal darunter. Dieses Verhªltnis ist interpretatorisch bedeutsam: Ein 

stark von K2 dominiertes Klirrbild ist typisch f¿r Verstªrker mit asymmetrischer 

Kennlinienkr¿mmung, etwa Class-A-Eintaktstufen. Psychoakustisch ist diese 

Charakteristik vergleichsweise gutartig, da K2 als Oktave zum Grundton vom Gehºr 

weniger als Verzerrung wahrgenommen wird als das dissonantere K3. 

F¿r die Praxis gilt: Ein THD-Wert allein sagt wenig aus. Erst die Aufschl¿sselung in K2 

und K3 ï wie sie FFT-basierte Systeme liefern ï erlaubt eine fundierte Bewertung. Ein 

Gerªt mit 0,15 % THD bei dominierendem K2 verhªlt sich klanglich grundlegend anders 

als ein Gerªt mit identischem THD-Wert bei dominierendem K3. 

3.6 Einfluss der Gegenkopplung auf den Klirrfaktor 

Die Reduktion harmonischer Verzerrungen durch negative Gegenkopplung lªsst sich 

nicht nur qualitativ, sondern quantitativ aus der Struktur des geschlossenen Regelkreises 

ableiten. Ausgangspunkt ist ein nichtlinearer Verstªrker mit offener Verstªrkung ὃ, 

dessen Ausgangsspannung sich als Funktion der Eingangsspannung beschreiben lªsst: 

όoutὃόin Ὠόin 

wobei Ὠόindie nichtlineare Verzerrungskomponente reprªsentiert. F¿r kleine 

Verzerrungen kann Ὠόinals additive StºrgrºÇe betrachtet werden, deren spektrale 

Struktur durch die Kennlinienkr¿mmung bestimmt ist. 

Wird nun eine negative Gegenkopplung mit dem Faktor ‍eingef¿hrt, so ergibt sich f¿r die 

effektive Eingangsspannung: 

όin ό ‍όout 

mit όals Eingangssignalquelle. Einsetzen in die Ausgangsgleichung f¿hrt zu: 

όoutὃό ‍όout Ὠόin 

F¿r kleine Verzerrungen kann Ὠόinnªherungsweise als Ὠό behandelt werden. Nach 

Umstellen ergibt sich: 
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όoutρ ὃ‍ ὃό Ὠό  

Damit folgt f¿r den Ausgang: 

όout
ὃ

ρ ὃ‍
ό

ρ

ρ ὃ‍
Ὠό  

Diese Beziehung ist zentral. Sie zeigt, dass nicht nur die lineare Verstªrkung um den 

Faktor ρ ὃ‍reduziert wird, sondern ebenso die Verzerrungskomponente. Der 

geschlossene Klirrfaktor Ὀclergibt sich somit aus dem offenen Klirrfaktor Ὀzu: 

Ὀcl
Ὀ

ρ ὃ‍
 

Die GrºÇe ὃ‍wird als Schleifenverstªrkung bezeichnet. Bei hohen Werten kann die 

Verzerrung theoretisch um viele Dezibel reduziert werden. Beispielsweise entspricht eine 

Schleifenverstªrkung von 100 einer Verzerrungsreduktion um 40 dB. 

Diese lineare Betrachtung gilt streng genommen nur f¿r kleine Nichtlinearitªten und 

ausreichend hohe Phasenreserve. In realen Verstªrkern ist ὃfrequenzabhªngig. Die 

offene Verstªrkung fªllt mit steigender Frequenz typischerweise mit einer 

Flankensteilheit von ī20 dB oder ī40 dB pro Dekade ab. Damit wird auch 

ὃ‍frequenzabhªngig: 

ὃὮ‫‍ ὃ᷄Ὦ᷄‫ ‍Ὡ  

Die Verzerrungsreduktion ist folglich im Niederfrequenz- und Mitteltonbereich am 

grºÇten, wªhrend sie im Hochtonbereich abnimmt. Dies erklªrt die charakteristische 

Zunahme des Klirrfaktors bei hohen Frequenzen trotz globaler Gegenkopplung. 

Ein weiterer wesentlicher Effekt betrifft die spektrale Zusammensetzung der Verzerrung. 

Betrachte eine offene Kennlinie mit dominanter quadratischer Nichtlinearitªt: 

όoutὥόin ὥόin ὥόin Ễ 

Gegenkopplung reduziert primªr die dominante erste Nichtlinearitªtsordnung. Hºhere 

Ordnungen werden zwar ebenfalls reduziert, jedoch nicht proportional zur Reduktion der 

Grundverstªrkung. Insbesondere bei endlicher Schleifenverstªrkung kann die relative 

Gewichtung hºherer Harmonischer zunehmen, obwohl der absolute THD-Wert sinkt. Die 

Gegenkopplung wirkt also amplitudenlinear reduzierend, jedoch nicht spektralneutrale 

umverteilend. 

Im Grenzbereich nahe der Sªttigung verliert die hergeleitete Beziehung ihre G¿ltigkeit. 

Sobald das aktive Bauelement seine Spannungs- oder Stromgrenzen erreicht, ist die 
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Annahme kleiner StºrgrºÇen nicht mehr erf¿llt. Die Nichtlinearitªt wird dominant, und die 

lineare Nªherung bricht zusammen. Die effektive Schleifenverstªrkung sinkt abrupt, da 

das System nicht mehr proportional reagiert. Daraus resultiert ein steiler Anstieg hºherer 

Harmonischer im Clipping-Bereich. 

Zusªtzlich ist die Stabilitªtsbedingung zu ber¿cksichtigen. Eine hohe 

Schleifenverstªrkung verbessert zwar die Verzerrungsreduktion, erhºht jedoch die 

Anforderungen an die Phasenreserve. Die Nyquist-Bedingung verlangt, dass bei der 

Frequenz, bei der ὃ᷄‍᷄ ρ, die Phasenverschiebung kleiner als 180Á bleibt. Wird diese 

Bedingung verletzt, entstehen Oszillationen oder transiente ¦berschwinger, die ihrerseits 

Verzerrungsartefakte erzeugen kºnnen. 

Aus praktischer Sicht bedeutet dies: 

¶ Hohe offene Verstªrkung ist Voraussetzung f¿r geringe Verzerrungen. 

¶ Die Bandbreite der offenen Schleife bestimmt die frequenzabhªngige 

Wirksamkeit. 

¶ Die spektrale Struktur der Restverzerrung kann sich trotz sinkendem THD 

verªndern. 

¶ Im Sªttigungsbereich ist die Verzerrungsreduktion praktisch wirkungslos. 

Zusammenfassend lªsst sich festhalten, dass negative Gegenkopplung den Klirrfaktor 

im linearen Arbeitsbereich proportional zur Schleifenverstªrkung reduziert. Die 

mathematische Herleitung zeigt eine klare ρȾρ ὃ‍-Abhªngigkeit f¿r kleine 

Nichtlinearitªten. Die reale Wirksamkeit ist jedoch frequenz-, amplituden- und 

stabilitªtsabhªngig. Gegenkopplung ist somit ein mªchtiges, aber nicht 

uneingeschrªnktes Instrument zur Kontrolle harmonischer Verzerrungen in 

Audioverstªrkern auf hºchstem technischem Niveau. 

 

3.7 Grenzen der Klirrfaktorreduktion durch Gegenkopplung 

Die mathematische Beziehung 

Ὀcl
Ὀ

ρ ὃ‍
 

suggeriert auf den ersten Blick, dass der Klirrfaktor durch hinreichend groÇe 

Schleifenverstªrkung ὃ‍beliebig reduziert werden kann. Diese Aussage ist jedoch nur 

unter idealisierten Annahmen g¿ltig: kleine Nichtlinearitªten, frequenzunabhªngige 
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Verstªrkung, unendliche Bandbreite, perfekte Phasenreserve und fehlende 

Bauelementgrenzen. In realen Verstªrkern sind diese Bedingungen nicht erf¿llt. Die 

Klirrfaktorreduktion durch Gegenkopplung unterliegt fundamentalen physikalischen und 

systemtheoretischen Grenzen. 

Die erste Grenze ergibt sich aus der endlichen offenen Verstªrkung und deren 

Frequenzabhªngigkeit. Die offene Verstªrkung ὃὮ‫fªllt oberhalb der dominanten 

Polfrequenz typischerweise mit ī20 dB oder ī40 dB pro Dekade ab. Damit reduziert sich 

die Schleifenverstªrkung mit steigender Frequenz drastisch. Da die 

Verzerrungsunterdr¿ckung proportional zu ρȾρ ὃ‍ist, nimmt sie im Hochtonbereich 

zwangslªufig ab. Oberhalb der Unity-Gain-Frequenz, bei der ὃ᷄‍᷄ ρ, verschwindet die 

linearisierende Wirkung vollstªndig. Die erreichbare Klirrfaktorreduktion ist daher durch 

die Bandbreite der offenen Schleife begrenzt. 

 

 

 

Eine zweite fundamentale Grenze liegt in der Stabilitªtsbedingung. Eine Erhºhung der 

Schleifenverstªrkung erfordert entweder hºhere offene Verstªrkung oder eine stªrkere 

R¿ckkopplung. Beide MaÇnahmen verschieben die Phasenreserve. Die Nyquist-

Stabilitªtsbedingung fordert, dass bei der Frequenz, bei der ὃ᷄‍᷄ ρ, die 

Phasenverschiebung deutlich kleiner als 180Á bleibt. Wird die Schleifenverstªrkung 

¿bermªÇig erhºht, reduziert sich die Phasenreserve, was zu ¦berschwingen, Ringing 
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oder sogar Selbsterregung f¿hren kann. Solche instabilitªtsnahen Effekte erzeugen 

ihrerseits nichtlineare Artefakte, die im Frequenzbereich als breitbandige Verzerrungen 

erscheinen. Eine unbegrenzte Erhºhung von ὃ‍ist daher aus Stabilitªtsgr¿nden 

ausgeschlossen. Eine weitere Grenze resultiert aus der Annahme kleiner 

Nichtlinearitªten. Die Herleitung der Verzerrungsreduktion basiert auf einer linearen 

Nªherung um den Arbeitspunkt. In der Praxis steigen Nichtlinearitªten mit zunehmender 

Aussteuerung stark an. Sobald das aktive Bauelement in Bereiche signifikanter 

Kennlinienkr¿mmung oder in Sªttigung gelangt, ist die Verzerrung nicht mehr als kleine 

additive StºrgrºÇe behandelbar. Die R¿ckkopplung kann den Fehler nur kompensieren, 

solange das System proportional reagiert. In der Nªhe der Begrenzung sinkt die effektive 

Schleifenverstªrkung abrupt, da das Ausgangssignal nicht mehr frei folgen kann. Die 

Klirrfaktorreduktion bricht in diesem Bereich zusammen. 

Eine subtile, aber technisch relevante Grenze betrifft die Entstehung hºherer 

Verzerrungsordnungen. Gegenkopplung reduziert primªr die dominanten 

niederordentlichen Nichtlinearitªten. In Systemen mit komplexer Kennlinienstruktur kann 

die R¿ckkopplung jedoch nichtlineare Wechselwirkungen erzeugen. Bei starker 

Gegenkopplung werden Verzerrungsanteile mehrfach durch den Regelkreis gef¿hrt. 

Dadurch kºnnen aus urspr¿nglich niedrigordentlichen Nichtlinearitªten Residuen hºherer 

Ordnung entstehen. Obwohl der Gesamtklirrfaktor sinkt, kann das Spektrum relativ 

stªrker hochordentliche Anteile enthalten. Dieser Effekt ist kein Widerspruch zur Theorie, 

sondern eine Folge der endlichen und frequenzabhªngigen Schleifenverstªrkung. Auch 

Rauschen setzt eine praktische Grenze. Gegenkopplung reduziert Verzerrung, 

beeinflusst jedoch das thermische Rauschen aktiver Bauelemente nur begrenzt. Wird der 

Verzerrungsanteil stark unterdr¿ckt, nªhert sich der gemessene THD+N-Wert dem 

Rauschboden des Systems. Ab diesem Punkt f¿hrt eine weitere Erhºhung der 

Schleifenverstªrkung zu keiner signifikanten Verbesserung der MessgrºÇe, da das 

Rauschen dominant wird. Die theoretische Verzerrungsreduktion ist dann messtechnisch 

nicht mehr nachweisbar. 

Eine zusªtzliche systemtheoretische Grenze entsteht durch zeitabhªngige Effekte. Die 

Gegenkopplung kann nur so schnell reagieren, wie es die interne Phasen- und Transitzeit 

der Verstªrkerstufen erlaubt. Bei schnellen Transienten oder hohen Frequenzen kann 

der Regelkreis dem Signal nicht vollstªndig folgen. Die resultierenden transienten 

Abweichungen ªuÇern sich als dynamische Verzerrungen, die nicht durch statische 

Klirrfaktorreduktion erfasst werden. Hier zeigt sich, dass Gegenkopplung primªr eine 
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statische oder quasistatische Linearisierung bewirkt. SchlieÇlich sind auch energetische 

und thermische Grenzen zu ber¿cksichtigen. Hohe Schleifenverstªrkung erfordert hohe 

offene Verstªrkung, was meist mit komplexeren Verstªrkerstufen und hºherem 

Stromverbrauch einhergeht. Temperaturabhªngigkeiten der Bauelemente verªndern die 

offene Verstªrkung und damit die Schleifencharakteristik. Unter realen 

Betriebsbedingungen kann die Verzerrungsreduktion daher geringer ausfallen als unter 

Laborbedingungen. 

Zusammenfassend ist die Klirrfaktorreduktion durch Gegenkopplung prinzipiell wirksam, 

jedoch durch mehrere Faktoren begrenzt: endliche offene Verstªrkung und Bandbreite, 

Stabilitªtsanforderungen, Nichtlinearitªten groÇer Amplitude, spektrale Umverteilung 

hºherer Ordnungen, Rauschboden sowie dynamische und thermische Effekte. Die 

Gleichung Ὀcl ὈȾρ ὃ‍beschreibt den idealisierten Grenzfall kleiner Verzerrungen 

im linearen Bereich, nicht jedoch das vollstªndige Verhalten realer Audioversªrker. 

Gegenkopplung ist damit ein leistungsfªhiges, aber physikalisch begrenztes Instrument 

zur Verzerrungskontrolle. 

 

3.8 Nichtlineare Eigenverzerrungen des menschlichen Gehºrs 

Die technische Analyse nichtlinearer Verzerrungen in Audiogerªten basiert implizit auf 

der Annahme, dass das menschliche Gehºr als linearer Detektor fungiert. Diese 

Annahme ist jedoch nur nªherungsweise g¿ltig. Das auditive System selbst weist 

ausgeprªgte Nichtlinearitªten auf, die bereits auf der peripheren Ebene der 

Schallwandlung entstehen und die Wahrnehmung externer Verzerrungen maÇgeblich 

beeinflussen. Die Eigenverzerrungen des Gehºrs sind somit kein messtechnischer 

Artefakt, sondern ein physiologisch inhªrenter Bestandteil der auditiven 

Signalverarbeitung. 

Ihr Ursprung liegt im Innenohr, insbesondere in der Cochlea. Die Basilarmembran wirkt 

als ortsaufgelºstes, frequenzselektives Resonanzsystem, dessen lokale Auslenkung 

proportional zur anregenden Frequenz verteilt ist. Entscheidend ist jedoch, dass diese 

mechanische Antwort keine streng lineare Funktion des Schalldrucks darstellt. Die 

Auslenkung wird durch aktive Prozesse moduliert, die durch die ªuÇeren Haarzellen 

realisiert werden. Diese Zellen besitzen elektromechanische Eigenschaften und kºnnen 

ihre Lªnge in Abhªngigkeit vom Membranpotenzial verªndern. Dadurch entsteht ein 

aktiver cochleªrer Verstªrker, der schwache Signale selektiv anhebt. 



66 

Diese Verstªrkung ist amplitudenabhªngig und folgt einer kompressiven Kennlinie. Bei 

niedrigen Schalldruckpegeln ist die Verstªrkung hoch, wodurch die Empfindlichkeit des 

Gehºrs gesteigert wird. Mit zunehmendem Pegel reduziert sich die Verstªrkung 

progressiv, bis sie in eine Sªttigungscharakteristik ¿bergeht. Signaltheoretisch entspricht 

dieses Verhalten einer nichtlinearen ¦bertragungsfunktion mit pegelabhªngiger 

Verstªrkung. Die Folge ist, dass selbst bei Anregung mit einem reinen Sinuston 

zusªtzliche interne Frequenzkomponenten entstehen. 

Diese internen Verzerrungsprodukte umfassen sowohl harmonische als auch 

intermodulative Anteile. Sie sind experimentell nachweisbar, unter anderem in Form 

otoakustischer Emissionen. Dabei handelt es sich um Schallsignale, die im Innenohr 

selbst generiert und ¿ber das Mittelohr nach auÇen abgestrahlt werden. Die Existenz 

solcher Emissionen belegt eindeutig den aktiv nichtlinearen Charakter der cochleªren 

Mechanik. Das Gehºr fungiert somit nicht als passiver Empfªnger, sondern als 

nichtlineares, energieaktives Wandlungssystem. 

Die Stªrke dieser Eigenverzerrungen ist ausgeprªgt pegelabhªngig. Im Bereich 

moderater Hºrpegel bleiben sie relativ gering und werden zusªtzlich durch 

Maskierungseffekte ¿berdeckt. Mit steigender Lautstªrke nimmt jedoch die Nichtlinearitªt 

zu. Die cochleªre Kompression verstªrkt sich, und es treten zunehmend 

Verzerrungsprodukte hºherer Ordnung auf. Dieser Mechanismus trªgt wesentlich dazu 

bei, dass sehr laute Signale subjektiv als rau, hart oder belastend wahrgenommen 

werden, selbst wenn das technische Wiedergabesystem messtechnisch noch geringe 

Klirrwerte aufweist. 

F¿r die audiotechnische Bewertung ergibt sich daraus eine zentrale Konsequenz: 

Externe Gerªteverzerrungen werden stets durch ein nichtlineares biologisches 

Detektorsystem wahrgenommen. Die Gesamtverzerrung am Ende der 

Wahrnehmungskette ist daher das Resultat der Kaskadierung technischer und 

physiologischer Nichtlinearitªten. Niedrigordentliche Harmonische kºnnen durch 

kºrpereigene Verzerrungen teilweise maskiert werden, wªhrend hochordentliche 

spektrale Komponenten aufgrund geringerer Maskierung ¿berproportional auffallen. 

Die nichtlinearen Eigenverzerrungen des menschlichen Gehºrs relativieren somit die 

isolierte Aussagekraft integraler KenngrºÇen wie THD. F¿r eine realitªtsnahe Bewertung 

audiotechnischer Systeme ist es erforderlich, messtechnische Ergebnisse im Kontext der 

physiologischen Nichtlinearitªt des Hºrorgans zu interpretieren. Erst die 

Ber¿cksichtigung dieser biologischen ¦bertragungscharakteristik ermºglicht eine 
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konsistente Verbindung zwischen objektiver Messung und subjektiver 

Klangwahrnehmung. 

 

3.9 Hºrbarkeitsschwellen bei Musiksignalen und Instrumentenklªngen 

Die messtechnische Quantifizierung harmonischer Verzerrungen ¿ber KenngrºÇen wie 

den Gesamtklirrfaktor erlaubt eine objektive Beschreibung nichtlinearer 

Signalverªnderungen, liefert jedoch nur eingeschrªnkt Aussagen ¿ber deren tatsªchliche 

Hºrbarkeit. Die Wahrnehmbarkeit von Klirr ist kein konstanter Grenzwert, sondern eine 

komplexe psychoakustische Funktion, die wesentlich von Signalstruktur, 

Spektralverteilung, Pegel, zeitlicher Dynamik sowie vom Kontext des Musiksignals 

abhªngt. Hºrbarkeitsschwellen sind daher stets als statistische und signalabhªngige 

GrºÇen zu verstehen, nicht als fixe technische Grenzwerte. 

Grundlegend ist zunªchst die Unterscheidung zwischen Sinuston- und 

Musiksignalbewertung. Bei reinen Sinustºnen lassen sich Klirrschwellen unter 

Laborbedingungen vergleichsweise prªzise bestimmen, da das Spektrum eindeutig 

definiert ist und zusªtzliche Oberwellen unmittelbar als fremde Komponenten 

identifizierbar sind. Unter optimalen Hºrbedingungen kºnnen harmonische Verzerrungen 

niedriger Ordnung bereits im Bereich von etwa 0,3 % bis 1 % wahrgenommen werden, 

abhªngig von Frequenz und Pegel. Diese Schwellen gelten jedoch nur f¿r isolierte 

Testsignale ohne Maskierung durch weitere Spektralanteile. 

Musiksignale weisen demgegen¿ber eine hochkomplexe spektrale und zeitliche Struktur 

auf. Instrumentenklªnge bestehen selbst aus ausgeprªgten Obertonspektren, deren 

Amplituden sich dynamisch verªndern. Wird einem solchen Signal zusªtzlicher Klirr 

¿berlagert, so fªllt dieser nicht zwangslªufig als fremde Komponente auf, sondern kann 

innerhalb der vorhandenen Obertonstruktur maskiert werden. Die Hºrbarkeitsschwelle 

steigt dadurch signifikant an. In realen Musiksignalen liegen wahrnehmbare Klirrgrenzen 

hªufig im Bereich mehrerer Prozent, ohne dass eine eindeutige 

Verzerrungswahrnehmung entsteht. 

Ein wesentlicher Einflussfaktor ist die Ordnung der Harmonischen. Niedrigordentliche 

Verzerrungen, insbesondere zweite Harmonische, werden aufgrund ihrer konsonanten 

Beziehung zur Grundfrequenz sowie durch spektrale Maskierung deutlich schlechter 

detektiert. Sie integrieren sich teilweise in die nat¿rliche Klangfarbe des Instruments. 

Hºherordentliche Harmonische hingegen liegen in spektralen Bereichen mit geringerer 
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Maskierung und werden schneller als rau oder hart identifiziert. Bereits geringe Anteile 

f¿nfter oder siebter Harmonischer kºnnen bei bestimmten Signalen auffªlliger sein als 

deutlich hºhere K2-Anteile. 

 

 

 

Instrumentenspezifische Unterschiede spielen ebenfalls eine zentrale Rolle. Klªnge mit 

nat¿rlicherweise stark ausgeprªgter Obertonstruktur ï etwa Blechblasinstrumente, 

verzerrte Gitarren oder gestrichene Streicher ï besitzen eine hohe spektrale Dichte. 

Zusªtzlicher Klirr wird hier vergleichsweise gut maskiert. Demgegen¿ber reagieren 

obertonarme Signale wie Flºte, Sinus-Synthese oder Frauenstimmen empfindlicher auf 

Verzerrungen, da zusªtzliche Harmonische klarer hervortreten. 

Auch die zeitliche Struktur beeinflusst die Hºrbarkeit. Transiente Signale mit steilen 

Einschwingvorgªngen erzeugen selbst breitbandige Spektralanteile, die Verzerrungen 

maskieren kºnnen. Stationªre, lang gehaltene Tºne ermºglichen hingegen eine deutlich 

prªzisere Detektion harmonischer Artefakte. Dies erklªrt, warum Klirr bei Sustaintºnen 

kritischer wahrgenommen wird als bei perkussivem Material. 

Der Schalldruckpegel stellt einen weiteren entscheidenden Parameter dar. Mit 

zunehmender Lautstªrke steigt nicht nur die absolute Amplitude der Verzerrungen, 

sondern auch die nichtlineare Eigenverzerrung des Gehºrs. Dadurch verschiebt sich die 

Wahrnehmungsschwelle. Moderate Pegel erlauben eine differenzierte 
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Klirrwahrnehmung, wªhrend bei sehr hohen Lautstªrken zusªtzliche Verzerrungen 

teilweise im auditorischen Gesamteindruck aufgehen oder als generelle Rauigkeit 

interpretiert werden. 

F¿r die technische Praxis bedeutet dies, dass ein einheitlicher Grenzwert f¿r Ăhºrbaren 

Klirrñ nicht existiert. Wªhrend bei Labormessungen Verzerrungswerte unter 0,1 % als 

praktisch unhºrbar gelten, kºnnen in Musiksignalen selbst deutlich hºhere Werte 

subjektiv unauffªllig bleiben, sofern die spektrale Struktur g¿nstig verteilt ist. Umgekehrt 

kºnnen geringste hochordentliche Verzerrungsanteile in kritischen Signalen klar 

detektierbar sein. 
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4. Intermodulationsverzerrungen (IMD) 

Wªhrend harmonische Verzerrungen bei sinusfºrmiger Einzelanregung entstehen und 

sich als ganzzahlige Vielfache einer Grundfrequenz manifestieren, treten 

Intermodulationsverzerrungen bei Mehrtonanregung auf. Da reale Musiksignale stets aus 

einer Vielzahl simultan vorhandener Frequenzkomponenten bestehen, sind 

Intermodulationsverzerrungen in der Praxis hªufig relevanter als der reine Klirrfaktor. Sie 

entstehen durch die nichtlineare Kopplung verschiedener Frequenzen innerhalb eines 

Systems und f¿hren zu Spektralkomponenten, die nicht harmonisch mit einer einzelnen 

Grundfrequenz verkn¿pft sind. 

Im Gegensatz zur harmonischen Verzerrung, die eine spektrale Erweiterung entlang 

einer Obertonreihe erzeugt, entstehen bei Intermodulation neue Frequenzen, die als 

Summen- und Differenztºne bezeichnet werden. Diese Komponenten liegen oft 

innerhalb des hºrbaren Bereichs und besitzen keine einfache harmonische Beziehung 

zum Ursprungssignal. Gerade diese fehlende strukturelle Einbindung macht 

Intermodulationsverzerrungen psychoakustisch besonders kritisch. 

 

4.1 Theorie der Kombinationsfrequenzen (Summen- und Differenztºne) 

Die Entstehung von Kombinationsfrequenzen ist eine direkte Konsequenz nichtlinearer 

Systemcharakteristiken bei gleichzeitiger Anregung mit mehreren Sinustºnen. Betrachtet 

man ein Eingangssignal bestehend aus zwei Sinuskomponenten: 

όinὸ ὟÓÉÎ ‫ὸ ὟÓÉÎ ‫ὸ 

so w¿rde ein ideales lineares System diese beiden Frequenzen unabhªngig voneinander 

¿bertragen. Das Ausgangssignal enthielte ausschlieÇlich die urspr¿nglichen Frequenzen 

.gegebenenfalls in verªnderter Amplitude und Phase ,‫ ‫und 

In einem nichtlinearen System mit einer quadratischen Kennlinienkomponente entsteht 

jedoch ein zusªtzlicher Term proportional zu όinὸ. Die quadratische Nichtlinearitªt f¿hrt 

zu: 

όinὸ ὟÓÉÎ ‫ὸ ὟÓÉÎ ‫ὸ ςὟὟÓÉÎ ‫ὸ ‫ὸÓÉÎ 

Unter Anwendung trigonometrischer Identitªten ergibt sich aus dem Kreuzterm: 

ÓÉÎ ‫ὸ ‫ὸÓÉÎ
ρ

ς
ÃÏÓ ‫ ‫ ὸ ÃÏÓ ‫ ‫ ὸ  
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Damit entstehen zwei neue Frequenzkomponenten: 

‫diff᷄‫ ‫  ᷄

‫sum ‫ ‫  

Diese werden als Differenz- bzw. Summenfrequenzen bezeichnet. Bereits eine einfache 

quadratische Nichtlinearitªt erzeugt somit spektrale Komponenten, die weder 

harmonische Vielfache von .‫sind ‫noch von 

Bei hºheren Nichtlinearitªtsordnungen entstehen zusªtzlich Terme der Form: 

ά‫ ὲ‫  

mit ganzzahligen άund ὲ. Diese Intermodulationsprodukte hºherer Ordnung bilden ein 

dichtes Spektrum von Frequenzlinien um die urspr¿nglichen Tºne. Besonders kritisch 

sind Produkte niedriger Ordnung wie ς‫ ‫oder ς‫ da sie oft im unmittelbaren ,‫ 

Umfeld der Grundfrequenzen liegen und daher schwer maskierbar sind. 

Physikalisch betrachtet ist Intermodulation Ausdruck der Tatsache, dass die momentane 

Verstªrkung eines nichtlinearen Systems von der augenblicklichen Gesamtaussteuerung 

abhªngt. Sind zwei Frequenzen gleichzeitig vorhanden, modulieren sie sich gegenseitig 

¿ber die amplitudenabhªngige Kennlinie. Das System wirkt nicht nur als ¦bertrager 

einzelner Frequenzen, sondern als nichtlineares Mischglied. 

Ein besonders anschauliches Beispiel ergibt sich bei der Anregung mit einem tiefen und 

einem hohen Ton. Die tieffrequente Komponente moduliert ¿ber die 

Kennlinienkr¿mmung die effektive Verstªrkung der hochfrequenten Komponente. Dies 

f¿hrt zu einer Amplitudenmodulation der Hochfrequenz mit der Niederfrequenz. Im 

Frequenzbereich erscheinen dadurch Seitenbªnder im Abstand der 

Modulationsfrequenz. Diese Seitenbªnder sind klassische Intermodulationsprodukte. 

Ein wesentlicher Unterschied zur harmonischen Verzerrung besteht darin, dass 

Intermodulationsprodukte in Bereichen auftreten kºnnen, die zuvor spektral frei waren. 

Wªhrend eine harmonische Verzerrung die Obertonreihe eines bestehenden Tons 

ergªnzt, kann Intermodulation neue Frequenzen in bislang unbesetzten Bereichen 

erzeugen. Dadurch entsteht eine spektrale ĂVerunreinigungñ, die psychoakustisch hªufig 

stªrker auffªllt als ein vergleichbarer Klirrfaktor. Mathematisch lªsst sich zeigen, dass die 

Anzahl der mºglichen Intermodulationsprodukte mit der Ordnung der Nichtlinearitªt und 

der Anzahl der Eingangskomponenten stark zunimmt. Bei realen Musiksignalen mit 

breitem Spektrum entstehen daher potenziell zahlreiche Mischprodukte. In gut linearen 
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Systemen liegen diese Produkte weit unterhalb der Wahrnehmbarkeitsschwelle; in stark 

nichtlinearen Systemen kºnnen sie jedoch dominant werden. 

 

 

 

Die Theorie der Kombinationsfrequenzen verdeutlicht somit, dass Nichtlinearitªt bei 

Mehrtonanregung eine deutlich komplexere spektrale Struktur erzeugt als bei 

Einzeltonmessungen. Wªhrend der Klirrfaktor nur harmonische Selbstverzerrung 

quantifiziert, beschreibt Intermodulation die gegenseitige Beeinflussung verschiedener 

Signalanteile. Gerade im Kontext realer Audiosignale besitzt diese Form der Verzerrung 

daher eine besondere praktische Relevanz. 

 

4.2 Standard-Messverfahren: SMPTE und DIN 

Zur quantitativen Erfassung von Intermodulationsverzerrungen haben sich normierte 

Zweitonverfahren etabliert, deren Ziel es ist, definierte nichtlineare Kopplungseffekte 

reproduzierbar zu provozieren und messtechnisch eindeutig auszuwerten. Wªhrend 

harmonische Verzerrungen durch Einzeltonanregung vollstªndig charakterisierbar sind, 

erfordern Intermodulationsphªnomene zwingend die gleichzeitige Einspeisung mehrerer 

Frequenzkomponenten. Die Wahl der Frequenzen, ihrer Pegelrelation sowie der 

Bewertungsmethodik bestimmt dabei, welche Nichtlinearitªtsmechanismen bevorzugt 
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detektiert werden. Zwei Verfahren besitzen hierbei besondere historische und technische 

Relevanz: das SMPTE-Verfahren und das DIN-Verfahren. 

Das SMPTE-Verfahren basiert auf einer asymmetrischen Zweitonanregung mit stark 

unterschiedlicher Frequenz und ungleicher Amplitudenverteilung. Typischerweise wird 

ein niederfrequenter Ton im Bereich von 50ï60 Hz mit hohem Pegel mit einem 

hochfrequenten Ton, hªufig 7 kHz, kombiniert, wobei das Pegelverhªltnis etwa 4:1 

betrªgt. Diese Konstellation ist nicht zufªllig gewªhlt. Der tieffrequente Anteil belastet die 

Ausgangsstufe strom- und spannungsmªÇig erheblich und erzeugt eine groÇamplitudige 

Aussteuerung der Kennlinie, wªhrend der hochfrequente Anteil als empfindlicher 

ĂTrªgerñ dient, dessen spektrale Reinheit analysiert wird. In einem nichtlinearen System 

moduliert der Niederfrequenzanteil ¿ber die amplitudenabhªngige Verstªrkung die 

Hochfrequenzkomponente. Mathematisch entstehen Seitenbªnder bei Frequenzen der 

Form 

‫HF ‫LFȟ‫HF ς‫LFȟȣ 

Die SMPTE-Intermodulation wird als Verhªltnis der Effektivwerte dieser 

Seitenbandkomponenten zur Hochfrequenz-Grundkomponente definiert. Formal ergibt 

sich 

)-$SMPTE

ВὟSB

ὟHF
 

wobei ὟSBdie Effektivwerte der relevanten Seitenbªnder bezeichnet. Das Verfahren ist 

besonders sensitiv gegen¿ber niederfrequenzinduzierter Nichtlinearitªt, 

Strombegrenzungseffekten und nicht idealer Spannungsreserve in der Ausgangsstufe. 

Es simuliert realistische Musikbedingungen, bei denen tieffrequente Energieanteile die 

Arbeitsbedingungen dominieren, wªhrend gleichzeitig hochfrequente Signalanteile 

unverzerrt ¿bertragen werden m¿ssen. 

Demgegen¿ber verfolgt das DIN-Verfahren einen konzeptionell anderen Ansatz. Hier 

werden zwei gleichpegelige Sinustºne mit definiertem Frequenzabstand eingespeist, 

typischerweise im Hochton- oder Mitteltonbereich. Die Frequenzdifferenz wird so 

gewªhlt, dass das entstehende Differenzprodukt im gut hºrbaren Bereich liegt. Die 

mathematische Grundlage ist identisch, jedoch liegt der Fokus nicht auf Seitenbªndern 

um einen dominanten Trªger, sondern auf der direkten Detektion der Differenzfrequenz 

‫diff᷄‫ ‫ Ȣ᷄ 
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Dieses Differenzprodukt entsteht bereits bei Nichtlinearitªten niedriger Ordnung und liegt 

spektral hªufig in einem Bereich mit geringer Maskierung. Die DIN-IMD wird als 

Verhªltnis der Amplitude des Differenztons zur Amplitude der Primªrkomponenten 

definiert. Anders als beim SMPTE-Verfahren wird hier keine asymmetrische Modulation 

untersucht, sondern die wechselseitige Kopplung zweier gleichwertiger Signalanteile. 

Das Verfahren ist daher besonders empfindlich gegen¿ber symmetrischen 

Kennlinienkr¿mmungen und eignet sich zur Detektion feiner nichtlinearer Mischprozesse. 

Ein in der Messpraxis etabliertes Verfahren zur Erfassung solcher 

Intermodulationsprodukte ist das normierte Zweitonverfahren nach SMPTE und DIN. 

Dabei werden dem Pr¿fling simultan zwei Signale zugef¿hrt: ein Sinuston bei 15 kHz 

sowie ein Sinuston bei 3.180 Hz, einer normierten Referenzfrequenz, die aus der 

Beziehung 1/(2ˊ Ĭ 50 Hz) abgeleitet ist und in europªischen Messnormen verbreitet 

Verwendung findet. Das Pegelverhªltnis beider Signale betrªgt 4:1, wobei der tiefere Ton 

mit dem vierfachen Pegel des Hochtonsinusses eingespeist wird. Dieses Verhªltnis 

orientiert sich an der energetischen Struktur realer Musiksignale, in denen tieffrequente 

Anteile typischerweise dominant sind. Die entstehenden Summen- und 

Differenzfrequenzen ï etwa bei 11.820 Hz und 18.180 Hz ï werden anschlieÇend 

aufgezeichnet und als MaÇ f¿r die Intermodulationsverzerrung des Systems 

ausgewertet. 
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Aus systemtheoretischer Sicht unterscheiden sich beide Verfahren in der Art der 

angeregten Nichtlinearitªt. Das SMPTE-Verfahren provoziert eine 

amplitudenmodulationsartige Interaktion zwischen groÇem Tiefton und kleinem Hochton, 

wªhrend das DIN-Verfahren die reine Mischcharakteristik zweier gleichrangiger 

Komponenten untersucht. In Bezug auf die Ordnung der dominanten Produkte reagiert 

das SMPTE-Verfahren stªrker auf quadratische und kubische Terme, wªhrend das DIN-

Verfahren insbesondere Produkte niedriger Differenzordnung hervorhebt. 

Messtechnisch erfordern beide Verfahren eine hohe spektrale Auflºsung und eine 

prªzise Pegelkalibrierung. Bei analogen Messsystemen erfolgte die Auswertung hªufig 

¿ber selektive Filter, die gezielt die relevanten Frequenzbereiche isolierten. Moderne 

FFT-basierte Analysatoren erlauben eine direkte spektrale Zerlegung mit exakter 

Identifikation einzelner Mischprodukte. Die Integrationsbandbreite, Fensterfunktion und 

Frequenzauflºsung beeinflussen dabei unmittelbar die Genauigkeit der IMD-

Bestimmung. 

Die Aussagekraft beider Verfahren ist komplementªr. Wªhrend die harmonische 

Verzerrungsmessung primªr Selbstverzerrung einzelner Frequenzen erfasst, 

analysieren SMPTE und DIN die gegenseitige Beeinflussung mehrerer Signalanteile. 

Gerade bei komplexen Musiksignalen, die simultan tiefe und hohe Frequenzen enthalten, 

sind Intermodulationsverzerrungen hªufig psychoakustisch relevanter als reine 

Oberwellen. Die normierten Zweitonverfahren stellen daher keine alternative, sondern 

eine notwendige Ergªnzung zur klassischen Klirrfaktormessung dar. 

 

4.3 CCIF-Differenztonmessung und deren Relevanz 

Die CCIF-Differenztonmessung stellt eine hochsensitive Spezialform der 

Intermodulationsanalyse dar, die gezielt Nichtlinearitªten im oberen Frequenzbereich 

sowie bandbreiten- und slew-rate-begrenzte Effekte erfasst. Im Unterschied zu Verfahren 

mit stark unterschiedlichen Frequenz- oder Pegelverhªltnissen basiert die CCIF-Methode 

auf zwei gleichamplitudigen, eng benachbarten Hochfrequenztºnen. Typische Pr¿fpaare 

sind 19 kHz und 20 kHz oder 18 kHz und 19 kHz. Die Differenz dieser beiden Frequenzen 

liegt im niederfrequenten, gut hºrbaren Bereich ï bei einem 19/20-kHz-Test 

beispielsweise bei 1 kHz. 

Die methodische Idee besteht darin, zwei hohe Frequenzen zu erzeugen, die einzeln 

betrachtet unkritisch erscheinen, deren nichtlineare Wechselwirkung jedoch einen 
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neuen, deutlich wahrnehmbaren Differenzton im Mitteltonbereich erzeugt. Dieses 

Differenzprodukt existiert im Eingangssignal nicht und entsteht ausschlieÇlich durch 

nichtlineare Mischprozesse innerhalb des Pr¿flings. Entscheidend ist dabei, dass die 

Primªrtºne selbst im oberen Audiobereich liegen, also in einem Bereich, in dem die 

offene Verstªrkung eines Verstªrkers bereits reduziert ist und die Wirksamkeit der 

Gegenkopplung abnimmt. Damit wird die Hochfrequenzlinearitªt gezielt gepr¿ft. 

Die spektrale Besonderheit der CCIF-Methode liegt darin, dass das entstehende 

Differenzprodukt in einem Frequenzbereich erscheint, in dem das menschliche Gehºr 

besonders empfindlich ist und in dem keine spektrale Maskierung durch die Primªrtºne 

stattfindet. Wªhrend bei SMPTE-IMD Seitenbªnder um eine dominante 

Hochfrequenzkomponente auftreten, entsteht hier ein eigenstªndiger Ton in einem zuvor 

spektral freien Bereich. Psychoakustisch ist diese Konstellation besonders kritisch, da 

das Differenzsignal nicht harmonisch in eine bestehende Obertonstruktur eingebettet ist, 

sondern als isolierter Fremdton wahrgenommen wird. 

Technisch betrachtet fordert die CCIF-Messung mehrere Systemparameter gleichzeitig. 

Zum einen verlangt sie eine hohe Slew-Rate, da zwei nahe beieinanderliegende 

Hochfrequenzsignale groÇe zeitliche Spannungsªnderungen verursachen. Zum anderen 

beansprucht sie die GroÇsignalbandbreite des Verstªrkers, da die simultane 

Verarbeitung beider Tºne eine saubere lineare ¦bertragung bis an die obere 

Grenzfrequenz erfordert. Jegliche Phasenverschiebung, Verzºgerung oder nichtlineare 

Amplitudenabhªngigkeit in diesem Bereich f¿hrt unmittelbar zur Erzeugung eines 

Differenztons. 

Ein weiterer relevanter Aspekt betrifft stark gegengekoppelte Verstªrkersysteme. Im 

unteren und mittleren Frequenzbereich reduziert die Gegenkopplung Verzerrungen sehr 

effektiv. Im Hochtonbereich sinkt jedoch die Schleifenverstªrkung. Die CCIF-Methode 

legt diesen Effekt offen, da sie gezielt dort misst, wo die linearisierende Wirkung der 

Gegenkopplung bereits reduziert ist. In der Praxis zeigt sich daher hªufig, dass Gerªte 

mit extrem niedrigen THD-Werten bei 1 kHz unter CCIF-Bedingungen deutlich hºhere 

Intermodulationswerte aufweisen. 
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Messtechnisch erfordert die CCIF-Analyse eine hohe spektrale Auflºsung und eine 

exakte Pegelgleichheit der beiden Primªrtºne. Bereits geringe Amplitudenabweichungen 

kºnnen die Seitenbandstruktur verªndern und die Bewertung verfªlschen. Zudem muss 

der Signalgenerator selbst extrem niedrige Eigenintermodulation aufweisen, da 

andernfalls Generatorartefakte fªlschlich dem Pr¿fling zugeschrieben werden. Moderne 

FFT-basierte Analysatoren erlauben die simultane Darstellung der Primªrtºne und der 

entstehenden Differenzkomponente mit hoher Dynamikauflºsung, wodurch auch sehr 

kleine IMD-Werte im Bereich unter ī100 dB sichtbar werden. 

Die praktische Relevanz der CCIF-Differenztonmessung liegt in ihrer Fªhigkeit, 

hochfrequenzabhªngige Nichtlinearitªten aufzudecken, die bei Einzelton- oder 

niederfrequenten Zweitonmessungen nicht in Erscheinung treten. Sie ergªnzt SMPTE- 

und DIN-Verfahren, indem sie die Linearitªt nahe der oberen Audiogrenze pr¿ft und 

gleichzeitig eine psychoakustisch besonders empfindliche Stºrkomponente generiert. 

F¿r die Bewertung moderner Hochleistungsverstªrker und breitbandiger Audiostufen 

stellt sie daher ein unverzichtbares Instrument dar, um die reale Mehrtonlinearitªt unter 

anspruchsvollen Betriebsbedingungen zu charakterisieren. 
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4.4 Vektorielle vs. Skalare IMD-Messung 

Die quantitative Bewertung von Intermodulationsverzerrungen kann grundsªtzlich auf 

zwei unterschiedliche Arten erfolgen: als skalare oder als vektorielle Messung. Der 

Unterschied zwischen beiden Ansªtzen liegt nicht in der physikalischen Entstehung der 

Intermodulationsprodukte, sondern in der Art und Weise, wie deren spektrale Beitrªge 

erfasst, gewichtet und mathematisch zusammengef¿hrt werden. Wªhrend die skalare 

IMD-Messung ausschlieÇlich Amplitudenverhªltnisse ber¿cksichtigt, bezieht die 

vektorielle Betrachtung zusªtzlich Phaseninformationen mit ein und erlaubt damit eine 

vollstªndige komplexe Beschreibung der nichtlinearen Mischkomponenten. 

Bei der klassischen skalaren IMD-Messung wird das Ausgangsspektrum in seine 

relevanten Komponenten zerlegt, und die Amplituden der Intermodulationsprodukte 

werden betragsmªÇig erfasst. Diese Amplituden werden entweder einzeln angegeben 

oder energetisch zusammengefasst, typischerweise als quadratische Summation der 

Effektivwerte relativ zu den Primªrkomponenten. Die Phasenlage der einzelnen 

Spektrallinien bleibt unber¿cksichtigt. Das Ergebnis ist eine rein reelle, positive 

KenngrºÇe, die das Verhªltnis der Intermodulationsenergie zur Grundenergie beschreibt. 

Dieses Verfahren entspricht der etablierten Praxis in analogen Filtermessungen sowie in 

vielen FFT-basierten Standardanalysen. 

Der Vorteil der skalaren Methode liegt in ihrer Robustheit und einfachen 

Interpretierbarkeit. Da das menschliche Gehºr primªr auf spektrale Energieverteilungen 

reagiert, liefert eine Amplitudenbewertung hªufig bereits eine praxisnahe Aussage ¿ber 

die Stºrwirkung. Zudem ist die Skalierung direkt mit logarithmischen Pegelangaben 

kompatibel. Die skalare IMD-KenngrºÇe ist daher normativ gut definierbar und zwischen 

verschiedenen Messlaboren vergleichbar. 

Die vektorielle IMD-Messung geht einen Schritt weiter, indem sie die komplexe Struktur 

der Spektralkomponenten ber¿cksichtigt. Jede Intermodulationslinie besitzt nicht nur 

eine Amplitude, sondern auch eine definierte Phase relativ zu den Primªrsignalen. In 

einem linearen System wªre die Phasenbeziehung eindeutig durch die 

¦bertragungsfunktion bestimmt. In einem nichtlinearen System entstehen jedoch 

zusªtzliche Phasenverschiebungen, die aus der dynamischen Kopplung der 

Signalanteile resultieren. 

Bei einer vektoriellen Analyse wird daher jede Spektralkomponente als komplexe GrºÇe 

dargestellt, mit Real- und Imaginªranteil beziehungsweise mit Betrag und Phase. Werden 

mehrere Intermodulationsprodukte kombiniert, erfolgt die Summation nicht rein 
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energetisch, sondern als komplexe Addition. Dadurch kºnnen sich einzelne 

Komponenten konstruktiv oder destruktiv ¿berlagern. In bestimmten Fªllen kann die rein 

skalare Summation daher eine hºhere oder niedrigere Gesamtverzerrung suggerieren 

als tatsªchlich im Zeitbereich wirksam ist. 

Die Bedeutung dieser Unterscheidung zeigt sich insbesondere bei symmetrischen oder 

stark gegengekoppelten Systemen. Hier kºnnen bestimmte Intermodulationsprodukte 

phasenbedingt teilweise kompensiert werden. Eine rein skalare Betrachtung w¿rde deren 

Amplituden addieren, wªhrend die vektorielle Analyse die tatsªchliche resultierende 

Signalabweichung im Zeitbereich widerspiegelt. F¿r hochprªzise Laboruntersuchungen, 

insbesondere bei sehr niedrigen Verzerrungswerten im Bereich unter ī100 dB, kann 

diese Differenz messtechnisch relevant werden. 

Ein weiterer Aspekt betrifft die Analyse nichtstationªrer Signale oder 

Multitonanregungen. In solchen Fªllen entstehen komplexe spektrale Interaktionsmuster 

mit definierten Phasenbeziehungen zwischen zahlreichen Komponenten. Die vektorielle 

Analyse ermºglicht hier eine genauere Rekonstruktion der tatsªchlichen 

Zeitbereichsabweichung, da sie die vollstªndige komplexe Information nutzt. Die skalare 

Methode reduziert hingegen alle Komponenten auf ihre Energieanteile und verliert dabei 

mºgliche Phaseninterferenzen. 
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Messtechnisch ist die vektorielle IMD-Messung nur mit FFT-basierten Verfahren sinnvoll 

realisierbar, da analoge Filtermethoden keine Phaseninformation liefern. Moderne 

Audioanalysatoren mit hoher Dynamik und stabiler Zeitreferenz kºnnen komplexe 

Spektraldaten erfassen und entsprechend auswerten. Voraussetzung ist jedoch eine 

exakte Synchronisation zwischen Generator und Analysator, da Phasenfehler sonst die 

Aussage verfªlschen. 

In der praktischen Audiotechnik dominiert weiterhin die skalare IMD-Angabe, da sie 

normativ etabliert und f¿r Vergleichszwecke ausreichend ist. F¿r wissenschaftliche 

Detailanalysen und f¿r die Untersuchung feinster nichtlinearer Wechselwirkungen bietet 

die vektorielle Methode jedoch einen erweiterten Informationsgehalt. 

 

4.5 Wahrnehmbarkeit von Klirrschwellen bei Zweitºnen 

Die Untersuchung der Hºrbarkeit nichtlinearer Verzerrungen bei Zweitonanregung nimmt 

innerhalb der psychoakustischen Verzerrungsforschung eine besondere Stellung ein. 

Wªhrend harmonische Verzerrungen bei Einzeltºnen ausschlieÇlich ganzzahlige 

Vielfache der Grundfrequenz erzeugen, entstehen bei gleichzeitiger Anregung mit zwei 

Sinustºnen zusªtzliche spektrale Komponenten, die nicht mehr harmonisch zur 

urspr¿nglichen Tonstruktur stehen. Diese Intermodulationsprodukte besitzen daher eine 

deutlich hºhere psychoakustische Relevanz, da sie vom auditorischen System weniger 

effektiv maskiert werden kºnnen und hªufig in spektralen Bereichen liegen, die im 

Originalsignal keine Energie aufweisen. 

Wird ein System simultan mit zwei Sinustºnen der Frequenzen und angeregt, so 

entstehen infolge nichtlinearer ¦bertragungskennlinien Summen- und 

Differenzfrequenzen der Form sowie hºhere Kombinationsterme wie , oder . Besonders 

relevant sind dabei die Differenzprodukte niedriger Ordnung, da sie hªufig in tieferen 

Frequenzbereichen auftreten, in denen das Gehºr eine hohe Empfindlichkeit besitzt. Ein 

klassisches Beispiel ist die Entstehung eines Differenztons bei , der selbst dann 

wahrnehmbar sein kann, wenn beide Primªrtºne im Hochtonbereich liegen. 

Psychoakustisch ist entscheidend, dass diese Intermodulationsprodukte nicht in die 

nat¿rliche Obertonstruktur eines einzelnen Instruments eingebettet sind. Wªhrend 

harmonische Verzerrungen bei Einzeltºnen teilweise durch spektrale  hnlichkeit 

maskiert werden, erscheinen Zweiton-Differenzprodukte als fremde, zusªtzliche 

Tonereignisse. Sie kºnnen tonale Rauigkeit, Schwebungseffekte oder inharmonische 
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Klangverfªrbungen erzeugen. Insbesondere Differenzfrequenzen im Bereich unterhalb 

von etwa 1 kHz werden sehr sensitiv detektiert, da sie in einen Frequenzbereich fallen, 

in dem das Gehºr eine hohe Frequenzauflºsung besitzt. 

 

 

 

Die Hºrbarkeitsschwellen solcher Intermodulationsverzerrungen liegen daher signifikant 

niedriger als bei rein harmonischem Klirr. Bereits geringe nichtlineare Anteile kºnnen 

wahrnehmbar sein, insbesondere wenn die Pegel der Primªrtºne hoch und ihre 

Frequenzabstªnde relativ klein sind. In Laboruntersuchungen zeigt sich, dass 

Differenzprodukte niedriger Ordnung bereits bei Verzerrungsgraden unterhalb von 0,1 % 

detektiert werden kºnnen, sofern sie nicht durch andere Signalanteile maskiert sind. 

Ein weiterer Einflussfaktor ist das Pegelverhªltnis der beiden Primªrtºne. Asymmetrische 

Pegelverteilungen f¿hren zu einer ungleichmªÇigen Gewichtung der entstehenden 

Intermodulationsprodukte. Hªufig dominiert dabei das Produkt , da es energetisch stªrker 

ausgeprªgt ist. Psychoakustisch kann dies zu einer Verschiebung der wahrgenommenen 

Klangbalance f¿hren, selbst wenn die Gesamtverzerrung messtechnisch gering 

erscheint. 

Auch der Frequenzabstand der Primªrtºne beeinflusst die Wahrnehmbarkeit. Eng 

benachbarte Tºne erzeugen Intermodulationsprodukte, die innerhalb kritischer Bªnder 

liegen und durch Maskierung teilweise verdeckt werden kºnnen. GrºÇere 
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Frequenzabstªnde f¿hren hingegen zu Differenzfrequenzen auÇerhalb der 

Maskierungsbereiche, wodurch sie deutlicher hervortreten. Dies ist insbesondere bei 

Mehrton- und Musiksignalen relevant, in denen breitbandige Spektren vorliegen. 

Zusªtzlich ist zu ber¿cksichtigen, dass das menschliche Gehºr selbst nichtlinear arbeitet 

und interne Kombinationstºne erzeugt. Externe Intermodulationsverzerrungen 

¿berlagern sich somit mit physiologischen Differenztonprodukten. Diese ¦berlagerung 

kann die Wahrnehmung verstªrken oder ï bei spektraler ¦bereinstimmung ï teilweise 

maskieren. Die resultierende Hºrbarkeit ergibt sich somit aus der Kaskadierung 

technischer und biologischer Nichtlinearitªten. 

Zusammenfassend weisen Zweiton-Verzerrungen eine besonders hohe 

psychoakustische Relevanz auf, da ihre Intermodulationsprodukte inharmonisch zum 

Ursprungssignal sind und hªufig in spektral unmaskierten Bereichen liegen. Ihre 

Hºrbarkeitsschwellen liegen deutlich unter denen harmonischer Einzeltontests. F¿r die 

Bewertung audiotechnischer Systeme besitzen Zweiton-Messverfahren daher eine hohe 

praktische Aussagekraft, insbesondere im Hinblick auf die Beurteilung komplexer 

Musiksignale, bei denen simultane Mehrfrequenzanregungen den Regelfall darstellen. 
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5. Dynamische Verzerrungen (TIM & DIM) 

Neben stationªren Nichtlinearitªten der ¦bertragungskennlinie existiert eine zweite 

Klasse von Verzerrungsmechanismen, deren Ursache in zeitabhªngigen Begrenzungen 

des Verstªrkers liegt. Wªhrend harmonische und klassische 

Intermodulationsverzerrungen aus amplitudenabhªngiger Kennlinienkr¿mmung 

resultieren, entstehen dynamische Verzerrungen aus der endlichen Geschwindigkeit, mit 

der ein System auf Signalªnderungen reagieren kann. Entscheidend ist hier nicht primªr 

die statische ¦bertragungscharakteristik, sondern das Zusammenspiel von Bandbreite, 

internen Zeitkonstanten, Stromlieferfªhigkeit und Gegenkopplungsdynamik. 

Dynamische Verzerrungen treten insbesondere bei schnellen Transienten, 

hochfrequenten Signalanteilen groÇer Amplitude oder komplexen Mehrtonsignalen auf. 

Sie bleiben bei klassischen Einzelton-THD-Messungen hªufig unauffªllig, kºnnen jedoch 

unter realen Musikbedingungen signifikant werden. Zwei zentrale Konzepte zur 

Beschreibung dieser Effekte sind die Slew-Rate-Limitierung und die daraus resultierende 

Einschrªnkung der GroÇsignalbandbreite. 

 

5.1 Slew-Rate-Limitierung und GroÇsignalbandbreite 

Die Slew-Rate beschreibt die maximal mºgliche zeitliche  nderungsrate der 

Ausgangsspannung eines Verstªrkers. Sie ist definiert als der grºÇte erreichbare Wert 

der ersten Ableitung der Ausgangsspannung nach der Zeit. Ein Verstªrker kann ein 

Signal nur dann unverzerrt ¿bertragen, wenn seine maximale Spannungsªnderung pro 

Zeiteinheit grºÇer oder gleich der im Signal geforderten  nderungsrate ist. F¿r ein 

sinusfºrmiges Signal mit Scheitelwert Ὗund Frequenz Ὢergibt sich die maximale zeitliche 

Steigung zu 

Ὠό

Ὠὸ
ς“ὪὟȢ 

Daraus folgt unmittelbar die notwendige Bedingung f¿r verzerrungsfreie 

GroÇsignalanregung: 

32 ς“ὪὟȢ 

Wird diese Bedingung verletzt, kann das Ausgangssignal der idealen sinusfºrmigen 

Steigung nicht mehr folgen. Stattdessen begrenzt der Verstªrker die 

Spannungsªnderung auf seine maximale Slew-Rate. Im Zeitbereich entsteht eine 

charakteristische Verzerrung: Die Signalflanken werden zu nahezu linearen Rampen mit 
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konstanter Steigung. Der sinusfºrmige Verlauf wird im Bereich maximaler Steigung 

abgeschnitten, ohne dass eine klassische Amplitudenbegrenzung vorliegt. Diese Form 

der Verzerrung unterscheidet sich grundlegend vom Clipping. Wªhrend Clipping durch 

Spannungs- oder Stromgrenzen in der Amplitude entsteht, handelt es sich bei der Slew-

Rate-Limitierung um eine Begrenzung der ersten zeitlichen Ableitung. Das System bleibt 

formal innerhalb seiner Spannungsgrenzen, kann jedoch nicht schnell genug reagieren. 

Spektral f¿hrt diese nichtlineare Zeitverzerrung zu breitbandigen 

Intermodulationsprodukten, insbesondere bei Mehrtonsignalen. 

Die physikalische Ursache der Slew-Rate-Limitierung liegt in der endlichen 

Stromlieferfªhigkeit der internen Verstªrkerstufen in Kombination mit kapazitiven Lasten. 

In Spannungsverstªrkerstufen mit dominanter Miller-Kapazitªt bestimmt der verf¿gbare 

Umladestrom die maximale  nderungsrate: 

32
Ὅmax
ὅeff
Ȣ 

Hierbei ist Ὅmaxder maximal verf¿gbare Strom der Treiberstufe und ὅeffdie effektive interne 

Kapazitªt, die umgeladen werden muss. Diese Beziehung zeigt, dass die Slew-Rate 

primªr durch Stromreserve und Kapazitªtsmanagement bestimmt wird ï nicht durch die 

lineare Verstªrkung oder den statischen Klirrfaktor. 

Ein entscheidender praktischer Zusammenhang ergibt sich zur GroÇsignalbandbreite. 

Wªhrend die Kleinsignalbandbreite aus der linearen ¦bertragungsfunktion bestimmt 

wird, beschreibt die GroÇsignalbandbreite den Frequenzbereich, innerhalb dessen ein 

Signal mit gegebener Amplitude ohne Slew-Rate-Verzerrung ¿bertragen werden kann. 

Aus der oben genannten Bedingung folgt f¿r die maximal verzerrungsfreie Frequenz: 

Ὢmax
32

ς“Ὗ
Ȣ 

Diese Beziehung verdeutlicht, dass die nutzbare Bandbreite mit zunehmender 

Signalamplitude sinkt. Ein Verstªrker kann somit bei kleinen Pegeln eine sehr hohe 

Bandbreite besitzen, bei groÇen Aussteuerungen jedoch deutlich eingeschrªnkt sein. Die 

GroÇsignalbandbreite ist daher ein realistischeres MaÇ f¿r die Leistungsfªhigkeit eines 

Verstªrkers unter praxisnahen Bedingungen. 
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In komplexen Musiksignalen entstehen hohe zeitliche Steigungen nicht nur durch 

hochfrequente Sinusanteile, sondern auch durch Transienten mit steilen Flanken. Ein 

kurzer Impuls enthªlt im Zeitbereich hohe Ableitungen, selbst wenn sein 

Energiespektrum ¿berwiegend im mittleren Frequenzbereich liegt. Ein Verstªrker mit 

unzureichender Slew-Rate reagiert auf solche Transienten mit einer Formverzerrung, die 

als Unschªrfe, Hªrte oder reduzierte Impulstreue wahrgenommen werden kann. 

Besonders kritisch ist das Zusammenspiel mit Gegenkopplung. Bei stark 

gegengekoppelten Systemen kann die offene Schleifenverstªrkung im Hochtonbereich 

reduziert sein. Tritt Slew-Rate-Limitierung auf, verliert die Gegenkopplung ihre 

linearisierende Wirkung, da das System nicht mehr proportional reagiert. Dadurch 

entstehen nicht nur harmonische Verzerrungen, sondern komplexe 

Intermodulationsprodukte, die in klassischen THD-Messungen bei Einzeltonanregung 

kaum sichtbar werden. 

 

5.2 Transient Intermodulation (TIM) und der Otala-Effekt 

Transient Intermodulation (TIM) bezeichnet eine besondere Form nichtlinearer 

Verzerrung, die nicht primªr aus stationªrer Kennlinienkr¿mmung entsteht, sondern aus 

einem zeitlichen Versagen des Gegenkopplungsregelkreises bei steilflankigen 

Signalanteilen. Wªhrend klassische Klirrfaktormessungen mit Sinusanregung das 
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quasistatische Verhalten eines Verstªrkers erfassen, tritt TIM unter dynamischen 

Bedingungen auf, insbesondere bei schnellen Impulsen mit hoher 

Anstiegsgeschwindigkeit ÄόȾÄὸ. Die Ursache liegt in der begrenzten 

GroÇsignalgeschwindigkeit der internen Verstªrkerstufen bei gleichzeitig hoher globaler 

Gegenkopplung. 

Der finnische Professor Matti Otala analysierte in den fr¿hen 1970er-Jahren 

systematisch, warum viele fr¿he Transistorverstªrker trotz extrem niedriger THD-Werte 

subjektiv als Ăstumpfñ oder Ăhartñ empfunden wurden. Rºhrenverstªrker wiesen 

messtechnisch oft hºhere Klirrwerte auf, erzeugten jedoch weniger der als unangenehm 

empfundenen Artefakte. Otala zeigte, dass die Sinus-Klirrmessung nicht ausreichend ist, 

um dynamische Nichtlinearitªten zu erfassen. Entscheidend ist nicht nur die statische 

Verzerrung, sondern die Fªhigkeit des Regelkreises, schnellen Signalªnderungen 

phasenrichtig zu folgen. 

 

 

 

In stark gegengekoppelten Transistorverstªrkern wird die offene Verstªrkung bewusst 

sehr hoch gewªhlt, um den Klirrfaktor nach der bekannten Beziehung Ὀ ὈȾρ

ὃ‍drastisch zu reduzieren. Dieses Prinzip funktioniert hervorragend bei stationªren oder 

langsam verªnderlichen Signalen. Problematisch wird es jedoch, wenn das 

Eingangssignal sehr steile Flanken enthªlt ï etwa bei perkussiven Transienten, digitalen 
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Impulsen oder hochfrequenten Signalanteilen mit groÇer Amplitude. In diesem Fall kann 

die interne Signalverarbeitungsgeschwindigkeit der Treiber- und Endstufen nicht mit der 

geforderten  nderungsrate Schritt halten. 

Das Kernproblem besteht darin, dass die Gegenkopplung nur dann korrekt wirkt, wenn 

das Ausgangssignal phasenrichtig und proportional zum Eingangssignal ist. Ist die 

Endstufe aufgrund begrenzter Umladefªhigkeit von Kapazitªten oder begrenzter 

Stromtreiberleistung verzºgert, entsteht f¿r einen kurzen Zeitraum eine 

Phasenabweichung innerhalb des Regelkreises. Der invertierende Eingang erhªlt ein 

R¿ckkopplungssignal, das nicht mehr die tatsªchliche Ausgangslage reprªsentiert. F¿r 

diesen kurzen Moment ist die Bedingung der stabilen Gegenkopplung verletzt. 

Mathematisch betrachtet lªsst sich der geschlossene Verstªrker als dynamisches 

System mit einer endlichen Bandbreite der offenen Schleife beschreiben: 

ὃ Ὦ‫
ὃὮ‫

ρ ὃὮ‫‍
 

Sobald die Slew-Rate-Grenze erreicht ist, ist das System nicht mehr linear zeitinvariant. 

Die effektive offene Verstªrkung ὃὮ‫sinkt transient, da die internen Stufen in 

Sªttigungsnªhe geraten oder Umladevorgªnge dominieren. Dadurch wird die 

Schleifenverstªrkung ὃ‍kurzfristig stark reduziert. Der Verstªrker arbeitet in diesem 

Moment nªher an seiner Leerlaufverstªrkung als an der gegengekoppelten Verstªrkung. 

Das Resultat ist eine hochfrequente, nicht harmonische Verzerrung ï transienter 

Intermodulationsklirr. 

Besonders kritisch ist das Zusammenspiel von Treiber- und Endstufe. Wenn die 

Endtransistoren oder MOSFETs langsamer reagieren als die vorgelagerten Stufen, kann 

das Ausgangssignal der Sollvorgabe nicht folgen. In der steigenden Flanke erreicht das 

Eingangssignal bereits nahezu seinen Endwert, wªhrend die Ausgangsstufe noch 

deutlich darunter liegt.  
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Abbildung: GroÇsignal-Sprungantwort mit markierter Anstiegszeit ὸ. Verzºgerung 

zwischen Eingang und Ausgang bei begrenzter Slew-Rate. 

 

In der fallenden Flanke verschªrft sich das Problem, da das Ausrªumverhalten von 

Leistungshalbleitern aufgrund gespeicherter Ladungstrªger oft langsamer ist als der 

Einschaltvorgang. 

 

 

Abbildung: Verzºgerter Abschaltvorgang der Ausgangsstufe. Phasenabweichung im 

Gegenkopplungspfad wªhrend der fallenden Flanke. 

 F¿r kurze Zeit herrscht somit eine falsche Phasenlage im Regelkreis. Das System 

befindet sich auÇerhalb der stabilen Gegenkopplungsbedingung. 
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Diese temporªre ĂAufreiÇungñ der Schleife f¿hrt dazu, dass die Vorstufen f¿r einen sehr 

kurzen Zeitraum mit nahezu ungedªmpfter Verstªrkung arbeiten. Obwohl dieser 

Zeitraum im Nanosekunden- oder Mikrosekundenbereich liegt, entstehen spektral 

breitbandige Produkte, da steile Flanken im Frequenzbereich hohe Spektralanteile 

enthalten. Diese Produkte sind nicht harmonisch strukturiert, sondern erscheinen als 

Intermodulationsartefakte zwischen Transienten und vorhandenen Signalanteilen. 

Ein weiterer relevanter Mechanismus betrifft komplexe Lasten. Ausgangsstufen sind 

hªufig als Emitterfolger oder Sourcefolger ausgef¿hrt. Bei kapazitiver Last ï etwa durch 

Kabelkapazitªt oder Filterstufen ï entstehen zusªtzliche Blindstrºme: 

Ὥ ὅẗ
Äό

Äὸ
 

Je steiler die Flanke, desto grºÇer der Umladestrom. Diese Stromspitzen belasten die 

Ausgangsstufe erheblich. Kann der Treiber diese Strºme nicht ausreichend liefern, 

entsteht eine zeitliche Verzºgerung, die wiederum die Phasenlage im Regelkreis 

verschiebt. Somit ist TIM nicht nur eine Frage der offenen Verstªrkung, sondern ebenso 

der Stromlieferfªhigkeit und der internen Umladegeschwindigkeit. 

 

 

Abbildung: Simulation einer kapazitiven Last. Spannungsverlauf (Ein- und Ausgang) 

sowie Blindstromspitzen Ὥ ὅẗÄόȾÄὸ. 
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Abbildung: VergrºÇerte Darstellung der kapazitiven Stromspitzen im 

Nanosekundenbereich. 

 

Historisch waren viele fr¿he Operationsverstªrker f¿r allgemeine Anwendungen 

konzipiert und besaÇen zwar hohe DC-Verstªrkung, jedoch begrenzte Slew-Rates und 

geringe Ausgangsstromfªhigkeit. In Audioanwendungen mit komplexen Lasten konnten 

dadurch dynamische Intermodulationsartefakte entstehen. Moderne Audio-

Operationsverstªrker verwenden optimierte Halbleiterstrukturen, oft mit FET-Eingªngen 

und verbesserten Treiberstufen, um hohe Slew-Rates und stabile Phasenreserve 

sicherzustellen. Dennoch bleibt die Systemarchitektur entscheidend. Nicht jede hohe 

Slew-Rate garantiert TIM-Freiheit; maÇgeblich ist das Zusammenspiel aller Stufen 

einschlieÇlich der Last. 

Wesentlich ist auch die Struktur der Gegenkopplung. Eine reine ¦ber-Alles-

Gegenkopplung mit extrem hoher offener Verstªrkung kann stationªr hervorragende 

THD-Werte liefern, reagiert jedoch empfindlicher auf dynamische 

Phasenverschiebungen. Konzepte mit geeigneter lokaler Gegenkopplung, ausreichend 

schneller Treiberdimensionierung und hoher Stromreserve sind deutlich robuster 

gegen¿ber transienten Anforderungen. 

TIM ist somit keine mystische Klangerscheinung, sondern ein klar physikalisch 

erklªrbares Phªnomen: eine dynamische Nichtlinearitªt infolge unzureichender 

GroÇsignalgeschwindigkeit in einem stark gegengekoppelten System. Wªhrend 
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harmonische Verzerrungen aus Kennlinienkr¿mmung entstehen, resultiert TIM aus 

zeitlichen Inkonsistenzen im Regelkreis. Die praktische Vermeidung erfordert: 

т hohe Slew-Rate 

т ausreichend groÇe Phasenreserve 

т schnelle Treiberstufen 

т geringe Ladungsspeicherung in Leistungshalbleitern 

т stabile Auslegung f¿r komplexe Lasten 

Moderne Halbleitertechnologie ermºglicht heute Verstªrker, bei denen TIM 

messtechnisch praktisch nicht mehr nachweisbar ist. Dennoch bleibt die 

Systemauslegung entscheidend. Besonders bei komplexer Last oder unzureichend 

dimensionierten Ausgangsstufen kann das Phªnomen weiterhin auftreten. 

 

5.3 Dynamic Intermodulation (DIM): Messsignale DIM30/DIM100 

Dynamic Intermodulation (DIM) ist ein Messverfahren zur Erfassung dynamischer 

Nichtlinearitªten, die nicht aus statischer Kennlinienkr¿mmung, sondern aus 

zeitabhªngigen Begrenzungen der Signalverarbeitung resultieren. Wªhrend klassische 

THD- und IMD-Messungen ¿berwiegend stationªre Effekte bei sinusfºrmiger Anregung 

quantifizieren, adressiert DIM gezielt das Verhalten eines Verstªrkers unter gleichzeitiger 

GroÇsignalaussteuerung und hoher Flankensteilheit. Damit wird ein Betriebszustand 

untersucht, der realen Musiksignalen deutlich nªherkommt als der reine Einzeltonbetrieb. 

Das DIM-Prinzip beruht auf der ¦berlagerung eines hochfrequenten Sinustons mit einem 

niederfrequenten, bandbegrenzten Rechtecksignal definierter Flankensteilheit. Der 

Hochfrequenzanteil ï typischerweise im Bereich 15 kHz bis 20 kHz ï fungiert als 

empfindlicher spektraler Trªger, dessen Reinheit im Spektrum analysiert wird. Das 

Rechtecksignal erzeugt durch seine steilen ¦bergªnge hohe momentane 

Spannungsªnderungen und zwingt den Verstªrker in einen Zustand maximaler zeitlicher 

Beanspruchung. Entscheidend ist hierbei nicht die Frequenz allein, sondern die 

maximale  nderungsrate des Signals. Rechteckflanken enthalten aufgrund ihrer 

spektralen Zusammensetzung erhebliche Hochfrequenzanteile, selbst wenn ihre 

Grundfrequenz niedrig ist. Dadurch wird die interne Umladegeschwindigkeit der 

Verstªrkerstufen unmittelbar getestet. 

Solange der Verstªrker innerhalb seiner GroÇsignalbandbreite arbeitet und ausreichende 

Slew-Rate sowie Stromreserve besitzt, bleibt der Hochfrequenzton spektral sauber. Wird 
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jedoch die interne Umladefªhigkeit der kapazitiven Knoten oder die Stromlieferfªhigkeit 

der Treiberstufe erreicht, kann die Ausgangsspannung der idealen Signalform nicht mehr 

folgen. Anders als beim statischen Clipping tritt hier keine unmittelbare 

Amplitudenbegrenzung auf, sondern eine zeitliche Verzºgerung oder 

Flankenverformung. Diese zeitliche Nichtlinearitªt bewirkt, dass der Hochfrequenztrªger 

wªhrend der Rechteckflanken moduliert wird. Im Frequenzbereich erscheinen 

Seitenbªnder um die Hochfrequenzkomponente sowie weitere Intermodulationsprodukte 

im Abstand der Rechteckgrundfrequenz. 

Die Bezeichnungen DIM30 und DIM100 beziehen sich auf die spektrale Begrenzung des 

impulsartigen Anteils. Bei DIM30 ist das Rechtecksignal so bandlimitiert, dass seine 

relevanten Oberwellenanteile bis etwa 30 kHz reichen. Dieses Verfahren pr¿ft primªr die 

dynamische Linearitªt innerhalb und knapp oberhalb des Audiobandes. DIM100 erweitert 

die spektrale Anforderung bis etwa 100 kHz und beansprucht damit gezielt die 

Hochfrequenzreserven des Verstªrkers, insbesondere in einem Bereich, in dem die 

offene Schleifenverstªrkung bereits stark abgefallen ist. Die Unterscheidung ist technisch 

bedeutsam: Wªhrend DIM30 praxisnahe Audiobedingungen abbildet, legt DIM100 

Schwªchen in der Hochfrequenzkompensation, Phasenreserve und internen 

Transitfrequenz offen. 

Im Gegensatz zu klassischer IMD, bei der zwei Sinustºne ¿ber eine nichtlineare 

Kennlinie gemischt werden, entsteht die DIM-Verzerrung primªr aus der momentanen 

Reduktion der wirksamen Gegenkopplung. In stark gegengekoppelten Verstªrkern sinkt 

die Schleifenverstªrkung mit zunehmender Frequenz. Treffen nun schnelle Flanken auf 

das System, kann der Regelkreis f¿r kurze Zeit nicht proportional reagieren. Die effektive 

Gegenkopplung bricht transient ein, wodurch der Verstªrker nªher an seiner offenen 

Verstªrkung arbeitet. Diese kurzzeitige Inkonsistenz f¿hrt zu Intermodulationsprodukten, 

die in stationªren THD-Messungen bei 1 kHz oft nicht sichtbar sind. 

Besonders kritisch ist das Zusammenspiel mit komplexen Lasten. Kapazitive 

Belastungen erhºhen die erforderlichen Umladestrºme wªhrend der Flanken erheblich. 

Reicht die Stromreserve der Ausgangsstufe nicht aus, entstehen zusªtzliche 

Verzºgerungen, die unmittelbar die Seitenbandbildung verstªrken. Zwei Verstªrker mit 

identischem statischem Klirrfaktor kºnnen sich unter DIM-Bedingungen deutlich 

unterscheiden, wenn ihre Treiber- und Ausgangsstufen unterschiedlich dimensioniert 

sind oder ihre Phasenreserve unterschiedlich ausgelegt ist. 
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Messtechnisch erfordert DIM eine ªuÇerst saubere Signalerzeugung und hohe spektrale 

Auflºsung. Der Hochfrequenzsinus muss extrem geringe Eigenverzerrung aufweisen, da 

ansonsten Generatorartefakte die Auswertung verfªlschen. Die Rechteckflanken m¿ssen 

definiert bandbegrenzt sein, um reproduzierbare Anforderungen zu gewªhrleisten. Die 

Auswertung erfolgt spektral, typischerweise mittels FFT, wobei die Energie der 

Seitenbªnder relativ zum Hochfrequenztrªger bestimmt wird. Die Integrationsbandbreite 

ist zwingend zu spezifizieren, da insbesondere bei DIM100 Anteile oberhalb des 

Hºrbereichs auftreten kºnnen, die technisch relevant sind, psychoakustisch jedoch nur 

indirekt wirken. 

 

 

 

Technisch betrachtet ist DIM ein Pr¿fstein f¿r die dynamische Stabilitªt eines Verstªrkers. 

Hohe Slew-Rate allein gen¿gt nicht; ebenso entscheidend sind Stromreserve, interne 

Kompensationsstrategie, Phasenreserve nahe der Unity-Gain-Frequenz und die 

Interaktion mit realen Lasten. Ein Verstªrker, der unter DIM30 und DIM100 minimale 

Seitenbandbildung zeigt, verf¿gt ¿ber ausreichend schnelle Treiberstufen, stabile 

Gegenkopplung und robuste Hochfrequenzdimensionierung. Gerªte, die lediglich im 

stationªren Sinusbetrieb exzellente THD-Werte liefern, kºnnen unter DIM-Bedingungen 

hingegen deutliche Intermodulationsartefakte offenbaren. DIM ist damit kein Ersatz f¿r 

klassische Verzerrungsmessungen, sondern eine notwendige Ergªnzung zur Beurteilung 

zeitabhªngiger Nichtlinearitªten. F¿r die Analyse moderner Hochleistungsverstªrker mit 
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groÇer Bandbreite und komplexen Lastanforderungen stellt dieses Verfahren ein 

zentrales Instrument dar, um reale Transientenverarbeitung und Regelkreisstabilitªt 

unter anspruchsvollen Bedingungen sichtbar zu machen. 

 

5.4 Strategien zur Vermeidung dynamischer Nichtlinearitªten 

Die Vermeidung dynamischer Nichtlinearitªten erfordert eine systemische Betrachtung 

des Verstªrkers als zeitkontinuierlichen, frequenzabhªngigen Regelkreis unter 

GroÇsignalbedingungen. Wªhrend statische Verzerrungen primªr durch 

Kennlinienkr¿mmung bestimmt werden, entstehen TIM- und DIM-Artefakte aus der 

Kombination begrenzter Umladegeschwindigkeit, endlicher Schleifenverstªrkung bei 

hohen Frequenzen, unzureichender Stromreserve sowie komplexer Lastinteraktion. Die 

GegenmaÇnahmen m¿ssen daher an mehreren Ebenen gleichzeitig ansetzen: 

Halbleiterphysik, Stufentopologie, Kompensationsstrategie, Stromversorgung und 

Lastentkopplung. 

Die fundamentale Voraussetzung ist eine ausreichend hohe Slew-Rate mit signifikanter 

Sicherheitsreserve. Entscheidend ist dabei nicht nur die Einhaltung der theoretischen 

Mindestbedingung f¿r sinusfºrmige Anregung, sondern die Ber¿cksichtigung realer 

transienter Signalanteile mit hoher  nderungsrate. Da die Slew-Rate physikalisch durch 

das Verhªltnis aus maximal verf¿gbarem Umladestrom und effektiver interner Kapazitªt 

bestimmt wird, 

ὛὙ
Ὅmax
ὅeff
ȟ 

folgt unmittelbar: Entweder muss der verf¿gbare Strom erhºht oder die effektive 

Kompensationskapazitªt reduziert werden. Beide MaÇnahmen sind jedoch nur in 

kontrollierter Kombination sinnvoll, da eine Reduktion der Kompensation ohne 

ausreichende Phasenreserve zu Instabilitªt f¿hren kann. Die Auslegung erfordert daher 

eine gezielte Balance zwischen Geschwindigkeit und Stabilitªt. 

Ein zentrales Element ist die Optimierung der offenen Schleifenbandbreite. Dynamische 

Verzerrungen entstehen bevorzugt in Frequenzbereichen, in denen die 

Schleifenverstªrkung bereits deutlich abgefallen ist. Die Gegenkopplung verliert dort ihre 

linearisierende Wirkung. Eine hohe Transitfrequenz der Verstªrkerstufen sowie eine 

sorgfªltige Pol-Nullstellen-Kompensation erhºhen die effektive Frequenz, bis zu der 

signifikante Schleifenverstªrkung vorhanden ist. Praktisch bedeutet dies, dass die 
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dominante Polfrequenz ausreichend niedrig und die hºheren Pole weit oberhalb des 

Audiobandes liegen m¿ssen, um eine stabile, breitbandige R¿ckkopplung 

sicherzustellen. 

Von entscheidender Bedeutung ist die Treiber- und Ausgangsstufendimensionierung. 

Leistungshalbleiter mit hoher Gate- oder Basisladung kºnnen bei schnellen Flanken 

erhebliche Umladestrºme erfordern. Wird die Treiberstufe zu schwach dimensioniert, 

entstehen zeitliche Verzºgerungen zwischen Vorstufe und Endtransistor. Diese 

Phaseninkonsistenz innerhalb der Kaskade f¿hrt zu momentaner Schleifenentkopplung 

ï dem eigentlichen Mechanismus von TIM. Konsequente MaÇnahmen sind daher: 

¶ hohe Treiberstromfªhigkeit, 

¶ Minimierung parasitªrer Kapazitªten, 

¶ kurze Signalwege mit geringer Induktivitªt, 

¶ Vermeidung unnºtiger Miller-Verstªrkung in leistungskritischen Stufen. 

Ein weiterer kritischer Aspekt ist die Laststabilitªt. Kapazitive Lasten erzeugen bei steilen 

Flanken hohe Blindstrºme proportional zur zeitlichen Spannungsªnderung. Ohne 

ausreichende Stromreserve f¿hrt dies zu Verzºgerungen oder ¦berschwingern. Der 

Einsatz von Ausgangsinduktivitªten, RC-Zobel-Netzwerken oder aktiver Lastentkopplung 

stabilisiert das System gegen¿ber komplexen Impedanzen. Entscheidend ist hierbei, 

dass die StabilitªtsmaÇnahme nicht selbst eine relevante Phasenrotation im 

Audiobereich verursacht. 
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Die Struktur der Gegenkopplung beeinflusst die dynamische Robustheit erheblich. Reine 

¦ber-Alles-Gegenkopplung mit extrem hoher offener Verstªrkung kann zwar stationªre 

THD-Werte minimieren, reagiert jedoch empfindlicher auf Phasenverschiebungen bei 

hohen Frequenzen. Eine Kombination aus lokaler Gegenkopplung in einzelnen Stufen 

und moderater globaler R¿ckkopplung f¿hrt hªufig zu stabilerer Dynamik. Lokale 

Linearisierung reduziert die intrinsische Nichtlinearitªt jeder Stufe, sodass die globale 

Schleife weniger korrigierende Arbeit leisten muss und bei transienten Ereignissen nicht 

in Grenzbereiche gerªt. Auch die Stromversorgung spielt eine zentrale Rolle. 

Dynamische Verzerrungen kºnnen durch Versorgungseinbr¿che wªhrend impulsartiger 

Belastung verstªrkt werden. Eine niedrige Versorgungsspannungsimpedanz, 

ausreichend dimensionierte Pufferkondensatoren und kurze Strompfade reduzieren 

Versorgungsschwankungen. Zusªtzlich sind schnelle Bypass-Kondensatoren nahe an 

kritischen Stufen erforderlich, um hochfrequente Stromanforderungen lokal zu decken. 

Thermische Stabilitªt ist ein oft unterschªtzter Faktor. Temperaturabhªngige Parameter 

wie Transkonduktanz, Basis-Emitter-Spannung oder MOSFET-Schwellenwert verªndern 

die offene Verstªrkung und damit die Schleifencharakteristik. Eine saubere thermische 

Kopplung und stabile Bias-Regelung verhindern driftbedingte  nderungen der 

Dynamikreserve unter Dauerlast. Im Hochleistungsbereich ist zudem die Wahl 

geeigneter Halbleiter entscheidend. Moderne MOSFETs mit geringer Gate-Ladung oder 

bipolare Transistoren mit hoher Transitfrequenz reduzieren Umladezeiten. FET-

Eingangsstufen vermeiden Ladungsspeicherungseffekte, die in bipolaren Differenzstufen 

unter GroÇsignalbedingungen auftreten kºnnen. Entscheidend ist nicht nur die nominelle 

Bandbreite des Bauelements, sondern dessen Verhalten unter realer Last und 

Temperatur. 

SchlieÇlich ist eine messtechnische Verifikation unter dynamischen Bedingungen 

unerlªsslich. Neben klassischen THD-Messungen sollten DIM30-, DIM100- und Mehrton-

FFT-Analysen durchgef¿hrt werden. Nur wenn das System auch unter transienter 

Anregung geringe Seitenbandbildung zeigt, kann von dynamischer Linearitªt gesprochen 

werden. Die reine Angabe eines niedrigen 1-kHz-Klirrfaktors ist hierf¿r nicht ausreichend. 

 

5.5 Das kombinierte 2-Ton-Testsignal 

Die Evaluierung moderner Audioschaltungen erfordert Messverfahren, die ¿ber die 

klassische stationªre Klirrfaktoranalyse hinausgehen, da reine Sinusanregungen primªr 

die statische Nichtlinearitªt der ¦bertragungskennlinie erfassen. Zeitabhªngige 
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Verzerrungsmechanismen, die aus Bandbreitenbegrenzung, Slew-Rate-Limitierung oder 

verzºgerter Gegenkopplungsreaktion resultieren, bleiben in solchen 

Einzeltonmessungen weitgehend verborgen. Zur gezielten Charakterisierung dieser 

dynamischen Nichtlinearitªten wird ein kombiniertes 2-Ton-Testverfahren eingesetzt, 

das transienten Signalstress mit spektraler Analysefªhigkeit koppelt. 

Das Verfahren basiert auf der simultanen Einspeisung zweier orthogonaler Signalformen 

mit komplementªrer messtechnischer Funktion. Ein steilflankiges Rechtecksignal 

fungiert als GroÇsignalanregung und belastet unmittelbar die 

Spannungsanstiegsgeschwindigkeit ὨὺȾὨὸsowie die effektive GroÇsignalbandbreite der 

Verstªrkerstufe. Parallel dazu wird eine sinusfºrmige Hochfrequenzkomponente 

¿berlagert, die als spektrales Analysesignal dient. Wªhrend das Rechteck die 

dynamische Grenzreaktion der Schaltung provoziert, ermºglicht der Sinus die prªzise 

Identifikation entstehender Modulationsprodukte im Ausgangsspektrum. 

In der praktischen Umsetzung hat sich ein Amplitudenverhªltnis von etwa 4:1 zwischen 

Rechteck- und Sinusanteil etabliert. Diese Gewichtung stellt sicher, dass der Pr¿fling 

kontinuierlich in den Bereich maximaler Slew-Rate-Beanspruchung gef¿hrt wird, ohne 

dass der Sinusanteil spektral ¿berdeckt wird. Der Rechteckanteil erzeugt aufgrund seiner 

steilen Flanken hohe momentane Spannungsgradienten, die interne Verstªrkerstufen, 

Kompensationsnetzwerke und Gegenkopplungsschleifen an ihre zeitlichen 

Reaktionsgrenzen f¿hren. 

Unter ideal linearen ¦bertragungsbedingungen w¿rde das Ausgangsspektrum 

ausschlieÇlich die Grundfrequenzen beider Eingangssignale sowie die f¿r das 

Rechtecksignal charakteristischen ungeradzahligen Harmonischen enthalten. Diese 

resultieren aus der Fourier-Zerlegung des Rechtecks und sind deterministisch 

vorhersagbar. Treten jedoch dynamische Nichtlinearitªten auf, entstehen zusªtzliche 

spektrale Mischprodukte, die weder rein harmonischer noch rein intermodulativer Natur 

im klassischen Sinn sind, sondern direkt aus zeitabhªngigen Verstªrkungsfehlern 

resultieren. 

Die physikalische Ursache liegt in der begrenzten Reaktionsgeschwindigkeit der 

Gegenkopplung. Wªhrend langsame Signalanteile noch korrekt geregelt werden, kºnnen 

schnelle Flankenªnderungen nicht mehr vollstªndig kompensiert werden. Die 

momentane Verstªrkung wird zeitvariant, wodurch das ¿berlagerte Sinussignal 

amplitude- und phasenmoduliert wird. Im Frequenzbereich erscheinen daraus 

resultierende Seitenbªnder sowie komplexe Intermodulationsprodukte um die 
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Sinusgrundfrequenz. Diese Verzerrungen sind direkt mit der Signaltransiente korreliert 

und besitzen daher eine hohe praxisrelevante Nªhe zu realen Musiksignalen. 

Messtechnisch wird das Verfahren in standardisierten Varianten eingesetzt, bei denen 

die Bandbegrenzung des Eingangssignals gezielt variiert wird, um unterschiedliche 

Belastungsszenarien zu simulieren. Ziel ist es, nachzuweisen, dass die Integritªt des 

sinusfºrmigen Analysesignals auch unter maximaler transienter Beanspruchung erhalten 

bleibt und keine stºrenden Mischprodukte in das Audioband transformiert werden. Die 

Analyse erfolgt typischerweise spektral mittels FFT oder selektiver Filterauswertung, 

wobei sowohl Seitenbandabstªnde als auch Amplitudenrelationen bewertet werden. 

Durch die gleichzeitige Anregung im GroÇsignal- und Kleinsignalregime liefert das 

kombinierte 2-Ton-Verfahren eine multidimensionale Charakterisierung des 

Verstªrkerverhaltens. Es ermºglicht die Detektion zeitabhªngiger 

Verzerrungsmechanismen, die in stationªren Klirrmessungen nicht sichtbar sind, und 

erlaubt R¿ckschl¿sse auf Bandbreitenreserven, Gegenkopplungsstabilitªt und Slew-

Rate-Dimensionierung. Damit stellt es ein zentrales Werkzeug zur Analyse dynamischer 

Intermodulationsverzerrungen in hochauflºsenden Audioschaltungen dar.  
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6. Verzerrungen in aktiven Grundschaltungen 

Die Analyse nichtlinearer Verzerrungen auf Systemebene ï etwa ¿ber THD, IMD oder 

DIM ï beschreibt das resultierende Verhalten eines Verstªrkers, erklªrt jedoch noch nicht 

vollstªndig dessen physikalische Ursache. Jede beobachtbare Verzerrung lªsst sich 

letztlich auf elementare Eigenschaften aktiver Bauelemente und deren 

Grundschaltungen zur¿ckf¿hren. Die globale Linearitªt eines Audioverstªrkers ist das 

Resultat lokaler Nichtlinearitªten, die durch geeignete Arbeitspunktwahl, Gegenkopplung 

und Schaltungstopologie kontrolliert werden. Aktive Grundschaltungen wie die 

Emitterschaltung, der Emitterfolger oder entsprechende FET-Topologien sind die 

fundamentalen Bausteine nahezu aller analogen Verstªrkerarchitekturen. Ihre 

intrinsischen Kennlinien bestimmen die spektrale Struktur der entstehenden 

Verzerrungen. Eine prªzise Bewertung audiotechnischer Qualitªt erfordert daher die 

detaillierte Betrachtung dieser Basisschaltungen auf bauelementphysikalischer und 

differenzieller Ebene. Im Folgenden wird zunªchst die Kennliniencharakteristik des 

Bipolartransistors analysiert und deren Einfluss auf Verzerrungsentstehung in 

Emitterschaltung und Emitterfolger systematisch untersucht. 

 

6.1 Die Kennlinie des Bipolartransistors (Emitterschaltung/Emitterfolger) 

Der Bipolartransistor ist ein ladungstrªgergesteuertes Halbleiterbauelement, dessen 

Verhalten im aktiven Bereich durch die exponentielle Strom-Spannungs-Beziehung des 

Basis-Emitter-¦bergangs bestimmt wird. Die fundamentale Transfercharakteristik lªsst 

sich idealisiert durch 

Ὅ ὍẗὩ  

beschreiben. Entscheidend ist hierbei nicht die absolute Exaktheit der Gleichung, 

sondern ihre strukturelle Konsequenz: Der Kollektorstrom reagiert exponentiell auf 

 nderungen der Basis-Emitter-Spannung. Damit ist die ¦bertragungskennlinie intrinsisch 

nichtlinear. 

Die differentielle Steilheit dieser Kennlinie ï die Transkonduktanz ï ergibt sich zu 

Ὣ
Ὅ

ὠ
Ȣ 

Die Transkonduktanz ist somit direkt proportional zum Arbeitspunktstrom. Jede 

momentane  nderung des Kollektorstroms verªndert unmittelbar die lokale Verstªrkung 
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der Stufe. Diese Stromabhªngigkeit ist die primªre Quelle amplitudenabhªngiger 

Verzerrung in bipolaren Verstªrkerschaltungen. 

In der Emitterschaltung wird die Eingangsspannung zwischen Basis und Emitter 

angelegt. Der resultierende Kollektorstrom moduliert die Spannung am 

Kollektorwiderstand oder an einer aktiven Last. Die Spannungsverstªrkung ist 

nªherungsweise proportional zu Ὣ ẗὙ. Da Ὣstromabhªngig ist, ergibt sich eine 

signalabhªngige Verstªrkung. F¿r kleine Signalhubbereiche kann die 

Exponentialfunktion lokal linearisiert werden. Bei zunehmender Aussteuerung wird 

jedoch ein grºÇerer Abschnitt der Kennlinie durchlaufen, wodurch die Verstªrkung 

innerhalb eines Signalzyklus variiert. Diese Variation f¿hrt zu harmonischen 

Verzerrungen. 

 

 

 

Die Exponentialcharakteristik erzeugt bei symmetrischer Aussteuerung um einen festen 

Arbeitspunkt primªr ungeradzahlige Verzerrungsanteile. Wird der Arbeitspunkt 

asymmetrisch gewªhlt oder verschiebt sich dieser unter Last, treten zusªtzlich 

geradzahlige Harmonische auf. Die spektrale Zusammensetzung des Klirrs ist somit 

direkt mit der Symmetrie der Kennlinienaussteuerung verkn¿pft. 



101 

Eine zentrale MaÇnahme zur Reduktion dieser Nichtlinearitªt ist die Emitterdegeneration 

durch einen Widerstand Ὑ. Dieser f¿hrt eine lokale Gegenkopplung ein. Die effektive 

Transkonduktanz reduziert sich auf 

Ὣ ȟeff

Ὣ

ρ ὫὙ
Ȣ 

Physikalisch bedeutet dies, dass ein Teil der strominduzierten Spannungsªnderung am 

Emitter zur¿ckgef¿hrt wird und der Basis-Emitter-¦bergang nicht mehr allein die gesamte 

Signalvariation tragen muss. Die Kennlinie wird dadurch flacher und linearer. Die 

Verzerrung sinkt erheblich, allerdings auf Kosten der offenen Verstªrkung. Die 

Emitterdegeneration stellt daher einen fundamentalen Kompromiss zwischen Gain und 

Linearitªt dar. Neben der exponentiellen Transfercharakteristik beeinflusst die Early-

Spannung das Verzerrungsverhalten. Die Abhªngigkeit des Kollektorstroms von der 

Kollektor-Emitter-Spannung f¿hrt zu einer endlichen Ausgangsleitfªhigkeit. Dadurch wird 

die Ausgangskennlinie leicht geneigt, anstatt horizontal zu verlaufen. Bei groÇen 

Kollektorspannungsh¿ben entsteht eine zusªtzliche Amplitudenmodulation des Stroms, 

was insbesondere bei hohen Lastimpedanzen zu Verzerrungen beitrªgt. Kaskodierung 

reduziert diesen Effekt, indem die Kollektor-Emitter-Spannung weitgehend konstant 

gehalten wird. Ein weiterer nicht zu vernachlªssigender Faktor ist die 

Ladungsspeicherung in der Basis. Bei hohen Strºmen erhºht sich die gespeicherte 

Minderheitstrªgerladung, wodurch sich die effektive Transitzeit des Transistors 

verªndert. Diese Effekte sind nicht nur frequenzabhªngig, sondern auch 

amplitudenabhªngig. Unter GroÇsignalbedingungen entstehen dadurch zusªtzliche 

dynamische Nichtlinearitªten, die bei rein statischer Betrachtung der Kennlinie nicht 

sichtbar sind. 

Der Emitterfolger besitzt eine Spannungsverstªrkung nahe Eins, wirkt jedoch als 

stromstarker Impedanzwandler. Obwohl die Spannungsverstªrkung gering ist, bleibt die 

Basis-Emitter-Kennlinie exponentiell. Die Ausgangsspannung folgt der 

Eingangsspannung mit einer Offsetspannung ὠ , deren Wert stromabhªngig ist. Die 

Ausgangsimpedanz ist nªherungsweise 

Ὑout
ρ

Ὣ
Ȣ 

Da Ὣvom Kollektorstrom abhªngt, ist auch die Ausgangsimpedanz signalabhªngig. Bei 

Belastung mit niedrigen oder komplexen Impedanzen f¿hrt dies zu 

amplitudenabhªngigen Spannungsabfªllen und somit zu Verzerrungen. Besonders 
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kritisch ist das Verhalten bei kapazitiver Last. Der notwendige Umladestrom steigt 

proportional zur zeitlichen Spannungsªnderung. Reicht die Treiberfªhigkeit nicht aus, 

entstehen zeitliche Verzºgerungen zwischen Basis- und Emitterspannung. Diese 

Phaseninkonsistenz f¿hrt zu Intermodulationsprodukten, selbst wenn die statische 

Kennlinie im Kleinsignalbereich gut linearisiert ist. 

Thermische Effekte wirken zusªtzlich nichtlinear. Der Kollektorstrom beeinflusst die 

Chiptemperatur, welche wiederum die Basis-Emitter-Spannung verªndert. Diese 

R¿ckwirkung erfolgt zeitverzºgert und kann zu driftbedingten Verzerrungen oder Bias-

Modulation f¿hren, insbesondere in Class-AB-Stufen mit niedriger Ruhestromeinstellung. 

Zusammenfassend ist die Verzerrungsstruktur bipolaren Grundschaltungen unmittelbar 

auf die exponentielle Basis-Emitter-Kennlinie, die stromabhªngige Transkonduktanz, die 

Early-Abhªngigkeit, Ladungsspeicherung sowie thermische Kopplung zur¿ckzuf¿hren. 

Die Emitterschaltung zeigt primªr transkonduktanzbedingte Nichtlinearitªt mit starker 

Amplitudenabhªngigkeit, wªhrend der Emitterfolger strom- und lastabhªngige 

Verzerrungskomponenten aufweist. 

Die erreichbare Linearitªt hªngt maÇgeblich von Arbeitspunktstabilitªt, lokaler 

Gegenkopplung, Kaskodierung, Treiberreserve und thermischer Kontrolle ab. Ohne 

gezielte LinearisierungsmaÇnahmen bleibt jede bipolare Grundschaltung inhªrent 

nichtlinear. Die Qualitªt eines Audioverstªrkers ist daher wesentlich davon abhªngig, in 

welchem MaÇe diese fundamentalen Kennlinieneigenschaften kontrolliert und in einen 

mºglichst groÇen linearen Betriebsbereich transformiert werden. 

 

6.2 Nichtlinearitªten bei Feldeffekttransistoren (FET) 

Feldeffekttransistoren unterscheiden sich grundlegend vom Bipolartransistor hinsichtlich 

ihrer Steuercharakteristik und ihrer dominanten Nichtlinearitªtsmechanismen. Wªhrend 

der Bipolartransistor stromgesteuert arbeitet und seine Nichtlinearitªt primªr aus der 

exponentiellen Basis-Emitter-Kennlinie resultiert, ist der FET ein spannungsgesteuertes 

Bauelement, dessen Drainstrom durch das elektrische Feld im Kanal moduliert wird. Die 

Verzerrungsstruktur von FET-basierten Verstªrkerstufen ist daher nicht exponentiell 

geprªgt, sondern durch die nichtlineare Abhªngigkeit des Kanalstroms von der Gate-

Source-Spannung und der Drain-Source-Spannung. 
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F¿r den idealisierten MOSFET im Sªttigungsbereich lªsst sich der Drainstrom 

nªherungsweise als quadratische Funktion der Gate-Source-Spannung oberhalb der 

Schwellspannung beschreiben: 

Ὅ
ρ

ς
Ὧὠ ὠ Ȣ 

Bereits diese quadratische Abhªngigkeit zeigt, dass die Transferkennlinie intrinsisch 

nichtlinear ist. Die differentielle Transkonduktanz ergibt sich zu 

Ὣ Ὧὠ ὠ ȟ 

und ist somit proportional zur effektiven ¦bersteuerungsspannung. Anders als beim 

Bipolartransistor, bei dem Ὣproportional zum Strom ist, ist die Transkonduktanz beim 

MOSFET proportional zur Gate-¦bersteuerung. Auch hier ist die Verstªrkung 

arbeitspunktabhªngig und somit signalabhªngig. 

Die quadratische Kennlinie erzeugt bei symmetrischer Aussteuerung primªr 

geradzahlige Verzerrungsanteile, insbesondere eine dominante zweite Harmonische. 

Dies ist eine direkte Konsequenz der mathematischen Struktur der Kennlinie: Eine reine 

Quadratik enthªlt keinen kubischen Term erster Ordnung. In realen Bauelementen 

kommen jedoch weitere Nichtidealitªten hinzu, sodass auch ungeradzahlige 

Harmonische entstehen. 

Ein wesentlicher Unterschied zwischen MOSFET und Bipolartransistor liegt in der 

fehlenden Basisstromkomponente. Der FET besitzt einen sehr hohen 

Eingangswiderstand, wodurch die Eingangsstufe praktisch stromlos betrieben werden 

kann. Dies reduziert Verzerrungen, die aus Stromquelleninteraktion oder 

Basisstrommodulation entstehen. Gleichzeitig f¿hrt die Gate-Kapazitªt zu 

frequenzabhªngigen Effekten, insbesondere bei groÇen Signalh¿ben. 

Neben der quadratischen Transfercharakteristik spielt die Kanalmodulation eine 

bedeutende Rolle. Der Drainstrom ist nicht vollstªndig unabhªngig von der Drain-Source-

Spannung. Die effektive Kanallªnge verk¿rzt sich mit steigender Drainspannung, was zu 

einer Ausgangsleitfªhigkeit f¿hrt. Der Drainstrom wird damit zusªtzlich von der 

Ausgangsspannung beeinflusst. Diese Early-ªhnliche Wirkung erzeugt Verzerrungen bei 

groÇen Ausgangsspannungsh¿ben, insbesondere in Common-Source-Schaltungen. 

In der Common-Source-Konfiguration ï dem FET-Pendant zur Emitterschaltung ï wirkt 

die nichtlineare Transkonduktanz direkt auf die Spannungsverstªrkung. Da Ὣvom 

momentanen Arbeitspunkt abhªngt, ist die Verstªrkung signalabhªngig. F¿r kleine 
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Signale kann eine lokale Linearisation erfolgen, f¿r grºÇere Amplituden f¿hrt die 

Kr¿mmung der Kennlinie jedoch zu harmonischen Verzerrungen. 

Eine hªufig eingesetzte MaÇnahme zur Linearisierung ist die Source-Degeneration, 

analog zur Emitterdegeneration beim Bipolartransistor. Ein Source-Widerstand erzeugt 

lokale Gegenkopplung und reduziert die effektive Transkonduktanz. Die resultierende 

Verstªrkung wird stabilisiert, die Kennlinie abgeflacht und der Klirrfaktor reduziert. 

Allerdings steigt auch hier die erforderliche Eingangsspannung f¿r denselben 

Ausgangshub. Im Leistungsbereich, insbesondere bei MOSFET-Endstufen, treten 

zusªtzliche Nichtlinearitªten durch parasitªre Kapazitªten auf. Die Gate-Drain-Kapazitªt 

(Miller-Kapazitªt) ist spannungsabhªngig und verªndert sich mit der Drain-Source-

Spannung. Diese nichtlineare Kapazitªt bewirkt eine amplitudenabhªngige 

Phasenverschiebung und kann bei hohen Frequenzen zu Intermodulationsprodukten 

f¿hren. Unter GroÇsignalbedingungen beeinflusst die Umladezeit dieser Kapazitªten 

direkt die effektive Slew-Rate. 

Ein weiterer Aspekt ist das sogenannte Crossover-Verhalten in Class-AB-MOSFET-

Stufen. Obwohl MOSFETs aufgrund ihrer weicheren Transferkennlinie oft als 

Ărºhrenªhnlichñ beschrieben werden, existiert auch hier eine ¦bernahmezone zwischen 

komplementªren Transistoren. Die Gate-Source-Schwellspannung und deren 

Temperaturabhªngigkeit bestimmen die Linearitªt im Bereich kleiner Signale. 

Unzureichende Ruhestromeinstellung f¿hrt zu ¦bernahmeverzerrungen, wªhrend zu 

hoher Ruhestrom thermische Instabilitªt beg¿nstigt. Thermisch zeigen MOSFETs im 

Vergleich zu Bipolartransistoren ein anderes Verhalten. Die positive 

Temperaturkoeffizienz im Sªttigungsbereich wirkt stabilisierend und reduziert das Risiko 

thermischen Durchgehens. Gleichzeitig verªndert sich jedoch die Schwellspannung mit 

der Temperatur, wodurch sich der Arbeitspunkt verschiebt. Diese Drift kann 

niederfrequente Verzerrungsanteile modulieren, insbesondere in empfindlichen 

Eingangsstufen. 

JFETs weisen wiederum eine andere Charakteristik auf. Ihr Drainstrom folgt einer 

parabolischen Kennlinie in Abhªngigkeit von der Gate-Source-Spannung. Sie zeigen oft 

eine besonders gleichmªÇige Kennlinienkr¿mmung mit dominanter zweiter 

Harmonischer. In Audioanwendungen werden JFETs daher hªufig in 

Eingangsdifferenzstufen eingesetzt, da sie hohe Eingangsimpedanz mit vergleichsweise 

gutm¿tiger Verzerrungsstruktur kombinieren. 
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Zusammenfassend lassen sich die Nichtlinearitªten bei FETs auf folgende 

Hauptmechanismen zur¿ckf¿hren: quadratische Transfercharakteristik mit 

arbeitspunktabhªngiger Transkonduktanz, Drain-Source-Abhªngigkeit durch 

Kanalmodulation, spannungsabhªngige parasitªre Kapazitªten sowie thermisch 

bedingte Schwellspannungsdrift. Im Vergleich zum Bipolartransistor erzeugen FETs bei 

ªhnlicher Aussteuerung hªufig ein anderes spektrales Verzerrungsprofil, typischerweise 

mit stªrkerem Anteil geradzahliger Harmonischer bei moderater Aussteuerung. 

 

6.3 Einfluss der Gegenkopplung auf das Klirrspektrum 

Gegenkopplung reduziert nicht nur die Hºhe des Klirrfaktors, sondern verªndert 

strukturell die spektrale Zusammensetzung der Verzerrungen. Wªhrend die 

Gesamtverzerrung hªufig ¿ber eine einzige Kennzahl wie THD quantifiziert wird, 

entscheidet in der Praxis die Verteilung der einzelnen Harmonischen ¿ber das 

wahrgenommene Klangbild und ¿ber die messtechnische Stabilitªt bei unterschiedlichen 

Betriebsbedingungen. Der Einfluss der Gegenkopplung ist daher nicht rein skalierend, 

sondern spektral transformierend. 

Ausgangspunkt ist ein aktives Bauelement oder eine Verstªrkerstufe mit einer 

nichtlinearen Transferfunktion. Wird diese im Kleinsignalbereich als Potenzreihe 

beschrieben, 
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so reprªsentieren die Koeffizienten hºherer Ordnung die jeweilige Verzerrungsstruktur. 

Bei sinusfºrmiger Anregung erzeugt der quadratische Term primªr eine zweite 

Harmonische, der kubische Term eine dritte Harmonische usw. Die relative GrºÇe dieser 

Koeffizienten bestimmt die spektrale Signatur der Stufe. 

Wird nun eine negative Gegenkopplung mit Schleifenverstªrkung ὃ‍eingef¿hrt, reduziert 

sich die effektive Nichtlinearitªt nªherungsweise proportional zum Faktor ρȾρ ὃ‍, 

sofern die Nichtlinearitªt klein ist und der Regelkreis stabil arbeitet. Formal ergibt sich f¿r 

eine Verzerrungskomponente Ὀ 

Ὀ
Ὀ

ρ ὃ‍
Ȣ 

Diese Beziehung gilt jedoch nur f¿r die absolute GrºÇe der Verzerrung, nicht f¿r deren 

relative spektrale Zusammensetzung. In realen Systemen ist die offene Verstªrkung 

ὃfrequenzabhªngig, ebenso wie die Phasenlage. Damit wird auch die 

Verzerrungsreduktion frequenzabhªngig. Niedrigordentliche Harmonische im unteren 

Frequenzbereich werden typischerweise stªrker unterdr¿ckt als hochordentliche 

Komponenten nahe der Bandbreitengrenze. Ein entscheidender Effekt besteht darin, 

dass Gegenkopplung dominante niederordentliche Nichtlinearitªten stªrker reduziert als 

hºherordentliche Restanteile, wenn diese aus unterschiedlichen physikalischen 

Mechanismen stammen.  
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Die linearisierende Wirkung ist am effektivsten f¿r den Hauptterm der 

Kennlinienkr¿mmung. Restterme hºherer Ordnung, insbesondere solche, die aus 

parasitªren Kapazitªten, Transitzeit oder Early-Effekt resultieren, werden nicht im 

gleichen MaÇ reduziert. Dadurch kann sich das relative Spektrum verschieben, obwohl 

der Gesamtklirr sinkt. 

Beispielsweise kann eine Stufe ohne Gegenkopplung eine dominante zweite 

Harmonische mit geringem Anteil hºherer Ordnungen aufweisen. Wird starke 

Gegenkopplung angewandt, sinkt die zweite Harmonische deutlich. Gleichzeitig bleiben 

dritte und f¿nfte Harmonische zwar ebenfalls reduziert, jedoch relativ stªrker vertreten. 

Das resultierende Klirrspektrum weist dann trotz geringerem Gesamt-THD eine andere 

Verteilung auf, hªufig mit hºherem relativen Anteil ungeradzahliger Komponenten. 

Dieser Effekt erklªrt, warum zwei Verstªrker mit identischem THD-Wert unterschiedliche 

spektrale Charakteristika besitzen kºnnen. Gegenkopplung wirkt wie ein globaler 

Fehlerkorrektor, jedoch nicht spektralneutrale. Die spektrale Gewichtung der 

Restverzerrung hªngt von der offenen Schleifenstruktur und der Frequenzabhªngigkeit 

der Nichtlinearitªten ab. Ein weiterer relevanter Aspekt ist die Interaktion zwischen 

Gegenkopplung und dynamischer Nichtlinearitªt. Bei kleinen Signalen und niedrigen 

Frequenzen ist die Schleifenverstªrkung hoch, wodurch Verzerrungen effektiv 

unterdr¿ckt werden. Bei hohen Frequenzen oder groÇen Signalh¿ben sinkt die wirksame 

Schleifenverstªrkung. In diesem Bereich wird die spektrale Struktur der offenen 

Nichtlinearitªt zunehmend sichtbar. Das Klirrspektrum ist daher nicht konstant, sondern 

abhªngig von Frequenz und Aussteuerung. 

In mehrstufigen Verstªrkern spielt zudem die Verteilung lokaler und globaler 

Gegenkopplung eine Rolle. Lokale Degeneration in einzelnen Transistorstufen reduziert 

intrinsische Nichtlinearitªten bereits vor Eintritt in die globale Schleife. Dadurch wird die 

globale Gegenkopplung weniger belastet, und das Restklirrspektrum bleibt homogener. 

Systeme mit ausschlieÇlich globaler ¦ber-Alles-Gegenkopplung kºnnen zwar sehr 

niedrige THD-Werte erreichen, zeigen jedoch bei Grenzbedingungen eine abruptere 

spektrale Verschiebung. 

Auch die Phasenreserve beeinflusst das Klirrspektrum indirekt. Nahe der Grenzfrequenz, 

bei der die Phasenverschiebung kritisch wird, reduziert sich die effektive Fehlerkorrektur. 

Hochordentliche Harmonische werden dort weniger unterdr¿ckt. Ein Verstªrker mit 

groÇz¿giger Phasenreserve und breiter offener Bandbreite zeigt daher ein 

gleichmªÇigeres Spektrum ¿ber das Audioband hinweg.  
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7. FFT-Analyse und moderne Messtechnik 

Die quantitative Analyse nichtlinearer Verzerrungen hat sich mit der Einf¿hrung 

hochauflºsender Analog-Digital-Wandler und leistungsfªhiger digitaler 

Signalprozessoren grundlegend verªndert. Wªhrend klassische Klirrfaktormessgerªte 

mit Kerbfiltern und selektiven Bandpªssen arbeiteten, erlaubt die FFT-basierte 

Messtechnik die simultane Erfassung des vollstªndigen Spektrums mit hoher Dynamik 

und feiner Frequenzauflºsung. Damit wird nicht nur die Gesamtverzerrung bestimmt, 

sondern die gesamte spektrale Struktur harmonischer und intermodulativer Produkte 

sichtbar gemacht. F¿r die Bewertung nichtlinearer Systeme ist diese Entwicklung 

entscheidend. Nichtlineare Verzerrungen ªuÇern sich stets als zusªtzliche 

Spektralkomponenten, die im Eingangssignal nicht vorhanden waren. Die FFT stellt ein 

mathematisches Werkzeug dar, das genau diese spektrale Zerlegung mit hoher Effizienz 

ermºglicht. Sie transformiert das zeitdiskrete Ausgangssignal eines Pr¿flings in den 

Frequenzbereich und macht damit jede neu erzeugte Harmonische, jedes 

Intermodulationsprodukt und jedes Rauschanteil quantitativ zugªnglich. 

Im Unterschied zu klassischen Messverfahren, die nur einzelne VerzerrungsgrºÇen 

liefern, ermºglicht die FFT-Analyse eine spektral vollstªndige Bewertung. Dadurch 

kºnnen nicht nur THD und IMD bestimmt, sondern auch spektrale Verteilungen, 

Seitenbandstrukturen, Rauschbºden und dynamische Artefakte analysiert werden. Die 

FFT ist damit nicht lediglich ein Rechenalgorithmus, sondern das zentrale Fundament 

moderner nichtlinearer Audiomesstechnik. 

7.1 Funktionsweise der Fast Fourier Transformation (FFT) 

Die Fast Fourier Transformation stellt das zentrale mathematische Werkzeug moderner 

Verzerrungsanalyse dar, da sie die vollstªndige spektrale Zerlegung eines zeitdiskreten 

Signals mit hoher numerischer Effizienz ermºglicht. Ausgangspunkt ist die diskrete 

Fourier-Transformation, welche ein abgetastetes Signal ὼὲmit ὔSt¿tzstellen in eine 

Summe orthogonaler komplexer Exponentialfunktionen zerlegt. Formal ergibt sich 

ὢὯ ὼὲ Ὡ Ⱦ  

wobei jedes Spektralbin ὢὯeine komplexe GrºÇe mit Betrag und Phase reprªsentiert. 

F¿r die Analyse nichtlinearer Verzerrungen ist diese Darstellung fundamental, da jede 

Abweichung vom ideal linearen Verhalten als zusªtzliche spektrale Komponente sichtbar 

wird. Ein linearer Verstªrker erzeugt bei sinusfºrmiger Anregung genau eine 
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Frequenzlinie. Jede weitere Linie im Spektrum ist unmittelbarer Ausdruck nichtlinearer 

Transformation. 

Die FFT reduziert die Rechenkomplexitªt der diskreten Fourier-Transformation von 

ὕὔ auf ὕὔÌÏÇ ὔ, indem sie Symmetrien der komplexen Exponentialfunktionen 

ausnutzt und die Berechnung rekursiv in Teilprobleme zerlegt. Diese Effizienz ist nicht 

nur theoretisch relevant, sondern praktisch zwingend erforderlich, da hochauflºsende 

Audioanalysen typischerweise Transformationslªngen von ς bis ς Punkten 

verwenden, um eine feine Frequenzauflºsung und hohe Dynamik zu erreichen. Ohne 

FFT-Algorithmen wªren solche Analysen in Echtzeit oder im Laborbetrieb nicht 

praktikabel. 

F¿r die quantitative Verzerrungsanalyse ist die spektrale Auflºsung entscheidend. Sie 

ergibt sich aus dem Verhªltnis von Abtastrate Ὢzur Transformationslªnge ὔ: 

ɝὪ
Ὢ

ὔ
 

Eine hohe Auflºsung ist erforderlich, um einzelne Harmonische oder 

Intermodulationsprodukte exakt einem Frequenzbin zuzuordnen und spektrale Leakage-

Effekte zu minimieren. Insbesondere bei THD- oder CCIF-Messungen muss die 

Grundfrequenz kohªrent zur FFT-Lªnge gewªhlt werden, sodass sie exakt einem 

diskreten Frequenzbin entspricht. Andernfalls verteilt sich Energie auf benachbarte Bins, 

wodurch die Amplitudenbestimmung verfªlscht wird. In hochprªzisen Messsystemen 

wird daher eine synchronisierte Takterzeugung zwischen Generator und ADC 

implementiert, um kohªrente Abtastbedingungen sicherzustellen. 
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Nichtlineare Verzerrungen manifestieren sich im FFT-Spektrum in charakteristischer 

Weise. Harmonische Verzerrungen erscheinen als diskrete Linien bei ganzzahligen 

Vielfachen der Anregungsfrequenz. Intermodulationsprodukte treten bei Kombinationen 

mehrerer Frequenzen auf, etwa bei άὪ ὲὪ. Dynamische Nichtlinearitªten wie Slew-

Rate-Limitierung oder TIM f¿hren hingegen hªufig zu spektraler Aufweitung oder 

breitbandigen Artefakten. Die FFT ermºglicht damit nicht nur eine quantitative 

Bestimmung von THD oder IMD, sondern eine vollstªndige strukturelle Analyse der 

Verzerrung. 

Ein entscheidender Vorteil der FFT gegen¿ber klassischen Filterverfahren besteht darin, 

dass alle Spektralkomponenten simultan erfasst werden. Wªhrend ein analoges 

Kerbfilter lediglich die Restenergie nach Unterdr¿ckung der Grundfrequenz misst, erlaubt 

die FFT die getrennte Identifikation jeder einzelnen Harmonischen. Dadurch kann 

beispielsweise unterschieden werden, ob eine Verzerrung von dominanter zweiter 

Harmonischer oder von hochordentlichen Anteilen geprªgt ist ï ein Unterschied, der 

psychoakustisch erheblich sein kann, messtechnisch jedoch bei identischem THD 

verborgen bliebe. 

Die Nachweisgrenze nichtlinearer Verzerrungen ist direkt an den Dynamikbereich des 

Messsystems gekoppelt. Dieser wird primªr durch die Auflºsung und Linearitªt des 

Analog-Digital-Wandlers bestimmt. Der theoretische Dynamikbereich eines idealen N-
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Bit-Wandlers betrªgt nªherungsweise φȟπςὔ ρȟχφdB. In der Praxis liegen reale 

Systeme aufgrund von Jitter, thermischem Rauschen und nichtidealer Linearitªt deutlich 

darunter. F¿r die Analyse moderner Verstªrker mit Verzerrungen unter ī110 dB ist daher 

ein Messsystem erforderlich, dessen Eigenverzerrung signifikant niedriger liegt als die 

des Pr¿flings. Andernfalls wird die Messung durch den Analysator begrenzt. 

 

 

 

Neben der Amplitudeninformation enthªlt die FFT auch Phaseninformation. F¿r rein 

skalare THD-Bestimmungen wird diese meist verworfen, doch f¿r vektorielle 

Intermodulationsanalysen oder f¿r die Untersuchung komplexer Mehrtonszenarien ist sie 

essenziell. Phasenbeziehungen zwischen Spektralkomponenten kºnnen konstruktive 

oder destruktive ¦berlagerungen im Zeitbereich erzeugen, was insbesondere bei sehr 

niedrigen Verzerrungsniveaus relevant wird. 

In der praktischen Audiomesstechnik besteht die Signalkette aus einem hochreinen 

Generator, einer analogen Front-End-Stufe mit definierter Bandbegrenzung, einem 

hochauflºsenden ADC und einer DSP-basierten FFT-Auswertung. Die spektrale 

Genauigkeit hªngt dabei nicht nur vom Algorithmus, sondern auch von der analogen 

Signalaufbereitung, der Taktstabilitªt und der Stºrunterdr¿ckung ab. Erdschleifen, HF-

Einstreuungen oder Taktjitter kºnnen spektrale Artefakte erzeugen, die fªlschlich als 

Nichtlinearitªt interpretiert werden. 
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Die FFT ist somit nicht lediglich ein Rechenverfahren, sondern das zentrale Instrument 

zur vollstªndigen spektralen Charakterisierung nichtlinearer Systeme. Sie transformiert 

Verzerrungsmessung von einer eindimensionalen Prozentangabe in eine 

hochauflºsende spektrale Analyse, in der Struktur, Ordnung und Dynamik der 

Nichtlinearitªt sichtbar werden. F¿r die Bewertung moderner Audiotechnik ist sie daher 

methodisch unverzichtbar. 

 

7.2 FFT-Algorithmen und die Butterfly-Operation 

Die praktische Realisierung der Fast Fourier Transformation basiert auf einer 

strukturellen Zerlegung der diskreten Fourier-Transformation in rekursive 

Teiloperationen, die systematisch Redundanzen ausnutzen. Der zentrale mathematische 

Ansatz besteht darin, die DFT-Summe in Beitrªge gerader und ungerader Indizes 

aufzuteilen. F¿r eine Transformationslªnge ὔ ςlªsst sich das Eingangssignal ὼὲin 

zwei Teilfolgen zerlegen: ὼ ὲ ὼςὲund ὼ ὲ ὼςὲ ρ. Dadurch kann die DFT der 

Lªnge ὔauf zwei DFTs der Lªnge ὔȾςzur¿ckgef¿hrt werden. 

Formal ergibt sich 

ὢὯ ὼ

Ⱦ

ὲὩ Ⱦ Ὡ Ⱦ ὼ

Ⱦ

ὲὩ ȾȢ 

Der Exponentialfaktor Ὡ Ⱦwird als Twiddle-Faktor bezeichnet. Diese Rekursion 

halbiert die ProblemgrºÇe in jedem Schritt. Nach ά ÌÏÇ ὔStufen ergibt sich eine 

vollstªndige Zerlegung in elementare Zweipunkt-Transformationen. Genau diese 

elementare Recheneinheit ist als Butterfly-Operation bekannt. 

Die Butterfly-Operation ist keine bloÇe grafische Darstellung, sondern die fundamentale 

Recheneinheit des FFT-Algorithmus. Sie verbindet zwei komplexe Eingangswerte zu 

zwei komplexen Ausgangswerten unter Verwendung eines Twiddle-Faktors. 

Mathematisch entspricht sie 

ὢ ὃ ὡ ẗὄȟ

ὢ ὃ ὡ ẗὄȟ
 

wobei ὃund ὄZwischenergebnisse aus der vorherigen Rekursionsstufe darstellen und 

ὡ Ὡ Ⱦder komplexe Rotationsfaktor ist. Diese Struktur erzeugt das 

charakteristische ĂSchmetterlingsñ-Signalflussdiagramm, bei dem zwei Datenpfade 

gekreuzt und kombiniert werden. 
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F¿r die Verzerrungsanalyse ist die algorithmische Struktur nicht nur eine Frage der 

Recheneffizienz, sondern der numerischen Integritªt. Jede Butterfly-Stufe beinhaltet 

komplexe Multiplikationen und Additionen. Numerische Rundungsfehler, endliche 

Wortbreite und Quantisierungseffekte propagieren sich ¿ber ÌÏÇ ὔStufen hinweg. Bei 

hochauflºsenden Audiomessungen mit Dynamikbereichen ¿ber 120 dB ist daher eine 

ausreichende interne Wortbreite zwingend erforderlich. Moderne DSP-

Implementierungen verwenden hªufig 32-Bit- oder 64-Bit-Floating-Point-Arithmetik, um 

spektrale Artefakte durch numerische Fehler zu vermeiden. In Fixed-Point-Systemen 

muss hingegen sorgfªltig skaliert werden, um ¦berlªufe oder Prªzisionsverluste zu 

verhindern. 

Ein weiterer wesentlicher Aspekt ist die Bit-Reversal-Adressierung. Da der Cooley-

Tukey-Algorithmus die Daten rekursiv zerlegt, erscheinen die Ausgangswerte in einer 

bitinvertierten Reihenfolge der Indizes. Praktische Implementierungen korrigieren diese 

Reihenfolge entweder vor oder nach der Transformation. F¿r Echtzeit-Audioanalysatoren 

ist diese Speicherumordnung nicht trivial, da sie Speicherzugriffe dominiert und damit die 

Gesamteffizienz beeinflusst. Moderne Architekturen optimieren daher Cache-Lokalitªt 

und Pipeline-Auslastung gezielt f¿r FFT-Operationen. 

 

 

 

F¿r nichtlineare Verzerrungsanalysen sind insbesondere zwei algorithmische 

Eigenschaften entscheidend: spektrale Reinheit und numerische Stabilitªt. Da 
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Verzerrungsprodukte oft 100 dB oder mehr unterhalb der Grundfrequenz liegen, darf der 

Algorithmus selbst keine systematischen Nebenspektren erzeugen. Twiddle-Faktoren 

m¿ssen daher mit hoher Prªzision berechnet oder tabelliert werden. Selbst minimale 

Phasenfehler kºnnen bei groÇen Transformationslªngen zu messbaren Artefakten 

f¿hren. In hochentwickelten Audioanalysatoren werden FFT-Algorithmen oft mit 

Fensterfunktionen kombiniert, um Leakage zu kontrollieren, sowie mit 

Mittelungsstrategien, um das Rauschverhalten zu verbessern. Die Butterfly-Struktur 

bleibt jedoch das rechentechnische Herzst¿ck jeder dieser Implementierungen. Ihre 

rekursive Natur ermºglicht nicht nur Effizienz, sondern auch modulare Optimierung, etwa 

durch radices grºÇer als zwei (Radix-4, Radix-8), die die Anzahl komplexer 

Multiplikationen weiter reduzieren und die Rechenpipeline besser auslasten. 

F¿r die Analyse nichtlinearer Verzerrungen bedeutet dies: Die FFT ist nur so prªzise wie 

ihre algorithmische Implementierung. Die Butterfly-Operation entscheidet ¿ber 

numerische Genauigkeit, Dynamikbereich und spektrale Reinheit. In modernen DSP-

basierten Messsystemen ist sie daher nicht nur eine mathematische Konstruktion, 

sondern ein zentraler Baustein messtechnischer Integritªt. 

 

7.3 Fensterfunktionen (Hann, Hamming, Blackman) zur Fehlervermeidung 

Die spektrale Analyse nichtlinearer Verzerrungen mittels FFT setzt implizit voraus, dass 

das betrachtete Zeitsignal innerhalb des Analyseintervalls periodisch ist. Diese 

Bedingung ist nur dann exakt erf¿llt, wenn das Abtastfenster eine ganzzahlige Anzahl 

von Signalperioden enthªlt und Generator sowie Analysator kohªrent synchronisiert sind. 

In allen anderen Fªllen entsteht am Rand des Analysefensters eine Diskontinuitªt. Diese 

Diskontinuitªt ist kein rein numerisches Detail, sondern besitzt eine wohldefinierte 

spektrale Konsequenz: Das tatsªchliche Spektrum wird mit der Fourier-Transformierten 

des verwendeten Zeitfensters gefaltet. 

Wird das Signal ohne zusªtzliche Gewichtung analysiert, entspricht das implizite Fenster 

einer Rechteckfunktion endlicher Lªnge. Die Fourier-Transformierte des 

Rechteckfensters besitzt eine ausgeprªgte Hauptkeule mit langsam abfallenden 

Nebenkeulen. Diese Nebenkeulen sind die Ursache des spektralen Leakage. Energie 

einer dominanten Spektralkomponente ï typischerweise der Grundfrequenz eines 

Sinustests ï verteilt sich auf benachbarte Frequenzbins. In hochauflºsenden 

Verzerrungsmessungen mit Dynamikbereichen von ī100 dB und darunter f¿hrt dieses 
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Leakage dazu, dass schwache Harmonische oder Intermodulationsprodukte entweder 

maskiert oder in ihrer Amplitude verfªlscht werden. 

 

 

Abbildung: Rechteckfenster im Zeitbereich (links) und zugehºriges Spektrum mit 

ausgeprªgten Nebenkeulen (rechts). 

 

Die dargestellte Nebenkeulenstruktur erklªrt unmittelbar, warum das Rechteckfenster 

trotz seiner maximalen Frequenzauflºsung f¿r hochdynamische Verzerrungsanalysen 

ungeeignet ist, sofern keine kohªrente Abtastung vorliegt. Die erste Nebenkeule liegt nur 

etwa 13 dB unterhalb der Hauptkeule; ihr Pegelabfall ist langsam. F¿r einen Grundton 

mit 0 dBFS bedeutet dies, dass spektrale Artefakte im Bereich von ī80 dB bis ī120 dB 

durch Leakage ¿berdeckt werden kºnnen. 

Fensterfunktionen dienen dazu, diese Nebenkeulenenergie gezielt zu reduzieren. Sie 

modifizieren das Signal im Zeitbereich durch eine gewichtete Multiplikation mit einer 

stetigen Funktion, die an den Intervallgrenzen gegen Null oder nahe Null geht. Dadurch 

wird die Diskontinuitªt minimiert, was im Frequenzbereich eine signifikante Reduktion der 

Nebenkeulen bewirkt. Dieser Vorteil wird jedoch durch eine Verbreiterung der Hauptkeule 

erkauft. Die spektrale Auflºsung nimmt ab, wªhrend die dynamische Trennschªrfe 

gegen¿ber dominanten Linien steigt. 

Das Hann-Fenster stellt eine kosinusbasierte Gewichtung dar, bei der das Signal an 

beiden Enden des Intervalls kontinuierlich auf Null gef¿hrt wird. Im Frequenzbereich 

reduziert sich die erste Nebenkeule typischerweise auf etwa ī31 dB relativ zur 

Hauptkeule. Die Nebenkeulen fallen schneller ab als beim Rechteckfenster, wodurch 

Leakage signifikant verringert wird. F¿r THD-Messungen mit ausreichend groÇem 
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Frequenzabstand zwischen Grundton und Harmonischen stellt das Hann-Fenster einen 

technisch ausgewogenen Kompromiss dar. 

 

 

Abbildung: Hann-Fenster im Zeitbereich (links) und zugehºriges Spektrum mit deutlich 

reduzierten Nebenkeulen (rechts). 

 

Die spektrale Darstellung verdeutlicht die systematische Reduktion der 

Nebenkeulenenergie bei gleichzeitiger Verbreiterung der Hauptkeule. Diese 

Hauptkeulenverbreiterung beeinflusst unmittelbar die Fªhigkeit, eng benachbarte 

Spektrallinien zu trennen. F¿r Multitonanalysen oder IMD-Messungen mit geringem 

Frequenzabstand kann dies die Messunsicherheit erhºhen. 

Das Hamming-Fenster modifiziert die Kosinusgewichtung so, dass die erste Nebenkeule 

weiter abgesenkt wird, typischerweise auf etwa ī41 dB. Die Nebenkeulenstruktur ist nicht 

strikt monoton fallend, weist jedoch eine insgesamt bessere Unterdr¿ckung im relevanten 

Bereich auf. F¿r Messungen im Bereich ī90 dB bis ī110 dB kann diese zusªtzliche 

Unterdr¿ckung entscheidend sein, insbesondere wenn die Grundfrequenz mehrere 

GrºÇenordnungen stªrker ist als die zu detektierenden Verzerrungsprodukte. 

Das Blackman-Fenster erweitert die Gewichtung durch zusªtzliche Kosinusanteile 

hºherer Ordnung. Die erste Nebenkeule sinkt in Bereiche um ī55 dB oder darunter, je 

nach Parametrisierung. Damit wird Leakage nochmals deutlich reduziert. Der Preis ist 

eine erheblich breitere Hauptkeule, wodurch die effektive Frequenzauflºsung sinkt. In der 

Praxis ist das Blackman-Fenster besonders geeignet f¿r Messungen extrem kleiner 

Verzerrungsprodukte bei ausreichend groÇem Abstand zur Grundkomponente. 
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F¿r hochprªzise Verzerrungsanalysen ist neben der Nebenkeulenstruktur auch die 

kohªrente Verstªrkung des Fensters zu ber¿cksichtigen. Die zeitliche Gewichtung 

reduziert die effektive Amplitude der Spektrallinien. Eine korrekte Normierung ist 

zwingend erforderlich, um THD- oder IMD-Werte quantitativ korrekt zu bestimmen. 

Ebenso beeinflusst das Fenster den sogenannten Scalloping Loss, also die 

Amplitudenabweichung bei Frequenzen, die nicht exakt auf einem FFT-Bin liegen. 

Fenster mit stªrkerer Hauptkeulenverbreiterung reduzieren Leakage, erhºhen jedoch die 

Empfindlichkeit gegen¿ber Frequenzfehlanpassungen. 

 

 

 

In der professionellen Audiomesstechnik existieren daher zwei Strategien zur 

Fehlervermeidung. Die erste ist die kohªrente Abtastung mit exakt synchronisierten 

Signal- und Abtastfrequenzen, wodurch selbst ein Rechteckfenster ohne Leakage 

eingesetzt werden kann. Diese Methode liefert maximale spektrale Auflºsung und ist bei 

Labor-THD-Messungen mit prªziser Frequenzsynthese ideal. Die zweite Strategie ist die 

gezielte Auswahl einer Fensterfunktion mit ausreichender Nebenkeulenunterdr¿ckung, 

wenn eine exakte Synchronisation nicht mºglich ist oder Multitonanregungen analysiert 

werden. 

F¿r die Detektion nichtlinearer Verzerrungen im Sub-ppm-Bereich moderner 

Audioanalysatoren ist die Fensterwahl kein optionaler Parameter, sondern Teil der 

Messdefinition. Eine ungeeignete Fensterfunktion kann bei ansonsten perfekter 
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Hardware zu systematischen Messfehlern f¿hren. Fensterfunktionen sind daher nicht 

lediglich mathematische Hilfsmittel, sondern zentrale Instrumente zur Sicherstellung 

spektraler Integritªt in der quantitativen Analyse nichtlinearer Verzerrungen. 

 

7.4 Multiton-Messverfahren mittels FFT 

Die klassische Verzerrungsanalyse mit Einzel- oder Zweitonanregung bildet das 

nichtlineare Verhalten eines Audiosystems nur unter stark vereinfachten Bedingungen 

ab. Reale Musiksignale bestehen jedoch aus einer Vielzahl gleichzeitig vorhandener 

Frequenzkomponenten mit komplexen Amplituden- und Phasenbeziehungen. Ein 

Multitonsignal setzt sich aus einer definierten Menge diskreter Sinuskomponenten 

zusammen, deren Frequenzen, Amplituden und Phasen gezielt gewªhlt werden. Im 

linearen Idealfall erscheinen im Spektrum ausschlieÇlich die eingespeisten Primªrlinien. 

Jede zusªtzliche Spektralkomponente ist eindeutig auf nichtlineare Prozesse 

zur¿ckzuf¿hren. Im Unterschied zur Zweiton-IMD entstehen hier Mischprodukte der Form 

άὪ ὲὪ 

mit ganzzahligen Ordnungen άȟὲund Indizes ὭȟὮder eingespeisten Frequenzen. Mit 

wachsender Anzahl der Tºne steigt die Anzahl mºglicher Intermodulationsprodukte 

exponentiell. Gerade diese hohe spektrale Dichte macht Multitonverfahren besonders 

empfindlich gegen¿ber nichtlinearer Kennlinienkr¿mmung und dynamischen Effekten. 

Die FFT-basierte Auswertung erlaubt die simultane Darstellung aller Primªr- und 

Verzerrungskomponenten ¿ber das gesamte Audioband. Im Gegensatz zu analogen 

Filterverfahren, die nur selektiv einzelne Frequenzbereiche erfassen, liefert die FFT eine 

vollstªndige spektrale Karte. Dadurch wird nicht nur die Gesamthºhe der Verzerrung 

quantifiziert, sondern auch deren spektrale Verteilung analysierbar. F¿r Experten ist dies 

entscheidend, da zwei Systeme mit identischem Gesamtverzerrungswert ein 

fundamental unterschiedliches Verzerrungsspektrum besitzen kºnnen. 

Ein zentrales Kriterium bei der Gestaltung des Multitonsignals ist die Frequenzverteilung. 

Werden die Tºne ªquidistant gewªhlt, entstehen systematische ¦berlagerungen hºherer 

Ordnungen, die die Identifikation einzelner Produkte erschweren kºnnen. In 

professionellen Verfahren werden daher oft pseudo-zufªllige oder speziell optimierte 

Frequenzsets verwendet, die ¦berlappungen minimieren. Ebenso spielt die 

Phasenverteilung eine Rolle. Bei kohªrenter Phasenlage kºnnen hohe Crest-Faktoren 

auftreten, wodurch das System in nichtlineare Bereiche getrieben wird, die bei realen 
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Musiksignalen weniger reprªsentativ sind. Daher werden Multiton-Signale hªufig mit 

statistisch verteilten Phasen generiert, um eine praxisnahe Amplitudenverteilung zu 

erreichen. 

Ein wesentlicher Vorteil der FFT liegt in der Mºglichkeit, Verzerrungsenergie von den 

Primªrkomponenten strikt zu trennen. Bei hinreichender Frequenzauflºsung und 

geeigneter Fensterung kºnnen die Primªrbins maskiert oder aus der Berechnung 

ausgeschlossen werden. Die verbleibende spektrale Energie reprªsentiert die Summe 

aller nichtlinearen Produkte. Daraus lªsst sich ein Multiton-VerzerrungsmaÇ definieren, 

das formal dem THD-Konzept ªhnelt, jedoch sªmtliche nicht-harmonischen Produkte 

ber¿cksichtigt. Entscheidend ist, dass diese Berechnung bandbegrenzungs- und 

auflºsungsabhªngig ist und daher exakt dokumentiert werden muss. 

 

 

 

Ein weiterer technischer Aspekt betrifft die Dynamik des Analysesystems. Multiton-

Messungen erzeugen ein Spektrum mit vielen hochpegeligen Primªrlinien und sehr 

kleinen Verzerrungskomponenten. Der erforderliche Dynamikbereich kann 120 dB und 

mehr betragen. Die Qualitªt des Analog-Digital-Wandlers, das Rauschverhalten der 

Eingangsstufe und die FFT-Normierung bestimmen somit unmittelbar die 

Nachweisgrenze. Ohne ausreichend niedrigen Eigenrauschboden kann die spektrale 

Restenergie fªlschlich als Verzerrung interpretiert werden. 
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Multitonverfahren sind zudem empfindlich gegen¿ber zeitlichen Nichtlinearitªten wie 

Slew-Rate-Begrenzung oder dynamischer Kompression. Da mehrere Frequenzen 

gleichzeitig hohe momentane Summenamplituden erzeugen kºnnen, wird die 

GroÇsignalbandbreite des Pr¿flings realitªtsnah belastet. Im Gegensatz zu Einzelton-

THD-Messungen treten hier auch nicht-harmonische Intermodulationsprodukte in zuvor 

spektral freien Bereichen auf. Diese Produkte sind psychoakustisch besonders relevant, 

da sie nicht in eine harmonische Struktur eingebettet sind. 

Praktisch lassen sich Multiton-Messungen in zwei Kategorien unterteilen: 

deterministische Multiton-Analysen mit definierter Frequenzstruktur und statistische 

Verfahren, bei denen das Signal spektral bandbegrenzt, aber phasenrandomisiert ist. 

Erstere erlauben exakte Zuordnung einzelner Produkte, letztere liefern eine breitbandige 

Bewertung der Gesamtlinearitªt unter quasi-musikalischen Bedingungen. 

F¿r die wissenschaftliche Bewertung nichtlinearer Verzerrungen stellen Multiton-FFT-

Verfahren die derzeit umfassendste Methode dar. Sie verbinden die spektrale 

Transparenz der Fourier-Analyse mit einer realitªtsnahen Mehrtonanregung. Wªhrend 

klassische THD- oder IMD-Messungen nur isolierte Aspekte nichtlinearer Kennlinien 

beleuchten, offenbart die Multitonanalyse die vollstªndige Interaktionsmatrix aller 

Signalanteile. Damit wird sie zum entscheidenden Instrument zur Beurteilung moderner 

Hochleistungs-Audioverstªrker und digitaler Signalpfade auf hºchstem technischem 

Niveau. 

 

7.5 FFT-Auflºsung: Wortbreite 12Bit vs. moderne 24-Bit-/32-Bit-DSP-Systeme 

Die spektrale Nachweisgrenze nichtlinearer Verzerrungen wird nicht primªr durch die 

FFT-Lªnge bestimmt, sondern durch die vertikale Auflºsung des Erfassungssystems. 

Wªhrend die Anzahl der FFT-Punkte die Frequenzauflºsung (horizontale Auflºsung) 

definiert, bestimmt die Wortbreite des Analog-Digital-Wandlers den minimal erfassbaren 

Pegel relativ zur Vollaussteuerung. F¿r die quantitative Bestimmung sehr kleiner THD- 

oder IMD-Werte ist daher der Dynamikbereich des Messsystems die entscheidende 

GrºÇe. 

Ein idealer ADC mit ὔBit besitzt einen theoretischen Dynamikbereich von 

$2 φȟπςẗὔ ρȟχφ Ä" 

Dieser Wert beschreibt den Abstand zwischen Vollaussteuerung und dem durch 

Quantisierung verursachten Rauschboden. Er stellt die physikalische Obergrenze dar; 
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reale Systeme erreichen aufgrund analoger Nichtlinearitªten, Referenzinstabilitªt, 

thermischem Rauschen und Jitter typischerweise einen geringeren effektiven Wert 

(ENOB). 

F¿r die Verzerrungsmessung ist der Zusammenhang unmittelbar: THD-Werte werden 

¿blicherweise in Dezibel relativ zur Grundfrequenz angegeben 

4($ ςπÌÏÇ 4($ 

Beispielsweise entsprechen: 

¶ 0,1 % Ÿ ī60 dB 

¶ 0,01 % Ÿ ī80 dB 

¶ 0,001 % Ÿ ī100 dB 

Die Oberwellen liegen somit entsprechend viele Dezibel unter der Grundschwingung. 

Damit eine Verzerrung messbar ist, muss zwingend gelten: 

Noise Floor< 4($ 

Liegt der spektrale Rauschboden oberhalb des Verzerrungspegels, ist eine physikalisch 

valide Messung unmºglich, unabhªngig von der FFT-Auflºsung oder der Fensterwahl. 

Setzt man die theoretischen Dynamikbereiche idealer Wandler ein, ergeben sich typische 

GrºÇenordnungen: 

¶ 8 Bit Ÿ ~50 dB 

¶ 12 Bit Ÿ ~74 dB 

¶ 16 Bit Ÿ ~98 dB 

¶ 24 Bit Ÿ ~146 dB 

Hieraus folgt unmittelbar: Ein 8-Bit-System ist strukturell ungeeignet f¿r die Messung von 

0,01 % THD (ī80 dB), da der Rauschboden bereits oberhalb des Zielpegels liegt. Ein 12-

Bit-System erlaubt theoretisch die Erfassung von Verzerrungen im Bereich von etwa ī70 

dB, ist jedoch f¿r ī80 dB bereits grenzwertig. Erst 16 Bit bieten ausreichend Dynamik f¿r 

saubere Messungen um ī80 dB, wªhrend f¿r ī100 dB und darunter mindestens 18 

effektive Bit erforderlich sind. 

Historische FFT-Analysatoren der 1980er- und fr¿hen 1990er-Jahre arbeiteten hªufig mit 

12- oder 14-Bit-Wandlern. In dieser  ra war ein THD-Wert von 0,01 % bereits nahe an 

der instrumentellen Nachweisgrenze. Viele damals publizierte Verzerrungswerte waren 
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somit nicht ausschlieÇlich durch die Pr¿flinge limitiert, sondern durch das Messsystem 

selbst. Spektren mit scheinbar Ăglattemñ Rauschboden waren oft 

quantisierungsdominiert. 

Moderne Audioanalysatoren hingegen verwenden 24-Bit-Delta-Sigma-ADC-

Architekturen mit effektiven Dynamikbereichen von 110 dB bis ¿ber 125 dB. Damit 

verschiebt sich die Limitierung von der Quantisierung hin zu analogen Effekten wie 

thermischem Rauschen oder nichtlinearer Restverzerrung des ADC-Frontends. In High-

End-Systemen liegt der spektrale Rauschboden deutlich unter ī120 dB, wodurch selbst 

Verzerrungen im ppm-Bereich sicher identifizierbar sind. 

Neben der ADC-Auflºsung ist die interne DSP-Wortbreite entscheidend.  ltere 

Festkomma-FFT-Implementierungen mit 16- oder 24-Bit-Akkumulatoren erzeugten bei 

langen Transformationslªngen numerische Rundungsfehler. Diese Fehler kºnnen 

insbesondere bei sehr kleinen Spektralkomponenten relevant werden. Moderne 32-Bit-

Floating-Point-DSP-Architekturen bieten eine deutlich hºhere interne Rechengenauigkeit 

und verhindern, dass schwache Verzerrungskomponenten durch Akkumulationsfehler 

verloren gehen. Die FFT selbst wird dadurch nicht Ăgenauerñ im mathematischen Sinn, 

aber die numerische Stabilitªt der Berechnung verbessert sich signifikant. 

Ein weiterer Unterschied zwischen ªlteren und modernen Systemen liegt in der 

Kombination aus ADC-Auflºsung und spektralem Averaging. Durch Mittelung mehrerer 

FFT-Spektren kann der zufªllige Rauschanteil statistisch reduziert werden, wªhrend 

deterministische Verzerrungsprodukte bestehen bleiben. Diese Technik war in fr¿hen 

Echtzeitanalysatoren nur eingeschrªnkt verf¿gbar, ist jedoch in heutigen DSP-basierten 

Messsystemen Standard. Dadurch sinkt der effektive spektrale Rauschboden unter den 

theoretischen Einzelmesswert, was die Nachweisgrenze weiter verbessert. 

Zusªtzlich spielen Referenzstabilitªt und Clock-Qualitªt eine Rolle. Phasenjitter f¿hrt zu 

spektraler Unschªrfe und kann hochfrequente Verzerrungsprodukte verfªlschen. 

Moderne Messgerªte verwenden hochstabile Quarzoszillatoren oder externe 

Referenztakte, wodurch die spektrale Reinheit gegen¿ber ªlteren Systemen erheblich 

gesteigert wurde. 

Zusammenfassend bestimmt die vertikale Bit-Auflºsung ï also der Dynamikbereich des 

Messsystems ï die minimal messbare Verzerrung. Die FFT-Lªnge definiert die 

horizontale Auflºsung, nicht jedoch die Nachweisgrenze kleiner Signale. Erst mit 24-Bit-

Erfassung und 32-Bit-Signalverarbeitung ist es mºglich, die extrem niedrigen 

Verzerrungswerte moderner Audioverstªrker objektiv zu quantifizieren. 
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F¿r den Experten ergibt sich daraus eine klare Konsequenz: Die Messkette muss stets 

einen deutlich grºÇeren Dynamikbereich besitzen als der zu erwartende 

Verzerrungspegel des Pr¿flings. Andernfalls wird nicht die Linearitªt des Gerªtes 

gemessen, sondern die Limitierung des Analysators. 

 

7.6 Nachbildung von Klirrschwellen mittels psychoakustischer Filterbankmodelle 

Die rein messtechnische Erfassung nichtlinearer Verzerrungen liefert zunªchst 

ausschlieÇlich physikalische Amplituden- und EnergiemaÇe ohne unmittelbare Aussage 

¿ber deren wahrnehmungsbezogene Relevanz. Klirrfaktoren, Harmonikspektren oder 

Intermodulationsprodukte beschreiben die spektrale Struktur von Verzerrungen, lassen 

jedoch offen, in welchem MaÇ diese Artefakte durch das menschliche Gehºr detektiert 

oder maskiert werden. Zur ¦berf¿hrung physikalischer Verzerrungsparameter in 

wahrnehmungsnahe BewertungsgrºÇen werden psychoakustische Filterbankmodelle 

eingesetzt, die die frequenzselektive Signalverarbeitung innerhalb der Cochlea 

nachbilden. 

Grundlage dieser Modellierung ist die Erkenntnis, dass das Innenohr keine lineare 

Breitbandanalyse vornimmt, sondern das eintreffende Signal in eine Vielzahl 

¿berlappender kritischer Bªnder zerlegt. Diese Bandstruktur wird hªufig durch 

gammatone-basierte oder Bark-skalierte Filterbanken approximiert, deren Bandbreite 

frequenzabhªngig anwªchst und der physiologischen Ortsauflºsung entlang der 

Basilarmembran entspricht. Verzerrungsprodukte werden somit nicht global bewertet, 

sondern innerhalb jener auditiven Kanªle analysiert, in denen sie gemeinsam mit dem 

Primªrsignal auftreten. 

F¿r die Nachbildung von Klirrschwellen wird das gemessene oder simulierte 

Verzerrungsspektrum zunªchst durch eine solche Filterbank transformiert. Innerhalb 

jedes Bandes erfolgt anschlieÇend eine energetische ¦berlagerung von Nutzsignal und 

Verzerrungsanteilen unter Ber¿cksichtigung simultaner Maskierungseffekte. 

Entscheidend ist dabei, dass die Detektierbarkeit eines harmonischen Artefakts nicht 

allein von seiner absoluten Amplitude abhªngt, sondern vom Pegelabstand zum 

maskierenden Grundton innerhalb desselben kritischen Bandes. Niedrigordentliche 

Harmonische fallen hªufig in dasselbe auditorische Filter wie die Grundfrequenz und 

werden dadurch stark maskiert, wªhrend hºherfrequente Komponenten in weniger 

maskierten Bªndern auftreten kºnnen. 
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Ergªnzend zur simultanen Maskierung ber¿cksichtigen fortgeschrittene Modelle auch 

zeitliche Integrationsprozesse. Kurzzeitige Verzerrungsspitzen unterhalb der stationªren 

Hºrschwelle kºnnen durch zeitliche Summation wahrnehmbar werden, wªhrend 

kontinuierliche Verzerrungen durch neuronale Adaptation teilweise unterdr¿ckt werden. 

Die Modellierung erfolgt hier ¿ber Pegelintegratoren mit definierten Ein- und 

Ausschwingkonstanten, die die zeitliche Empfindlichkeitscharakteristik des auditorischen 

Systems approximieren. 

Ein zentraler Vorteil der Filterbanknachbildung liegt in der Mºglichkeit, 

frequenzabhªngige Klirrschwellen abzuleiten. Anstatt einen globalen THD-Grenzwert 

anzusetzen, kann bestimmt werden, ab welchem Verzerrungspegel einzelne 

Harmonische innerhalb spezifischer Frequenzregionen detektierbar werden. Diese 

Schwellen variieren erheblich: Im Bereich maximaler Gehºrempfindlichkeit zwischen 

etwa 2 und 5 kHz liegen sie deutlich niedriger als in tieffrequenten Regionen, in denen 

stªrkere Maskierung und geringere neuronale Auflºsung wirken. 

Praktisch findet diese Methodik Anwendung in perzeptuell gewichteten 

Verzerrungsmetriken, bei denen die spektrale Verzerrungsenergie mit auditiven 

Gewichtungsfunktionen gefaltet wird. Dadurch lassen sich MessgrºÇen ableiten, die 

nicht die physikalische Gesamtverzerrung, sondern deren wahrnehmungsbezogene 

Relevanz reprªsentieren. Zwei Systeme mit identischem THD-Wert kºnnen in solchen 
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Modellen deutlich unterschiedliche Bewertungsresultate zeigen, wenn ihre 

Harmonikspektren unterschiedlich in der auditiven Filterstruktur verteilt sind. 

F¿r die Entwicklung und Optimierung von Audiosystemen erºffnet die 

Filterbanknachbildung einen entscheidenden Vorteil: Nichtlinearitªten kºnnen gezielt in 

weniger wahrnehmungssensitive Frequenzregionen verschoben oder spektral so 

geformt werden, dass maximale Maskierung durch das Nutzsignal entsteht. Damit wird 

die Verzerrungsminimierung nicht mehr ausschlieÇlich als physikalisches, sondern als 

wahrnehmungsoptimiertes Problem behandelt. 

Zusammenfassend ermºglichen psychoakustische Filterbankmodelle die Transformation 

klassischer Klirrmessdaten in auditorisch gewichtete DetektierbarkeitsmaÇe. Sie bilden 

die cochleare Frequenzanalyse, Maskierungsmechanismen und zeitliche 

Integrationsprozesse nach und erlauben dadurch eine realitªtsnahe Simulation von 

Klirrschwellen unter signalabhªngigen Hºrbedingungen. Innerhalb moderner 

Audiobewertungssysteme stellen sie somit die methodische Br¿cke zwischen spektraler 

Verzerrungsphysik und menschlicher Wahrnehmung dar.  
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8. Analoge und digitale Audio-Messsysteme im Vergleich 

Die messtechnische Bewertung nichtlinearer Verzerrungen ist untrennbar mit der 

Qualitªt und Architektur des verwendeten Analysegerªts verbunden. Wªhrend die 

physikalischen Mechanismen von Klirr, Intermodulation und dynamischer Nichtlinearitªt 

im Pr¿fling entstehen, entscheidet das Messsystem dar¿ber, ob diese Effekte korrekt 

erfasst, quantifiziert und spektral interpretiert werden kºnnen. In der Entwicklung der 

Audiomesstechnik existieren dabei zwei fundamentale Paradigmen: die klassische 

analoge Filtertechnik und die moderne digitale FFT-basierte Spektralanalyse. 

Analoge Klirrmessgerªte arbeiten mit selektiven Br¿ckenschaltungen, hochprªzisen 

Kerbfiltern und definierten Lastwiderstªnden. Sie sind darauf ausgelegt, die 

Grundfrequenz aktiv zu unterdr¿cken und den verbleibenden Restpegel mit maximaler 

Empfindlichkeit zu erfassen. Ihre Stªrke liegt in der unmittelbaren, breitbandigen 

Restmessung mit hoher Signalintegritªt und minimaler digitaler Signalverarbeitung. 

Historisch bildeten solche Gerªte ¿ber Jahrzehnte den Referenzstandard f¿r 

Klirrfaktormessungen im professionellen Audio- und Rundfunkumfeld. 

Digitale Audioanalysatoren hingegen basieren auf hochauflºsenden Analog-Digital-

Wandlern, prªziser Taktarchitektur und leistungsfªhiger DSP-Verarbeitung. Sie 

ermºglichen eine vollstªndige spektrale Zerlegung des Signals, simultane Analyse aller 

Harmonischen und Intermodulationsprodukte sowie flexible Auswertestrategien. Die 

FFT-basierte Messtechnik erlaubt eine differenzierte Betrachtung selbst extrem kleiner 

Verzerrungskomponenten, vorausgesetzt, der Dynamikbereich des Systems ist 

ausreichend groÇ. 
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Die in diesem Kapitel behandelten Messsysteme ï vom analogen Klirrmessgerªt mit 

definierter Lastsimulation bis hin zu modernen DSP-basierten Referenzanalysatoren ï 

reprªsentieren durchweg professionelle Expertengerªte. Sie wurden nicht f¿r den 

Konsumentenmarkt konzipiert, sondern f¿r Laboranwendungen, 

Entwicklungsumgebungen und prªzise technische Bewertung. Jedes dieser Systeme 

steht f¿r eine bestimmte Epoche der Messtechnik und f¿r eine spezifische 

Messphilosophie. Der Vergleich dieser Gerªte erfolgt daher nicht im Sinne einer 

hierarchischen Bewertung, sondern als technologische Einordnung: Welche 

Messprinzipien liegen zugrunde, welche Verzerrungsarten werden besonders sensitiv 

erfasst, welche systematischen Grenzen bestehen, und wie beeinflusst die 

Gerªtearchitektur die Interpretation nichtlinearer Phªnomene? 

 

8.1 Burosch NF200: Analoges Klirrmessgerªt mit Lastwiderstªnden  

Der Burosch Audioanalyzer NF-200 ist als universelles Labor-Messgerªt f¿r die Analyse 

zentraler Audio-Parameter analoger Gerªte konzipiert. Sein konstruktiver Ansatz 

verbindet Signalerzeugung, Leistungsbelastung, selektive Verzerrungsanalyse, 

Pegelmessung und visuelle Kontrolle in einem integrierten Pr¿fstandsystem. Ziel ist nicht 

die isolierte Spannungsanalyse im Leerlauf, sondern die Bewertung von Verstªrkern 

unter definierter elektrischer Last. 

 

 

 

Ein grundlegendes messtechnisches Prinzip des NF-200 besteht in der integrierten 

Lastsimulation. Das Gerªt verf¿gt ¿ber eingebaute 8-Ohm-Lastwiderstªnde mit aktiver 

K¿hlung, die eine massefreie Leistungsmessung bis 2 Ĭ 200 Watt ermºglichen. Damit 

wird der Pr¿fling in einen Betriebszustand versetzt, in dem reale Leistungsabgabe erfolgt. 

Es handelt sich hierbei jedoch ausdr¿cklich um eine ohmsche Ersatzlast und nicht um 
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eine vollstªndige elektroakustische Lautsprecherbelastung. Reale Lautsprecher stellen 

komplexe, frequenzabhªngige Impedanzverlªufe dar, die durch Frequenzweichen, 

Induktivitªten, Kapazitªten sowie mechanisch-akustische R¿ckwirkungen geprªgt sind. 

Eine messtechnisch exakte Nachbildung solcher komplexer Lasten wªre nur durch 

aufwendige Netzwerke aus Spulen, Kondensatoren und Widerstªnden mºglich, was im 

Laborbetrieb kaum praxisgerecht realisierbar ist. Die definierte ohmsche Last stellt daher 

einen technisch reproduzierbaren und normkonformen Kompromiss zwischen 

Realitªtsnªhe und Messstabilitªt dar. 

Ein Leistungsverstªrker, der lediglich an einen hochohmigen Messeingang 

angeschlossen ist, arbeitet faktisch im Leerlauf. Stromlieferfªhigkeit, Netzteilbelastung, 

thermisches Verhalten und ¿bernahmebedingte Verzerrungen werden dabei nur 

unzureichend beansprucht. Messtechnisch ist dies vergleichbar mit der 

Leistungsbewertung eines Verbrennungsmotors im Standgas: Ein ruhiger Lauf erlaubt 

keine belastbaren R¿ckschl¿sse auf Wirkungsgrad, Drehmoment oder thermische 

Stabilitªt unter Last. Entsprechend kann ein Verstªrker im Leerlauf sehr niedrige 

Klirrwerte aufweisen, wªhrend unter realer Stromabgabe zusªtzliche Nichtlinearitªten 

sichtbar werden. Der NF-200 erzwingt durch seine integrierten Lastwiderstªnde eine 

definierte Leistungsabgabe, wodurch Verzerrungen unter energetisch relevanten 

Betriebsbedingungen erfasst werden. 

Die massefreie Leistungsmessung verhindert Messfehler durch gemeinsame 

Massebez¿ge oder Erdschleifen und ermºglicht eine saubere Kanaltrennung. Die 

getrennte Leistungserfassung f¿r linken und rechten Kanal erlaubt die Identifikation 

asymmetrischer Effekte, etwa infolge thermischer Drift, Bauteiltoleranzen oder 

Versorgungseinbr¿chen. Das Gerªt integriert einen Sinus- und Rechteck-Tongenerator 

mit 27 diskreten Frequenzstufen sowie stufenloser Pegelregelung. Dadurch kºnnen 

sowohl stationªre Klirrfaktormessungen als auch dynamische Analysen durchgef¿hrt 

werden. Rechtecksignale dienen insbesondere der Beurteilung von Bandbreite, 

Flankenverhalten und mºglicher Slew-Rate-Limitierung. Die kanalgetrennte Drop-Out-

Funktion erlaubt gezielte Funktions- und Unterbrechungsanalysen einzelner Signalpfade. 

Die Klirrfaktormessung erfolgt nach dem selektiven Residualverfahren mit 

normorientierter Auswertung. Messbereiche von 0,1 %, 0,3 %, 1 % und 3 % decken 

sowohl hochauflºsende Niedrigverzerrungsmessungen als auch 

Leistungsgrenzbereiche ab. Die Grundfrequenz ï typischerweise ein 1-kHz-Sinus als 

Referenzsignal ï wird mittels Kerbfilter unterdr¿ckt, wªhrend die verbleibende 
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Restenergie aus harmonischen Oberwellen und Rauschanteilen breitbandig verstªrkt 

und als Effektivwert detektiert wird. Dieses Messprinzip entspricht etablierten normativen 

Verfahren zur Verzerrungsbestimmung, wie sie im professionellen Audiobereich 

spezifiziert sind. Die Darstellung erfolgt primªr quantitativ ¿ber definierte Klirrbereiche, 

nicht als hochauflºsende spektrale Visualisierung. ¦ber BNC-Ausgªnge kann das 

Residualsignal zusªtzlich extern, etwa mittels Oszilloskop oder Spektrumanalysator, 

weitergehend untersucht werden, wodurch Zeit- und Frequenzbereich korrelierbar 

bleiben. 

Eine besondere Stªrke dieser Oszilloskopanbindung ergibt sich durch die THD-Funktion 

des NF-200: Wird die entsprechende Taste betªtigt, legt das Gerªt auf dem linken Kanal 

des angeschlossenen Oszilloskops die verstªrkte Grundwelle und auf dem rechten Kanal 

den dazugehºrigen Klirrfaktoranteil. Da das NF-200 diesen Restanteil intern stark 

verstªrkt und damit optisch deutlich vergrºÇert darstellt, wird ein Signal, das im 

Gesamtbild kaum sichtbar wªre, visuell gut ablesbar. Dies ist insbesondere bei 

Lautsprechermessungen von Bedeutung: Sobald ein realer Lautsprecher angeschlossen 

wird, steigt der Klirrfaktor gegen¿ber der reinen Lastwiderstandsmessung deutlich an, 

was sich am Oszilloskop unmittelbar beobachten lªsst. Dar¿ber hinaus erlaubt die 

Wellenformdarstellung des Residualsignals eine qualitative Differenzierung der 

Verzerrungscharakteristik. Ein Klirrspektrum, das ¿berwiegend durch ungeradzahlige 

Oberwellen ï insbesondere K3 ï geprªgt ist, zeigt sich in einer eher kantigen, 

unsymmetrischen Kurvenform, wªhrend ein K2-dominiertes Spektrum weichere, 

gleichmªÇigere Wellenformen aufweist, die klanglich als harmonischer empfunden 

werden. Damit bietet die THD-Taste eine schnelle, visuelle Einschªtzung der 

Verzerrungscharakteristik, ohne dass eine vollstªndige numerische FFT-Analyse 

erforderlich wªre. 

Zur unmittelbaren auditiven Kontrolle sind zwei eingebaute Monitorlautsprecher mit 

eigenem 2 Ĭ 15-Watt-Verstªrker integriert. Zusªtzlich stehen eine regelbare 

Kopfhºrerbuchse sowie r¿ckseitige Lautsprecherklemmen f¿r externe Monitore zur 

Verf¿gung. Dadurch kann das gemessene Signal nicht nur numerisch, sondern auch 

subjektiv bewertet werden, was insbesondere bei der Beurteilung komplexer 

Verzerrungscharakteristiken von praktischem Nutzen ist. 

Im Vergleich zu modernen FFT-basierten Hochdynamikanalysatoren liegt die Stªrke des 

NF-200 weniger in extremen spektralen Tiefenauflºsungen als in der konsequenten 

Leistungspr¿fung unter definierter elektrischer Last. Wªhrend digitale Systeme eine 
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vollstªndige spektrale Zerlegung ermºglichen, stellt der NF-200 sicher, dass 

Verzerrungen unter realer Energieumsetzung entstehen. F¿r die Analyse analoger 

Leistungsverstªrker besitzt dieser pr¿fstandsorientierte Ansatz eine hohe praktische 

Relevanz, da die Aussagekraft einer Verzerrungsmessung nicht allein von der spektralen 

Auflºsung, sondern ebenso vom realen Betriebszustand des Pr¿flings abhªngt. 

 

8.2 Nakamichi T-100: Klirrfaktormessung im analogen Prªzisionsbereich 

Der Nakamichi T-100 ist ein spezialiierter analoger Audio-Analyzer, der Anfang der 

1980er-Jahre (Baujahre ca. 1981ï1984) als hochprªzises Labor- und Serviceinstrument 

entwickelt wurde. Hersteller war Nakamichi, ein Unternehmen, das primªr f¿r 

hochwertige Audiokomponenten bekannt war und mit dem T-100 den Schritt in die 

dedizierte Messtechnik vollzog. 

 

 

 

Konzeptionell ist der T-100 kein universeller Audio-Pr¿fstand mit integrierter 

Leistungsbelastung, sondern ein hochselektives Messinstrument zur prªzisen Analyse 

niederfrequenter Parameter wie Klirrfaktor, Pegel, Frequenzgang sowie Gleichlauf- und 

Flutter-Effekten. Seine Stªrke liegt in der Kombination aus analoger Filtertechnik, extrem 

verzerrungsarmem Generator und einem unmittelbar interpretierbaren Anzeigeprinzip. 

Zentral f¿r die THD-Messung ist das klassische Residualverfahren. Das Pr¿fsignal ï in 

der Regel ein reiner Sinuston ï wird dem Pr¿fling zugef¿hrt. Das Ausgangssignal wird 

anschlieÇend durch ein hochselektives Notch-Filter gef¿hrt, das die Grundfrequenz stark 

unterdr¿ckt. Die verbleibende Restspannung enthªlt ausschlieÇlich harmonische 

Oberwellen sowie breitbandige Stºranteile. Diese Restspannung wird prªzise verstªrkt 

und als Effektivwert detektiert. Die Qualitªt eines solchen Systems hªngt unmittelbar von 

der spektralen Reinheit des internen Oszillators und der Dªmpfungsg¿te des Kerbfilters 

ab. Der T-100 wurde so ausgelegt, dass die Grundfrequenz mit hoher Unterdr¿ckung 

eliminiert wird, ohne die spektrale Struktur der Oberwellen zu verfªlschen. Besonders im 
































































