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4.3 Hochfrequenz

4.3.1 Allgemeines (U. Stumper)

Der Gesamtbereich des elektromagnetischen Frequenzspektrums erstreckt sich iiber
mehr als 20 Dekaden. Die Einordnung des Hochfrequenzbereiches zeigt Fig.4.157
(Frequenzzuordnungen nach Meinke-Gundlach (1986)). Die Abgrenzungen nach
tiefen und hohen Frequenzen sind flieBend. Schon fiir Frequenzen ab 30 kHz entspre-
chen gewisse Techniken und Verfahren (z. B. die Wellenabstrahlung und die Ausbreitung
im freien Raum) mehr der hochfrequenten als der niederfrequenten Betrachtungsweise.
Die Fortpflanzung von Lichtwellen, die z.B. in Glasfaser-Leitungen weitergeleitet
werden, ist ebenfalls durch hochfrequenztechnische Methoden beschreibbar (s. 6.2.1.2).

Die Erzeugung hochfrequenter Schwingungen erfolgt meist in riickgekoppelten Halblei-
ter- oder Rhrenschaltungen, bei denen ein Bruchteil der verstirkten Ausgangsspan-
nung zum Eingang zuriickgefithrt wird, wodurch eine Aufrechterhaltung der entspre-
chend der Resonanzbedingungen angeregten elektromagnetischen Schwingung erzwun-
gen wird.
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Fig.4.157 Einordnung des Hochfrequenzbereichs in das Spektrum der elektromagnetischen Wellen
(a) Liangstwellen, (b) Langwellen, (c) Mittelwellen, (d) Kurzwellen, (e) Ultrakurzwellen, (f) Dezi-
meterwellen, (g) Zentimeterwellen, (h) Millimeterwellen, (i) Submillimeterwellen
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Die Eigenschwingungen von Quarzkristallen und die von angeregten Atomen und
Molekiilen emittierten elektromagnetischen Schwingungen (z. B. von Cisium, Rubi-
dium, Wasserstoff, Ammoniak, s.1.3.3 u. 4.3.4.5, Kartaschoff (1978)) dienen wegen
ihrer hohen Konstanz als Frequenz- und Zeitnormale (z.B. Cisium-Resonator,
Schwingungsfrequenz ~9,192 GHz, minimale relative Frequenzunsicherheit =1+ 10'%).

Im Bereich der cm- bis Sub-mm-Wellen wird die durch ,Laufzeiteffekte” bedingte
Wechselwirkung zwischen dem elektromagnetischen Feld der erzeugten Strahlung und
den von der Kathode emittierten Elektronen ausgenutzt, um die Schwingungen aufrecht
zu erhalten. Magnetrons, Klystrons, Wanderfeldrohren und Riickwartswellen-Oszillato-
ren (Carcinotrons) sind Generatoren dieser Art.

Anstelle von Réhren werden heute weitgehend Halbleiter-Bauteile wie YIG-Oszillato-
ren, Gunn- und Impatt-Dioden zur Erzeugung hochfrequenter Schwingungen bis in den
mm-Wellenbereich angewandt (s. 4.3.2).

Die Hochfrequenz-Energie kann sich leitungsgebunden oder im freien Raum fortpflan-
zen. Wihrend die im kHz- und unteren MHz-Bereich angewandte ungeschirmte
Doppelleitung (s. 4.3.3.2) am ehesten der bei Gleichstrom und Niederfrequenz iiblichen
Drahtleitung entspricht, wird im héheren MHz- und GHz-Bereich die Verwendung
vollstandig abgeschirmter Leitungssysteme zur Vermeidung von Abstrahl-Verlusten und
zur Verhinderung der Einstreuung elektromagnetischer Storfelder immer zwingender.
Bei der Koaxialleitung (s.4.3.3.3) ist das Zweileitersystem noch erhalten; der den
Innenleiter umgebende Aulenmantel wird auf Erdpotential gelegt. Im GHz-Bereich, vor
allem fiir Frequenzen oberhalb 8 GHz, werden neben den mit anwachsender Frequenz
immer mehr verlust- und reflexionsbehafteten Koaxialleitungen Hohlleiter verwendet
(s.4.3.3.4), bei den sich das elektromagnetische Feld in einem von metallischen
Hohlleiterwandungen umgebenen Kanal fortpflanzt. Der Energietransport erfolgt — wie
auch im niederfrequenten Bereich — durch das zwischen den Leitern sich ausbildende
elektromagnetische Feld, die hochfrequenten Leitungsstrome werden aber infolge des
zur Leitungsmitte hin zunehmenden induktiven Widerstandes mit wachsender Frequenz
immer mehr zur Leiteroberflache hin verdringt (s. 4.3.3.1).

Mit Aufkommen der Mikro-Elektronik und der integrierten Schaltungstechnik, bei der
Leitungen als ,gedruckte Schaltungen® auf kleinstem Raum verlegt werden, wurden
auch spezielle Leitungsformen dieser Art fiir sehr hohe Frequenzen entwickelt
(s.4.3.3.5). Die Verwendung von Glasfasern als quasi-optische Hochfrequenzleitungen
hat in der Nachrichtentechnik grofie Bedeutung erlangt und die Anwendung von
Hochfrequenzverfahren bis in den optischen Bereich erweitert (s. 6.2.1.2).

Uber Antennen, die je nach Frequenzbereich und Anforderungen an die Richtcharakte-
ristik verschiedenartige Gestalt haben - vom einfachen Dipolstrahler iber Vielelemente-
Antennen bis zu Hornstrahlern und Parabolspiegeln — werden hochfrequente Wellen in
den freien Raum emittiert (s.4.3.4.4). Die in weiten Frequenzbereichen sehr niedrigen
Boden- bzw. atmosphirischen Verluste ermoglichen drahtlose Weitverkehrsverbindun-
gen iiber Lander und Kontinente. Hierbei dient die hochfrequente Welle als Tréger, der
durch die zu tibermittelnde Nachricht (z. B. Ton oder Bild) moduliert ist.

Wiihrend bei Lang- und Mittelwellen die Fortpflanzung in erster Linie iiber die
Bodenwelle erfolgt, spielt bei héheren Frequenzen (Kurzwelle, Ultrakurzwelle) die
Raumwelle beim Fernempfang die dominierende Rolle. Dabei kommt im Kurzwellenbe-
reich den Reflexionen an den Schichten der Ionosphire eine besondere Bedeutung zu.
Die Biindelung der Wellen gelingt mit wachsender Frequenz leichter, so daB bei
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Mikrowellen eine quasi-optische Abstrahlung mittels scharf biindelnder Horn- oder
Parabolspiegel-Antennen erzielt werden kann. Solche Mikrowellenstrahler erlauben
daher eine Nachrichteniibertragung nur auf Sichtweite. Mit Hilfe von Nachrichtensatel-
liten im auBerterrestischen Raum wird aber eine qualifizierte Ferniibertragung von
Kontinent zu Kontinent erméglicht.

Empfang und Nachweis hochfrequenter Wellen (s. 4.3.2) kann durch Gleichrichtung in
Halbleiter-(ggfs. Roéhren-)Detektoren erfolgen. Bei schwachen Signalen wird das
Uberlagerungsprinzip angewendet. Durch Mischen des zu empfangenden Signals mit
einem geringfiigig frequenzverschobenen amplitudenkonstanten Signal in einer Mi-
scher-Diode erscheint an deren Ausgang ein Signal in Umgebung der Zwischenfrequenz
(Frequenzdifferenz beider Signale). Der Betrag dieses Signals ist demjenigen des zu
empfangenden Signals proportional und 148t sich infolge der giinstigen Frequenzlage
(kHz- oder MHz-Bereich) um viele Zehnerpotenzen verstirken. In der PrizisionsmeB-
technik nutzt man die Warmewirkung zum Signalnachweis aus (s.4.3.2, 4.3.4.1). In
temperaturempfindlichen MeBwiderstinden (Bolometern) wird die absorbierte HF-
Leistung in Wirme umgesetzt; die damit verbundene Widerstandsinderung des
Bolometer-Elementes ist in einer empfindlichen Wheatstoneschen Briickenschaltung
nachweisbar.

Die Anwendung hochfrequenter Schwingungen in Wissenschaft, Technik, Verteidi-
gungsbereich und im zivilen Leben ist in den vergangenen Jahrzehnten dieses Jahrhun-
derts erheblich ausgeweitet worden, wie Tab. 4.10 zeigt.

Die gesamten Erscheinungen der elektromagnetischen Wellenfelder von den tiefsten bis
zu den hochsten Frequenzen werden theoretisch durch die Maxwellschen Gleichungen
beschrieben.

Sind E der elektrische Feldvektor, H der magnetische Feldvektor, D =¢E die dielektri-
sche Verschiebung, B=uH die magnetische Induktion, ¢ die Permittivitit und x die
Permeabilitit im Feldraum, j= ¢ E die Stromdichte, ¢ die spezifische Leitfahigkeit und o
die Dichte der elektrischen Ladung, so gilt

rot E + Lo 0 (4.293)
ot

rot H — il 24 =j (4.294)
ot

divD = o (4.295)

divB =0 (4.296)

Bildet man nach (4.293) rot rot E und setzt das Resultat in (4.294) ein, so ergibt sich die
Wellengleichung fiir alle elektromagnetischen Schwingungen im verlustfreien Raum
(/=0) und der Abstrahlungsgeschwindigkeit |v| = (eu) "/
1 J’E
NE +i— = 4.297
v’ 912 ( )

Fiir Vakuum (in guter Niherung auch fiir Luft) gilt v=c=(gu) /> mit der elektri-
schen Feldkonstante ¢&;=8,854188:10 '2Fm~!, der magnetischen Feldkonstante
Hy=4m+10""Hm ' und der Lichtgeschwindigkeit ¢=2,99792458 - 10® ms .
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Tab.4.10 Ubersicht iiber die Anwendung hochfrequenter Wellen

Anwendungsgebiet praktische Bedeutung der angewandten
HF-technischen Verfahren
Nachrichtentechnik Ubermittlung von Ton-, Bild- und Dateninformatio-

Ortungs- und Radartechnik
Fernsteuerungstechnik
Materialuntersuchungen

Erwédrmung

Gastronomie
Geophysik
Meteorologie

Wirmetheraphie

Thermographie

Spektroskopie
Sensorik

Kernphysik
Diinnfilmtechnik

nen, sowohl kabelgebunden als auch mit gerichteter
und ungerichteter Wellenabstrahlung

Land-, See- und Luftiiberwachung; Navigation zur See
und zur Luft; Uberwachung des Strallenverkehrs
Fernsteuerung beweglicher Objekte

zerstérungsfreie Materialpriffung; Bestimmung von
Komponenten in Mehrkomponentensystemen; Unter-
suchung von Materialstrukturen

Erwiarmung und Schmelzen von Werkstoffen in Induk-
tionsoéfen; Trocknen und Aushirten in der Holz- und
Kunststofftechnologie

Speisenzubereitung und Auftauen von Tiefkiihlkost in
Mikrowellenherden

Untersuchung der Oberflichengestaltung der Erde so-
wie der Form und Héhe von Meereswellen

Nachweis und Ortung von Bewdlkungs- und Nieder-
schlagszonen, Nebel, Regen und Schnee

Ausnutzung der Erwarmungs-Tiefenwirkung bei Kurz-
wellen- und Mikrowellenbestrahlung des Korpers;
Krebstheraphie durch lokale Erhitzung des Tumorbe-
reichs

durch Messung der abgestrahlten Rauschleistung: Dia-
gnostik von Krankheitsherden und Tumoren; Nachweis
des Verschmutzungszustandes von Gewissern und der
Luft; Beobachtung von Vegetationszustinden
Mikrowellenspektroskopie zur Erforschung von Atom-
und Molekiilstrukturen

Feuchtemessung in Werkstoffen; Lokalisierung von
Gegenstinden und Werkstiicken; Fiillstandsanzeige
Plasmaerzeugung; Teilchenbeschleunigung

Erzeugung diinner metallischer und nichtmetallischer
Schichten

Bei Anwendung der vorgegebenen Anfangs- und Randbedingungen auf diese Gleichun-
gen lassen sich prinzipiell die Feldgréfen E und H sowie Ladungsdichten, Stromstiarken
und Eigenfrequenzen fiir alle riumlichen Systeme berechnen, in denen elektromagneti-

sche Schwingungen existieren.

4.3.2  Erzeugung und Nachweis hochfrequenter elektrischer Schwingungen
(J. H. Hinken u. A. F. Jacob)

In diesem Abschnitt werden Einrichtungen zur Erzeugung und zum Nachweis elektri-
scher Schwingungen zwischen etwa 100 kHz und 300 GHz beschrieben. Fiir tiefere
Frequenzen wird auf 4.2 verwiesen, fiir hohere Frequenzen auf Spezialliteratur (Batt u.
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Harris (1976)). Die meisten der hier beschriebenen Geriite sind derart kompliziert, daB
sie im allgemeinen durch einen Fremdfachmann nicht selbst hergestellt werden kénnen;
Ausnahmen bilden einfache Oszillatoren bis 100 MHz, einfache Verstirker bis zu
10 MHz mit Ausgangsleistungen bis zu 10 W, sowie der Aufbau einfacher Nachweis-
schaltungen.

Bezugsquellennachweise fiir die beschriebenen Bauelemente, Geriite und Geritesysteme
sind zu finden in den aktuellen Ausgaben von Elektro Einkaufs-Fiihrer, Electro-
nic Design’s Gold Book, Microwaves Product Data Directory. Als Speziallite-
ratur sei erwdhnt Hochfrequenz-Industrie-Generatoren (1975), Meinke u.
Gundlach (1986), Jansen (1980), Henne (1974), Koch (1976), Unger (1994), Unger
u.a. (1973/1981), Unger u. Harth (1972), Zinke u. Brunswig (1987), Kraus u.a.
(1980). SchlieBlich sei darauf hingewiesen, daB fiir die Erzeugung und den Nachweis
hochfrequenter Schwingungen die einschligigen gesetzlichen Bestimmungen einzuhal-
ten sind (Gesetz iiber Fernmeldeanlagen, Gesetz iiber den Betrieb von
Hochfrequenzanlagen).

4.32.1 Erzeugung

Hochfrequente elektrische Leistung wird in Sendern erzeugt. Obwohl dieser Begriff aus
dem Bereich der Nachrichteniibertragungstechnik stammt, wird er auch auf HF-
Generatoren fiir andere Bereiche angewendet. HF-Sender bestehen im einfachsten Fall
nur aus dem Oszillator zur eigentlichen Schwingungserzeugung; es kénnen aber noch
Frequenzumsetzer und Verstirker hinzukommen. Im folgenden sollen diese drei
Baugruppen beschrieben werden. Probleme der elektromagnetischen Vertriglichkeit,
die bei ihrer Inbetriebnahme zu beriicksichtigen sind, werden in 4.3.4.4. behandelt. Fiir
Oszillatoren und Sender, die zur Darstellung der Einheit der Zeit, nimlich der Sekunde
dienen, wird auf 1.3.3.4 bis 1.3.3.6 verwiesen.

Beurteilungskriterien von Oszillatoren

- Eignung der Schwingfrequenz fiir die vorgegebene Anwendung

= Unempfindlichkeit der Frequenz gegen Alterung, mechanische Erschiitterungen und Span-
nungs- oder Stromschwankungen des Netzteils. Verbesserungen: erschiitterungsfreier Aufbau,
Gleichspannungsstabilisierung, Thermostat

- Unempfindlichkeit der Frequenz gegen Impedanzinderungen der dufleren Schaltung. Ein
Trenn-Verstiarker unmittelbar am Oszillatorausgang (Pufferverstirker) vermindert solche Riick-
wirkungen

~ Durchstimmbarkeit der Frequenz. Wenn erforderlich auf mechanischem, elektrischem oder
magnetischem Wege méglich

~ Ausreichende Abstimmgeschwindigkeit

- bei der Abstimmung geniigend kleine Linearititsabweichung. Mitunter wird diese definiert als
maximale Abweichung der Frequenz von einer linearen Funktion der Eingangsgréfe und wird auf
die Bandbreite des spezifizierten Durchstimmbereiches bezogen

- Geniigend kleine Hysterese bei magnetischer Abstimmung
~ Einstellgenauigkeit der Frequenz

- Konstanz der abgegebenen HF-Leistung hinsichtlich der Zeit und der Frequenz (bei durch-
stimmbaren Oszillatoren)

~ Hohe der Ausgangsleistung, von besonderem Interesse im GHz-Bereich
- Geeigneter Oszillatorausgang: Art der Steckverbindung, Art des Hohlleiteranschlusses
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- Aufwand in der Stromversorgung (Hochspannungs- oder Niederspannungsnetzteil)

- Aufwand in der Kiithlung (Strahlungs-, Luft-, Wasserkiihlung)

Die Qualitit der Schwingung eines Oszillators wird durch die Angabe der Stabilitit (Langzeitstabi-
litdt, Kurzzeitstabilitit, s. 4.3.4.5) charakterisiert. Ein weiteres Qualititskriterium ist der in % oder

dB angegebene Klirrfaktor & (s. 4.2.1.1), der den Oberwellengehalt der Schwingung beschreibt. Bei
k=0 ist die Schwingung sinusférmig.
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Fig.4.158 Spektrale Einseitenband-(ESB-)Rauschleistungsdichte eines 92 GHz-Gunn-Oszillators im Fre-
quenzabstand f;, von der Trigerschwingung pro Hertz Bandbreite und bezogen auf die abgegebe-
ne Gesamtleistung (dB (c, 1 Hz)), nach Crandell u. Bernues (1980)
a) Amplituden-(AM-)Rauschen,
b) Frequenz-(FM-) bzw. Phasen-(PM-)Rauschen L(f;,)

Die Kurzzeitstabilitdt der Amplitude und der Frequenz werden im Frequenzbereich durch die
Leistungsdichte in den Seitenbidndern der Tragerschwingung beschrieben, die durch interne
Amplituden- bzw. Frequenzmodulation entstehen. Fig. 4.158a zeigt als Beispiel fiir einen 92 GHz-
Gunn-Oszillator diese relativen Rauschleistungsdichten. Aus der in Fig.4.158b dargestellten
Funktion L(f,) ergibt sich die spektrale Dichte der Phasenschwankungen zu

Sae(fmn) = 2L(f) (4.298)
oder, gleichwertig, die spektrale Dichte der Frequenzschwankungen zu
Sas(fm) = 2f0L(fn)- (4.299)

Vierpol-Oszillatoren haben eine Prinzipschaltung nach Fig. 4.159, in der ein Verstérker
und ein Riickkopplungsvierpol mit den komplexen Ubertragungsfaktoren V= U,/U,
und K, = U5/U, zusammengeschaltet sind. Zum Verstehen der Schwingungserzeugung
denkt man sich den Eingang der Anordnung bei U] zunichst offen. Es gilt
Ui=U,—K,U,. Wenn U, =K, U, ist, wird U} =0; dann kénnen die Klemmen (1) und (2)
miteinander verbunden werden, der riickgekoppelte Verstéirker wird zum Oszillator. Die
Schwingbedingung lautet also U, =K, U, oder

K. Vo=1. (4.300)
()
e
W %
U Ul by Fig.4.159
Prinzipschaltbild zur Funktionsweise eines Vierpol-
(2] 4 oszillators b
i & ¥ Vo, K, komplexe Ubertragungsfaktoren von Verstar-

biKU, ker bzw. Riickkopplungsvierpol
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Betrag und Phase dieser Gleichung bestimmen Oszillatoramplitude und -frequenz im
stationdren Betrieb. Die beim Anschwingen zunichst groBere Verstarkung facht die
Schwingung aus dem Rauschen heraus an, bis der Verstirker in seine Sittigung kommt
und der gemittelte Ubertragungsfaktor auf einen Wert gemiB Gl. (4.300) reduziert wird.
Dabei entstehen im allgemeinen Oberschwingungen. Sie kénnen vermieden werden,
wenn eine Amplitudenstabilisierung, z. B. mit temperaturabhingigen Widerstinden
durchgefiihrt wird, die bei groBerer Schwingamplitude stirker dimpfend wirken. Die
Oszillationsfrequenz wird hauptséchlich durch den Phasengang des Riickkopplungsvier-
poles bestimmt, aber auch durch parasitire Einfliisse des Verstirkers. Um eine gute
Frequenzstabilitit zu erhalten, sollten diese klein gehalten werden, z. B. durch lose
Ankopplung und eine hohe Giite (s. 4.3.3.8) des Resonanzkreises im Riickkopplungs-
netzwerk. Vor allem mufl der Phasengang des Riickkopplungsvierpoles selbst geniigend
stabil sein. Gegebenenfalls sind duflere Einfliisse zu kompensieren (Temperaturkompen-
sation). Als Verstiarkerelement kommen bipolare Transistoren, Feldeffekttransistoren
oder auch Operationsverstiarker in Frage (s. 10.8.2.7).

Nur kurz erwiihnt seien hier integrierte Schaltungen (IS), die als betriebsfertige Oszillatoren bis in
den MHz-Bereich hinein erhiltlich sind; sie erzeugen das HF-Signal zunichst pulsférmig und
formen es dann zu einer Sinusschwingung durch stiickweise lineare Approximation.

Zur unmittelbaren Erzeugung sinusférmiger Schwingungen bis in den Megahertz-
Bereich verwendet man vielfach R C-Oszillatoren; sie besitzen eine hohe Frequenzsta-
bilitdt und einen groen Durchstimmbereich. Die frequenzbestimmenden Bauelemente
sind Widerstinde und Kondensatoren. Die R C-Phasenschieber-Generatoren besit-
zen als Riickkopplungsvierpol eine Hintereinanderschaltung von mehreren RC-Glie-
dern. Bei RC-Generatoren mit Wien-Briicke hingegen ist das Riickkopplungsnetz-
werk etwas komplizierter. Ein Schaltbeispiel dafiir mit einem Differenzverstarker zeigt
Fig.4.160. Die Briickenelemente C;=C,=C und R;=R,=R bestimmen in guter

2 I - 24V
1kQ 3,3kQ TZSuF
120Q
" BSX4S
"LG
R BCY79 BCY79
R3 Ausg’ang
-97R51 100Q i
411120
Ry =02 18Q| 189 2709 6809[1
3,9k
Fig. 4.160 b é 00
Schaltbild eines RC-Generators mit Wien- L i
Briicke, nach Halbleiter-Schaltbeispiele TZSPF
(1967) 0+24V
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Niherung die Schwingfrequenz geméf

1

s 2nRC
Fiir die Schaltung in Fig.4.160 sollten 1,2kQ<R<10kQ und C>150pF sein. Die
Amplitude der Ausgangsspannung betragt etwa 6 V; ihr ist eine kleine Gleichspannung
iiberlagert. Der Klirrfaktor liegt bis 0,3 MHz unter 1%; das wird erreicht durch die
Amplitudenbegrenzung mit dem HeiBleiter R;. Die relative Frequenzinderung ist
kleiner als 10 * bei einer relativen Anderung der Betriebsspannung um 10% oder pro
Grad Temperaturanderung bei geeigneter Wahl der Bauelemente. Gewollt gedandert wird
die Frequenz von R C-Generatoren durch mechanische Verdnderung von R bzw. C oder
auch durch elektrische Verdnderung von C mit Hilfe eines Varaktors (Kapazititsvaria-
tionsdiode).

Typische Eigenschaften kauflicher R C-Generatoren mit eingebautem Verstirker sind: 5 umschalt-
bare Frequenzbereiche, Durchstimmbereich jeweils 1 Frequenzdekade, relativer Frequenzanzeige-
fehler 0,1%, Klirrfaktor unter 1%, Ausgangsspannung stetig regelbar von 0V bis 30 V.

Bis in den Gigahertz-Bereich hinein werden L C-Oszillatoren verwendet. Bei ihnen
sind die frequenzbestimmenden Bauelemente des Riickkopplungsnetzwerkes Spulen
und Kondensatoren. Je nach Ausfithrung dieses Netzwerkes unterscheidet man u. a.
zwischen Meifiner-, Hartley- und Collpittsschaltung (Zinke u. Brunswig (1987)). Die
letzte ist eine kapazitive Dreipunktschaltung. Bei ihr sind die parasitaren Kapazititen
des Verstirker sinnvoll in die Schwingkreiskapazitit mit einbezogen. Schwingungserzeu-
gung bis zu verhéltnismaBig hohen Frequenzen ist moglich. Auflerdem entféllt bei dieser
Schaltung der Spulenabgriff oder Ubertrager. Fig. 4.161 zeigt ein Ausfithrungsbeispiel
fiir etwa 10 MHz, das in Basisschaltung arbeitet und eine Ausgangsleistung von 5 mW an
eine 50 Q-Last (nicht gezeichnet) abgeben kann. Das Phasenrauschspektrum eines LC-
Oszillators ist in Fig. 4.162 gezeigt.

(4.301)
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Ein typischer kauflicher L C-Oszillator bei 1 GHz hat folgende Eigenschaften: Durchstimmbereich
eine halbe Oktave, Klirrfaktor 3%. Ausgangsleistung 200 mW, Leistungsinderung im Durch-
stimmbereich +1,5dB, relative Frequenzéinderung Af/f bei Spannungsinderung der 20 V-
Spannungsversorgung ist +0,25% pro Volt, bei Temperaturinderung von —25°C bis +70°C ist
|Af/f| <0,75%, bei Anderungen der Lastimpedanz bis zu einem Welligkeitsfaktor (s. 4.3.4.2) von
2,0 ist |Af/f] <2,0%.
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Die Frequenz eines durchstimmbaren L C-Oszillators wird hiufig mechanisch mit einem
Drehkondensator geidndert, gelegentlich auch elektrisch iiber einen Varaktor').

Die Frequenzstabilitit eines LC-Oszillators héingt stark von mechanischen Erschiitte-
rungen ab, es sei denn, man wihlt einen besonderen, schwingungsgeddmpften Aufbau.
Wenn man die Frequenz nicht oder nur geringfiigig verstimmen muB, verwendet man
deshalb gern einen Quarzoszillator, der recht einfach im Aufbau ist und statt der LC-
Schaltung einen Schwingquarz im Riickkopplungsnetzwerk hat; ein Quarzoszillator ist
gegen Erschiitterungen relativ unempfindlich und besitzt auch sonst eine bessere
Langzeit- und Kurzzeitstabilitit als LC-Oszillatoren. Schwingquarze (s. 10.8.1.4) sind
Stébe, Platten oder Ringe aus Quarzkristallen. Sie werden im Bereich ihrer Resonanzfre-
quenzen zu mechanischen Schwingungen angeregt. Aufgrund des piezoelektrischen
Effekts (Kittel (1991)) von Quarz kénnen Elektroden als Ein- und Auskoppelelemente
fiir elektrische Signale verwendet werden. Das elektrische Ersatzschaltbild zwischen den
Elektroden zeigt Fig.10.153 und den Verlauf des Blindwiderstandes Fig. 10.154 in
10.8.1.4. Der Blindwiderstand éndert sich stark zwischen den beiden dicht benachbarten
Resonanzfrequenzen, was bei Oszillatoren eine gute Frequenzstabilitit bewirkt. Die
Temperaturabhingigkeit dieser Resonanzfrequenzen kann durch die Wahl geeigneter
Quarzformen, geeigneter Schwingungstypen und geeigneter Schnittrichtungen relativ zu
den Kristallachsen klein gehalten werden (Zinke u. Brunswig (1987)). Fig. 4.163 zeigt
ein Schaltbeispiel fiir einen Collpitts-Oszillator, in dem die Spule durch einen 5-MHz-
Quarz ersetzt wurde. Durch den zum Quarz in Reihe liegenden Trimmer kann die

') Ein varaktor-abgestimmter Oszillator wird auch VCO (voltage controlled oscillator) genannt; diese
Bezeichnung ist aber nicht nur auf LC-Oszillatoren beschriinkt.
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Schwingungsfrequenz geringfiigig und reversibel variiert werden. BehelfsmaBige, nicht-
reversible Frequenzinderungen am Quarz selbst sind bei Jansen (1980) beschrieben.
Bis etwas iiber 10 MHz kénnen Schwingquarze in ihrer mechanischen Grundschwingung
(Schwingung mit der niedrigsten Resonanzfrequenz) betrieben werden. Fiir Frequenzen
dariiber werden sie dann bis zu einigen hundert Megahertz in ihren Oberschwingungen
erregt. Da die Frequenzen dann nicht genau ganzzahlige Vielfache der Frequenz der
Grundschwingung sind, werden diese Obertonquarze fiir die gewiinschte Oberschwin-
gung benannt und kalibriert. Weitere Gesichtspunkte bei der Quarzauswahl sind, ob der
Quarz in der Nihe der Serien- oder der Parallelresonanz betrieben wird, die Grofie der
Serien- bzw. Parallelkapazitit der dufleren Schaltung und die Betriebstemperatur.
Wegen der hohen Giite (s. 4.3.3.8) der Schwingquarze haben Quarzoszillatoren geringes
Phasenrauschen; die Spektren dreier wenig rauschender Quarzoszillatoren zeigt
Fig.4.162. Im Bereich von 1 MHz bis 5 MHz ist der Einflufl von Erschiitterungen auf
Prazisionsquarze besonders gering.

Gute, kéufliche Einbau-Quarzoszillatoren bis 5MHz zeigen folgende Eingenschaften: rela-
tive Frequenzanderung | A f/f| aufgrund von Alterung geringerals 5+ 10 '°/Tag oder 1 - 10 %/Jahr;
bei Temperaturinderung von -20°C bis +70°C ist |Af/f|<1:10 % Phasenrauschen
L(10Hz)=—85dB(c, 1 Hz)"), L(100Hz)=—-115dB(c, 1 Hz), L(1kHz)=—-135dB(c, 1 Hz),
L(5kHz)=—135dB(c, 1 Hz); im handlichen Thermostaten wird |Af/f| bis auf weniger als 6+ 10 °
reduziert fiur Anderungen der Aulentemperatur von —40°C bis +60°C.

Quarzoszillatoren, deren Frequenz durch eine externe elektrische Spannung geringfiigig
regelbar ist (VCXOs, z. B. um +0,2%), haben eine stirkere Temperaturabhéngigkeit der
Frequenz. Eine einfithrende Darstellung iiber Oszillatoren findet man bei Becker
(1957), die Behandlung einiger spezieller Probleme bei Arnoldt (1980). Die Verwen-
dung von Quarzoszillatoren als Frequenznormale wird in 1.3.3.4 beschrieben.

Bis zu héchstens etwa 10 GHz kénnen Riickkopplungsnetzwerke von Vierpol-Oszillato-
ren noch mit konzentrierten Induktivitdten und Kapazititen realisiert werden, auch als
VCO. Im nichtsynchronisierten Betrieb zeigen solche Oszillatoren jedoch héufig nicht
die geforderte Frequenzstabilitit. Das wird mitverursacht durch die zu hohen Frequen-
zen hin abnehmende Giite der Resonanzkreise (s. 4.3.3.8). Oberhalb von etwa 0,5 GHz
baut man deshalb hdufig Transistoroszillatoren mit anderen Resonatoren, z. B.
mit Leitungsresonatoren. Das sind kurzgeschlossene oder leerlaufende Abschnitte

) Das Symbol dB(c,1Hz) weist darauf hin, daB es sich bei dem davorstehenden Zahlenwert um den
Zehnerlogarithmus des Verhiiltnisses der Rauschleistungsdichte, gemessen in oder umgerechnet fiir 1 Hz
Bandbreite, zur Gesamtleistung handelt (s. 9.1.6).
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von Leitungen (s.4.3.3), die ein ganzzahliges Vielfaches einer viertel Wellenléinge lang
sind. Ihr Eingangswiderstand zeigt Resonanzverhalten, dhnlich wie der von Serien- oder
Parallelschwingkreisen. Es konnen symmetrische Leitungen verwendet werden oder
auch unsymmetrische wie die Koaxialleitung.

Ein typischer Transistor-Oszillator mit Koaxialresonator hat etwa folgende Eigenschaften:
mechanischer Durchstimmbereich 3,2 GHz bis 3,7 GHz; minimale Ausgangsleistung 20 mW;
relative Frequenzinderung |A f/f] <0,05% im Temperaturbereich von —30°C bis +60°C, relative
Anderung der Ausgangsleistung um +1,5dB sowohl im Temperatur- wie im Frequenzbereich;
zulissiger Welligkeitsfaktor (s.4.3.4.2) durch Fehlanpassung 1.3; Ausgang koaxial, 50 Q; Strom-
versorgung 20 V + 1,5%, 150 mA; elektrischer Durchstimmbereich der Frequenz +0,1%.

Das Phasenrauschen zweier rauscharmer 6 GHz-Oszillatoren mit Koaxialresonator und
bipolarem Transistor bzw. GaAs-FET ist in Fig.4.162 dargestellt. Wegen des hoch-
gemischten 1/f~Rauschens (s.4.1.1.8 u. 10.7.1.1) sind Oszillatoren mit GaAs-FET
grundsitzlich stiarker verrauscht als solche mit bipolaren Transistoren, die sich auch
wegen der hohen moglichen Ausgangsleistungen fiir Anwendungen im unteren GHz-
Bereich empfehlen (Shih u. Kuno (1989)).

Zum Aufbau von Leitungsresonatoren kénnen nicht nur Zweidrahtleitungen verwendet
werden, sondern auch Hohlleiter, s. 4.3.3. Diese Resonatoren heilen Hohlraumreso-
natoren. Ihre Giiten (s. 4.3.3.8) sind hoher als die von Koaxialresonatoren, sie sind aber
auch sperriger. Sie werden ebenfalls als frequenzbestimmende Elemente in Transistor-
Oszillatoren verwendet.

Schaltungen fiir Arbeitsfrequenzen etwa zwischen 3 GHz und 18 GHz werden vielfach in
Streifenleitungstechnik (z. B mit der Mikrostreifenleitung, s. 4.3.3.5) hergestellt. In diese lassen sich
die recht groBen Koaxial- und Hohlraumresonatoren nur schlecht einfiigen. Statt dessen verwendet
man in zunehmendem Male dielektrische Resonatoren;das sind kleine, z. B. scheibenformige
Korper aus einem geeigneten Material hoher Dielektrizititszahl und mit kleinem dielektrischen
Verlustfaktor. Wenn sie in der Nihe einer Streifenleitung plaziert werden, kénnen in ihnen
elektromagnetische Eigenschwingungen bei ihren vorwiegend durch die Geometrie und die
Dielektrizititszahl bestimmten Resonanzen angeregt werden, die wiederum die Frequenz eines
Oszillators bestimmen kénnen. Wenn die Eigenschaften des Dielektrikums geniigend tempera-
turunabhéngig sind, ist auch die Frequenzinderung Af des Oszillators mit der Temperatur
entsprechend klein: |Af/f| <10 ¢/K bei 11 GHz ist erreichbar.

Mit Supraleitern (s. 8.6.4.7), insbesondere solchen mit hoher Sprungtemperatur (Kittel (1991)),
lassen sich kompakte Leitungsresonatoren hoher Giite (s. 4.3.3.8) realisieren. Erste Labormuster
derart stabilisierter FET-Oszillatoren weisen gute Rauscheigenschaften auf (Klieber u. a. (1992)).

Bis zu etwa 1 GHz werden Transistor-Oszillatoren auch mit SAW-(surface acoustic waves =
akustische Oberflichenwellen) Komponenten im frequenzbestimmenden Riickkopplungs-
netzwerk gebaut. Ahnlich wie Schwingquarze sind dies piezoelektrische Einkristalle mit wohldefi-
nierten Richtungen der Schnitte zu den Kristallachsen. Uber einen piezoelektrischen Wandler
(Ungeru.a.(1973/1981)) wird an einem Ende des Kristalls von einer elektrischen Schwingung eine
akustische Welle angeregt, die sich entlang der Grenzfliche zwischen Kristall und Umgebung
(Luft) ausbreitet. Uber einen zweiten piezoelektrischen Wandler am anderen Ende des Kristalls
wird die akustische Welle in eine elektrische Schwingung zuriickgewandelt, die gegeniiber der
ersten drastisch verzogert ist. Solche Verzogerungsleitungen oder, allerdings seltener, dhnlich
aufgebaute Resonatoren, vorzugsweise aus Quarz oder Lithiumniobat, kdnnen als Riickkopp-
lungsnetzwerke von Oszillatoren eingesetzt werden, die dann unempfindlich sind gegen mechani-
sche Erschiitterungen (Mikrophonie) und die ein geringes Phasenrauschen besitzen. Mit Varakto-
ren konnen SAW-Oszillatoren in einem geringen Frequenzbereich abstimmbar gemacht werden.
Ein typischer SAW-Ostzillator hat folgende Eigenschaften: Durchstimmbereich 454,8 MHz bis
457,3 MHz mit einer Spannung von 0V bis 10 V; Ausgangsleistung 35 mW an 50 Q; Abstimm-
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Nichtlinearitit +6%; Frequenzinderung |Af/f| <0,03% bei Temperaturéinderung von —20°C bis
+70°C; Abhzngigkeit der Frequenz von Schwankungen in der Spannungsversorgung |Af]/f<10 *
pro Volt; Unterdriickung der Harmonischen gegeniiber der Grundschwingung 13 dB; Spannungs-
versorgung +10V; Phasen-Rauschleistungsdichte L(1kHz)=80dB(c,1Hz), L(5kHz)=
—101dB(c, 1 Hz), L(10 kHz)=—-119dB(c, 1 Hz), L(25 kHz)=—128 dB(c, | Hz).

Oszillatoren mit Leitungs-, Hohlraum- und SAW-Resonatoren lassen sich durch elektrische
Signale nur in kleinen Bereichen durchstimmen. Fiir Breitbandanwendungen sind dagegen YIG-
(yttrium iron garnet, Yttrium-Eisen-Granat-)Oszillatoren geeignet. Bei ihnen wird die ferroma-
gnetische Resonanz (Kittel (1991)) dieses Ferrites ausgenutzt. Kleine Kugeln bilden Resonatoren
mit Resonanzfrequenzen, die durch ein veréanderliches magnetisches Gleichfeld um einige Oktaven
im Mikrowellenbereich durchgestimmt werden kénnen. YIG-abgestimmte Oszillatoren besitzen
dariiber hinaus eine sehr gute Abstimmlinearitit, geringes Rauschen und gute Frequenzstabilitit.
Mit Transistoren als aktivem Element werden sie fiir Frequenzen von 0,5 GHz bis 18 GHz
angeboten.

Eigenschaften eines typischen YIG-abgestimmten Transistor-Oszillators sind: Abstimmbereich
2GHz bis 8 GHz, Ausgangsleistung 20mW and 50 Q; Leistungsschwankungen im Abstimmbe-
reich +3,0 dB; Frequenzinderung 20 MHz im Temperaturbereich von 0°C bis +65°C; Abstimm-
Empfindlichkeit 20 MHz/mA; Abstimm-Nichtlinearitit +0,05%; Abstimmhysterese 8 MHz; Span-
nungsversorgung +15V und —5V je 80 mA; Versorgung fiir Magnetfeldspule 20 V bis 28 V, 3 W.

Das Rauschverhalten eines rauscharmen YIG-Oszillators ist in Fig. 4.162 dargestellt.

Aus physikalischen und technologischen Griinden ist der Funktionsbereich von
konventionellen Bipolar-Transistoren und FET’s — und damit auch ihre Verwendung als
Verstarker in Vierpol-Oszillatoren - auf Frequenzen in der GréBenordnung von 10 bzw.
50 GHz begrenzt. Mit jiingst entwickelten Transistoren, die auf Heteroiibergéngen, d. h.
der Schichtung von Halbleitern mit unterschiedlichem Bandabstand (z. B. GaAlAs und
GaAs) aufbauen, verschieben sich die Grenzen auf Werte bis iiber 100 GHz (Shih u.
Kuno (1989), Liechti (1989), Smith u. Swanson (1989), Harth (1988), Workshop
Proceedings (1989)). Bipolare (heterojunction bipolar transistor (HBT)) und Feldeffekt-
Strukturen (high electron mobility transistor (HEMT); andere Bezeichnungen:
modulation doped FET (MODFET), two-dimensional electron gas FET (TEGFET),
selectively doped heterostructure transistor (SDHT), heterostructure FET (HFET))
unterscheiden sich sowohl in der Funktionsweise als auch in den Eigenschaften.

Der bislang noch nicht voll ausgereifte HBT unterscheidet sich vom gewdhnlichen
Bipolar-Transistor durch einen im Vergleich zur Basis gréfieren Bandabstand im
Emitter. Dadurch wird die Energiebarriere fiir die Basislécher vergroBert; die Dotierung
in der Basis kann somit erh6ht, der Basisbahnwiderstand also verringert werden, ohne
daB} die Emitterergiebigkeit (Unger u. a. (1973) u. (1981)) beeintrachtigt wird. Dies fithrt
zu hoheren Grenzfrequenzen. Wie auch der gewohnliche Bipolar-Transistor zeichnet
sich der HBT durch hohe Ausgangsleistung und sehr guten Wirkungsgrad aus und weist
aufgrund seiner Vertikalstruktur niedriges 1//~Rauschen auf. Bei 10 GHz sind pro
Lingeneinheit des Emitters Dauerstrichleistungen von 4 W/mm erreichbar. Ein mit
einem dielektrischen Resonator stabilisierter 4 GHz-Oszillator weist bei 1 kHz Trigerab-
stand ein Phasenrauschen von —73dB (¢, 1Hz) auf (Liechti (1989)).

Handelsiibliche FET (s. 10.8.2.7) fiir hochste Frequenzen werden aus GaAs hergestellt;
die Gate-Elektrode wird als Schottky-Kontakt ausgefiithrt. Die Grenzfrequenz wird
durch die Lange des Gate und die Geschwindigkeit (Séattigungsdriftgeschwindigkeit vg),
mit der die Ladungstriger (hier: Elektronen) durch den Kanal driften, beeinflufit. Sie
kann erhoht werden, indem der Kanal bis zum Erreichen von technologischen Grenzen
verkiirzt oder vg vergroBert wird. vs hingt vom Halbleitermaterial selbst ab und ist durch
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die Dotierung begrenzt: die Elektronen werden an den ionisierten Donatoren gestreut.
Im HEMT (Fig.4.164), einer besonderen FET-Struktur, trennt man die Elektronen
raumlich von den Donatoren, um diese Streuprozesse zu verringern. Unter dem Gate
befindet sich dafiir ein Heteroiibergang.
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n- AlGaAs 40nm :
| i- GaAs 10nm |
|
J semi-isolierendes x4 |
L GaAs-Substrat L * i
g |
b) We
a)

Fig.4.164 a) Prinzipieller Aufbau eines HEMT mit typischen Schichtdicken (S: Source, G: Gate, D: Drain;
n: n-dotiert, i: undotiert)
b) Verlauf der Leitungsbandenergie W senkrecht zur Gate-Elektrode (Wg: Ferminiveau)

Das Material mit dem groferen Bandabstand (z. B. AlGaAs) wird dotiert, wihrend das
andere (z. B. GaAs) undotiert bleibt. An der Grenzschicht bildet sich im Leitungsband
des undotierten Materials ein sehr schmaler Potentialtopf, in dem sich die Elektronen
bevorzugt aufhalten. Hier werden sie nur noch wenig gestreut und besitzen ein héheres
vs. Gegenitber dem herkoémmlichen FET zeichnet sich der HEMT durch hohere
Grenzfrequenzen aus. In Oszillatoranwendungen aber stort wieder das relativ starke
hochgemischte 1//~Rauschen. Durch geeignete Wahl der Materialien lassen sich
Grenzfrequenz und Leistung weiter steigern (pseudomorphic HEMT (PHEMT) mit
InGaAs anstelle von GaAs; HEMT auf InP-Basis) (Smith u. Swanson (1989)). Auf
die Gate-Breite bezogene Leistungen liegen um | W/mm bei 60 GHz und noch um
0,4 W/mm bei 94 GHz (Workshop Proceedings (1989)).

Die Grenzfrequenz von Transistoren wird durch die endliche Laufzeit der Ladungstriager
im Bauelement mitbestimmt. Laufzeiteffekte werden aber andererseits auch direkt zur
Schwingungserzeugung ausgenutzt, vor allem in den nachstehend beschriebenen Halb-
leiterbauelementen.

Zweipol-Oszillatoren mit Gunn- und IMPATT-Dioden Diese sind Halbleiterdioden mit
einem komplexen Eingangswiderstand, dessen Realteil negativ sein kann. Damit lassen
sich dann der positive Realteil des Widerstandes einer duBeren Schaltung kompensieren
und somit Verluste in dieser dufleren Schaltung aufheben. Dann ist Schwingungsanfa-
chung méglich (Zinke u. Brunswig (1987)). Bei GaAs, und auch bei einigen anderen
Halbleiterverbindungen, hat die v(E)-Charakteristik (v=mittlere Elektronendriftge-
schwindigkeit, £=elektrische Feldstiarke) gemidll Fig.4.165 einen Bereich negativer
Steigung, der in Gunn-Elementen ausgenutzt wird (Unger u. Harth (1972)). In
diesem Feldstirkebereich werden aufgrund der besonderen Struktur des Leitungsbandes
Elektronen von einem Energieminimum in ein anderes ,transferiert“. Gunn-Elemente
werden daher auch Elektronen-Transfer-Elemente (TED = transferred electron device)
genannt. - Der in Fig. 4.165 gezeigte Verlauf der v(E)-Kennlinie fithrt dazu, daf} eine
anfiangliche Stérung in der elektrischen Feldstdrkeverteilung im Halbleiter in gewissen
Grenzen exponentiell mit der Zeit anwichst. Das soll verdeutlicht werden in Fig. 4.166,
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in der die mittlere Feldstirke im Kristall grofier als E, (s. Fig.4.165) angenommen ist.
Man unterscheidet zwei Arten von Ursachen fiir Feldinhomogenititen:

- die primire Feldinhomogenitit durch den Feldsprung an der Kathode beim Ubergang
vom hochdotierten Kathodenmaterial ins Halbleiterinnere und

- die sekundire Feldinhomogenitat, die z. B. durch Dotierungsschwankungen oder
durch Anregung aus dem Rauschen heraus entstehen kann.

Die priméare Feldinhomogenitit erzeugt stets eine Anreicherungsschicht oder -doméne
von Elektronen, die ,sekundire” eine Anreicherungs- und eine Verarmungsdomine von
geringem Abstand; dieses Paar wird dann auch Dipoldomine genannt (Fig. 4.166c¢).
Solche Dipoldoménen wandern im elektrischen Feld in Fig.4.166 in x-Richtung. Sie
wachsen bis zu einem Grenzwert mit der Zeit rasch an, weil in der Hochfeldzone die
Driftgeschwindigkeit fiir 0 < x</am kleinsten ist: Elektronen rechts der Dipoldoméne in
Fig.4.166c werden schneller zur Anode abgezogen und Elektronen links der Dipoldo-
mane riicken schneller nach als die Elektronen in der Doméne driften. Wenn die Doméne
im Anodenkontakt verschwunden ist, entsteht eine neue. So ergibt sich ein pulsférmiger
Strom mit Pulsfolgefrequenzen im Mikrowellenbereich. Um die Frequenz abstimmbar
zu machen, schaltet man Gunn-Elemente mit durchstimmbaren Resonato-
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ren zusammen, die die Frequenz des Wechselspannungsanteils tiber dem Gunn-Element
bestimmen. Bei geeigneter Arbeitspunkteinstellung werden im Rhythmus dieser Wech-
selspannung Dipoldoménen in Kathodennéhe ausgeldst.

Je nach der Hohe der Resonatorfrequenz erreichen die Dominen die Anode oder sie
werden schon vorher durch die sich umpolende Wechselspannung ausgeloscht. Beide
Betriebsarten, Domiénenverzégerung und Doménenausléschung, kénnen zur
Schwingungserzeugung verwendet werden. In einer dritten Betriebsart wird die Ausbil-
dung von Hochfelddomidnen und damit verbundener Raumladungen unterdriickt; es
wird dann unmittelbar der sich aus der v(E)-Charakteristik ergebende negative
differentielle Widerstand des Gunn-Elementes zur Schwingungserzeugung verwendet.
Dieser LSA-Betrieb (limited space-charge accumulation) setzt u. a. ein Halbleitermate-
rial mit sehr homogener Dotierung voraus.

Gunn-Oszillatoren werden im Handel von etwa 8 GHz bis 140 GHz angeboten. Die
abgebbare Leistung ist in Fig. 4.167 dargestellt. Gunn-Oszillatoren zeichnen sich durch
geringes AM-Rauschen und bei entsprechenden Resonatoren durch gute Langzeitstabili-
tit der Frequenz aus. Im unteren Teil des o. g. Frequenzbereiches haben sie gegeniiber
Transistor-Oszillatoren die Vorteile kleinerer Abmessungen und niedrigerer Preise,
jedoch den Nachteil einer etwas groBeren Drift nach einer Frequenzinderung. Ge-
wiinschte Frequenzinderungen von Gunn-Oszillatoren sind magnetisch (YIG), elek-
trisch (Varaktor) oder mechanisch durch Geometrieinderungen eines Leitungs- oder
Hohlraumresonator moglich.
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DD Doppel-Drift-Silizium-Impatt ; 10 2030 50 100GHz 300
DDW Doppeldrift mit Diamant-Wirmeseite f—

Daten eines typischen Gunn-Oszillators mit Varaktor-Abstimmung sind: elektrischer Abstimm-
bereich 12 GHz bis 18 GHz mit Abstimmspannung 0V bis +50 V bei 1 mA maximaler Strom-
stirke; Temperaturabhingigkeit der Frequenz kleiner als 0,04%/K zwischen 0°C und 60°C;
relative Frequenzianderungen geringer als 0,05%/V bei Anderungen der Versorgungsspannung;
Spannungsversorgung + 15V, 850 mA; Ausgangsleistung 10 mW an 50 ©; Leistungsschwankun-
gen +4dB im Abstimmbereich und 2dB im Temperaturbereich; Unterdriickung von Oberwellen
20dB. Ein anderer, recht hochfrequenter Gunn-Oszillator hat folgende Daten: Frequenz
94 GHz; mechanischer Abstimmbereich +250 MHz; elektrischer Abstimmbereich +100 MHz mit
einer Abstimmempfindlichkeit von 300MHz/V; Temperaturabhingigkeit der Frequenz
~2MHz/K; Temperaturbereich 0°C bis 70°C; Spannungsversorgung 4V bis 6V, 1,75 A; Aus-
gangsleistung 20 mW, Rechteckhohlleiterausgang; Leistungsschwankungen mit der Temperatur
,03dB/K.

Das Rauschen von Gunn-Oszillatoren ist in Fig.4.158 und Fig. 4.168 dargestellt.
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Eine gegeniiber Gunn-Oszillatoren deutlich hohere Leistung wird von Impatt-
Oszillatoren (impact avalanche transit time, Lawinen-Laufzeit-Dioden) abgegeben (s.
Fig. 4.167), bei allerdings stidrkerem Rauschen. Es gibt Impatt-Dioden mit unterschiedli-
chen Dotierungsprofilen. Ein Typ ist in Fig.4.169a dargestellt (Zinke u. Brunswig
(1987)): zwischen zwei hoch dotierten Schichten, p* und n', liegt eine niedrig dotierte n-
Schicht. Bei Anlegen einer Gleichspannung in Sperrichtung stellt sich der Feldstiarkever-
lauf in Fig. 4.169b ein. Der Hochstwert der Feldstirke liegt in der Sperrschicht. Wenn er
einen kritischen Wert E, iiberschreitet, setzt Lawinendurchbruch ein (Unger u. a. (1973)
u. (1981)); dann nehmen Leitungsband-Elektronen beim Wandern in x-Richtung soviel
kinetische Energie auf, daf sie wiederholt Gitterbausteine durch Stof ionisieren und in
einer Kettenreaktion weitere Elektron-Loch-Paare erzeugen konnen. Dieser Vorgang
bleibt auf den Bereich der hochsten Feldstirke in Sperrschichtnidhe begrenzt. Bei einer
geeigneten Wahl der Diodengleichspannung kann erreicht werden, dafl nur in den
negativen Halbwellen einer iiberlagerten Wechselspannung (Fig.4.170a) Lawinen-
durchbruch einsetzt; so entstehen Strompulse, die in der Lawinenzone gemif
Fig.4.170b der Wechselspannung in der Phase um etwa 1/2 nacheilen. Die entstehenden
Lécher flieBen unmittelbar durch die p'-Zone zur Anode. Die Elektronen driften jedoch
erst mit Sittigungsdriftgeschwindigkeit durch die n-Zone, bevor sie die n'-Zone und die
Kathode erreichen. Wihrend dieser Zeiten influenzieren sie in den Diodenkontakten
Strompulse, deren Grundschwingung je nach Dauer 7 der Drift um mehr als 7t/2 der
Wechselspannung nacheilt (vgl. Fig.4.170c); die Diode zeigt dann einen negativen
Wechselstromwiderstand, der wiederum zur Entddmpfung eines angeschlossenen Reso-
nators und zur Schwingungsanfachung verwendet werden kann. Impatt-Dioden werden
bis weit iiber 100 GHz verwendet, dann aber meist als Doppel-Drift-Impatt-Dioden (vgl.
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Fig.4.167), die gegeniiber Fig.4.169 noch zusitzlich eine Driftzone fiir die Lécher
haben.

Daten eines typischen Impatt-Oszillators sind: Frequenz 70 GHz; mechanischer und elektrischer
Abstimmbereich 3 GHz; Abstimmreproduzierbarkeit +0,25%; relative Anderungen der Frequenz
mit der Temperatur —5+10 °/K; Ausgangsleistung 50 mW, Rechteckholleiterausgang; Unter-
driickung unerwiinschter HF-Leistung 30 dB; Spannungsversorgung 40 V/50 mA.

Das Phasenrauschen eines Oszillators mit Impatt-Diode ist in Fig. 4.168 dargestellt.

Oszillatoren mit Laufzeitrohren werden vor allem verwendet, wenn im Mikrowellenbe-
reich Leistungen erzeugt werden sollen, die man mit den oben beschriebenen Halbleiter-
oszillatoren nicht erreichen kann; denn die Alternative, Leistungsverstirker, sind im
Mikrowellenbereich aufwendige Geriite, und man versucht, sic zu umgehen. Bei
gewohnlichen Elektronenrohren wird die Elektronenlaufzeit zwischen den Elektroden
zu hohen Frequenzen hin immer stérender, insbesondere wenn sie in die GréBenordnung
der Schwmgungspenode kommt. Bei den Laufzeitréhren wird dieser Einflull ausgenutzt
in einer gezielten Wechselwirkung zwischen dem Elektronenstrahl und lokalisierten oder
fortschreitenden elektrischen oder magnetischen Feldern. Diese bremsen den Elektro-
nenstrahl; dabei wird Bewegungsenergie in Schwingungsenergie umgewandelt. So
konnen Signale verstirkt oder Schwingungen angefacht werden.

Bau- und Schaltungsprinzip des Reflex-Klystrons (Groll (1969), Zinke u.
Brunswig(1987)) gehen aus Fig. 4.171 hervor. Die gitterartig durchlécherte Anode liegt
mit den Wandungen des Hohlraumresonators auf demselben Gleichspannungspotential.
Dort, wo der Elektronenstrahl den Hohlraum durchsetzt, bilden dessen Wandungen
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zwei zueinander parallel verlaufende Gitterebenen G, und G,. Die Reflektor-Elektrode
(R) erhilt eine hohe negative Vorspannung. Dadurch werden die Elektronen abge-
bremst, sie kehren um und durchflieffen die Gitterebenen nach der Zeit 7 ein zweites Mal.
Wenn 7 in geeigneten Verhiltnissen zur Schwingungsdauer T des Resonators steht,
werden iiber Influenzwirkungen am Gitter Schwingungen angefacht. Im Beispiel der
Fig.4.171 wird die Schwingungsenergie aus dem Hohlraum iiber die Schleife S in eine
Koaxialleitung ausgekoppelt. Die geeigneten Verhiltnisse t/7 werden durch zueinander
passende Werte von Anoden- und Reflektorspannung eingestellt. Variiert man die
Reflektorspannung, so werden nacheinander die verschiedenen Schwingungszustiande
(,Moden®) des Klystrons durchlaufen.

Fig. 4.171

Bau- und Schaltungsprinzip des Reflexklystrons

H Heizfaden

K Kathode

F  Fokussiereinrichtung zur Biindelung des Elek-
tronenstrahls

A Anode

S Auskoppelschleife

HR Hohlraumresonator

G, G, Gitter

R Reflektorelektrode

U, Anodenspannung

Up Reflektorspannung

U; Heizfadenspannung

Die Schwingfrequenz kann innerhalb von etwa 0,1%o bis 1%o bei Konstanthalten der
tibrigen Daten durch Variation der Reflektorspannung geindert werden. Grofiere
Frequenzédnderungen sind mit einer mechanischen Verstimmung des Hohlraumes und
Neueinstellung der Reflektorspannung méglich. Der Hohlraum kann entweder fest in
die Rohre eingebaut oder extern angesetzt sein. Zum Betrieb von Klystron-Generatoren
benutzt man spezielle Netzgerite, die meist auch Einrichtungen zur Modulation des
Klystrons haben. Mit stabilisierten Netzgeraten ist die Frequenz auf etwa 0,1 %o konstant
zu halten. Mit guter Warmeabfuhr und bei Vermeidung von Temperaturschwankungen
(Wasserkiihlung, Olbad) kann die Frequenzkonstanz gesteigert werden. Reflexklystrons
geben bis zu 10 W Leistung ab und werden zwischen 1 GHz und 180 GHz eingesetzt.
Daten eines typischen Reflexklystrons sind: Frequenzbereich 32 GHz bis 37 GHz: Resonatorspan-
nung 1,8kV bei 25mA; Reflektorspannung 420V bei 34 GHz; Ausgangsleistung 200 mW,
Rechteckhohlleiteranschluf}; elektronischer Abstimmbereich 90 MHz.

Das Phasenrauschen eines 5 GHz-Reflexklystrons ist in Fig. 4.168, Kurve F, dargestellt.
Ein verbessertes Rauschverhalten ergibt sich bei Verwendung eines weiteren, externen
Resonators zur Frequenzstabilisierung des Reflexklystrons oder mit einem Zweikam-
merklystron als Oszillator. Bei diesem werden die Elektronen nicht reflektiert, sondern
fliegen durch zwei hintereinander angebrachte und verkoppelte Resonatoren hindurch.

Weit grofiere elektronische Abstimmbereiche als Klystrons besitzen Carcinotrons
(Riickwirtswellen-Oszillatoren, backward-wave oscillators, BWO’s (Groll (1969), Zin-
ke u. Brunswig (1987)) ndmlich bis zu mehr als einer Oktave. Das Prinzip eines
Carcinotrons zeigt Fig. 4.172. In ihm wirkt der Elektronenstrahl nicht auf das stehende
Feld eines Resonators ein wie z. B. beim Klystron, sondern auf eine fortschreitende
Leitungswelle, bei der Phasen- und Gruppengeschwindigkeit entgegengesetzt gerichtet
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sind. Solche Wellen existieren auf Verzogerungsleitungen, die, wie in Fig. 4.172 gezeigt,
eine periodische Struktur enthalten. Im Oszillatorbetrieb wird nun durch die Elektronen
die Welle in einer solchen Frequenz angeregt, bei der ihre Phasengeschwindigkeit etwa
gleich der Elektronengeschwindigkeit ist. Da die Gruppengeschwindigkeit entgegenge-
setzt ist, wird die HF-Leistung schon am Anfang der Verzogerungsleitung (, Ausgang® in
Fig. 4.172) ausgekoppelt. Einer Elektronenstrahlverbreiterung wird mit einem statischen
axialen Magnetfeld entgegengewirkt. Der dafiir erforderliche Permanentmagnet trigt
erheblich zur Grofie und zum Gewicht des Carcinotrons bei.

Neben dem bisher beschriebenen Typ von Carcinotron gibt es noch einen weiteren, in
dem im Laufraum ein gekreuztes elektrisches und magnetisches Gleichfeld senkrecht zur
Strahlrichtung auf die Elektronen einwirkt. Seine Ausgangsleistung ist mit bis zu 1 kW
erheblich grofier als die des ersteren mit maximal einigen Watt.

Die typische minimale Ausgangsleistung von breitbandigen Carcinotrons zeigt Fig.
4.173 in Abhingigkeit von der Frequenz.

Daten eines typischen Carcinotrons sind: elektronischer Durchstimmbereich 12 GHz bis 18 GHz
mit Uy=570V bis 1930 V; Linearititsabweichung +3%; Abstimmgeschwindigkeit 40 GHz/ps;
Unterdriickung von Oberwellen 50dB; Temperaturabhingigkeit der Frequenz +4-10 %/K;
Heizspannung bzw. -stromstirke 6,3 V/0,8 A; Anodenspannung 215V bei 1 mA; Spannung der
Hilfselektrode 20 V bis 0,1 mA; Frequenzinderung bei Anderung dieser Spannungen S MHz/V,
2MHz/V bzw. 10 MHz/V; Ausgangsleistung 50 mW.
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Fig.4.173 Typische minimale Ausgangsleistung Fig.4.174 Magnetron, nach Unger (1994)

von breitbandigen Carcinotrons, nach a) zum Funktionsprinzip,
Microwave Power Sources (1975) b) Konstruktionsprinzip,
f  Frequenz HR Hohlraumresonator
P.i» minimale Ausgangsleistung K Kathode
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Bei vielen Carcinotrons ist zum Betrieb eine Luftkiihlung notig, z. B. mit 800 1/min.
Fiir Frequenzen zwischen 0,2 GHz und 100 GHz bildet das Magnetron (s. Fig. 4.174)
einen robusten Generator (Unger (1994), Zinke u. Brunswig (1987)). Eine kreiszylin-
derformige Kathode ist umgeben von einer geschlitzten Anode. Ahnlich wie beim
Carcinotron wird so eine periodische Verzogerungsleitung gebildet, bei der aber Anfang
und Ende miteinander verbunden sind. Zwischen Kathode und Anode befinden sich die
Elektronen. Sie bilden Wolken, die sich mit dem Feld der Leitungswelle auf Kreisbahnen
bewegen und dabei Energie an dieses Feld abgeben. Bei ihrem Flug von der Kathode zur
Anode innerhalb der Wolken werden die Elektronen durch ein magnetisches Gleichfeld
verzdgert, das senkrecht zur Zeichenebene in Fig. 4.174a angelegt wird. Dann fliegen die
Elektronen innerhalb der Wolken auf zykloidenartigen Bahnen insgesamt langsamer
von der Kathode zur Anode und fachen wihrend jeder Zykloidenperiode durch Abgabe
von kinetischer Energie die Leitungswelle weiter an. Praktisch werden die Anodenschlit-
ze, wiein Fig. 4.174b, oft als Hohlraumresonatoren ausgebildet. Dauerstrichmagnetrons
geben bis zu einigen Kilowatt Leistung ab. Magnetrons werden jedoch hiufig auch im
Pulsbetrieb eingesetzt, mit Spitzenleistungen bis zu 10 MW. Magnetrons sind sehr
rauscharm (vgl. Fig.4.168, Kurve I); Magnetrons mit kleineren Leistungen sind auch
einigermalen gut elektronisch durchstimmbar, siche Fig. 4.175.

10°
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10°F N 2
- —_— =
Dauerstrichleistung (Héhe der Balken) und elek-
L L L tronischer Abstimmbereich (Lidnge der Balken)
10" 10° GHz 10"  handelsiiblicher, relativ niederfrequenter Magne-
Frequenz —= trons, nach Microwave Power Sources (1975)

Frequenzumsetzung Mitunter mufl die Frequenz einer Schwingung in eine andere
umgewandelt werden. Wenn diese Umsetzung mit einem im zeitlichen Mittel festen
rationalen Verhiltnis erfolgt und Phasenschwankungen vernachléssigbar sind, wird si¢
phasenstarr genannt. Eine Frequenzumsetzung kann bei der Erzeugung von Hochfre-
quenz z. B. dann angebracht sein, wenn bei der gewiinschten Ausgangsfrequenz nicht
geniigend langzeitstabile, rauscharme oder temperaturunabhingig Grundschwingungs-
oszillatoren zur Verfiigung stehen. Auch wenn wohldefinierte Ausgangsfrequenzen von
Frequenznormalen (s.1.3.3.4 bis 1.3.3.6) abgeleitet werden sollen, ist im allgemeinen
eine Frequenzumsetzung notig. Oft werden auch Pufferverstiirker (s.0.) als eine Art
Frequenzumsetzer, ndmlich als Vervielfacher ausgefiihrt, um Riickwirkungen auf den
Oszillator noch weiter zu vermindern. Und auch die Modulation einer Trigerschwin-
gung mit einem Signal ist im weiteren Sinne eine Frequenzumsetzung.
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Die einfachste Art der Frequenzumsetzung ist die Frequenzvervielfachung (Zinke
u. Brunswig (1987), Kraus u.a. (1980)) um ganzzahlige Faktoren. Wenn ndamlich ein
nichtlineares Bauelement sinusférmig mit der Frequenz f; ausgesteuert wird, so
entstehen immer Oberschwingungen mit Frequenzen nfj(n=1,2,3,...). Oft sind diese
unerwiinscht. In Frequenzvervielfachern dagegen werden sie ausgenutzt. Bis zu Aus-
gangsfrequenzen von 100 MHz bis 1 GHz werden zur Vervielfachung oft Transistor-
Resonanzverstirker (s.u.) benutzt, bei denen der Ausgangskreis auf das n-fache der
Eingangsfrequenz abgestimmt ist. An diesem ruft dann z.B. der mit f; pulsierende
Kollektorstrom nur eine Sinusspannung mit nf; hervor, die die Ausgangsspannung
bildet. Vervielfachungsfaktoren bis zu etwa n=3 sind iiblich. Bei groBeren Faktoren
miissen mehrere Vervielfacherstufen in einer Kette hintereinandergeschaltet werden.
Neben diesen Transistorvervielfachern werden auch und bei hoheren Frequenzen fast
nur Halbleiterdioden zur Frequenzvervielfachung eingesetzt, und zwar Dioden mit
aussteuerungsabhingigem Widerstand (z. B. Schottky-Dioden) oder auch Dioden mit
aussteuerungsabhingiger Kapazitiat (Varaktordiode). Der maximale Wirkungsgrad
(Ausgangsleistung bei nf; zur Eingangsleistung bei f}) ist bei Widerstandsdioden 1/n?
und bei Varaktordioden groBer als 1/a. Bei einer Vervielfachung auch mit idealen
Bauelementen vergroBert sich das Phasenrauschen, wie es Fig.4.176 am Beispiel einer
schwach mit der Signalfrequenz f;, phasenmodulierten Trigerfrequenz f; mit diskreten
Seitenbindern im Abstand f;, verdeutlicht: Bei gleichem Frequenzabstand vom Triger
nimmt die Einseitenband-Rauschleistungsdichte um den Faktor n? zu. In Fig.4.177 ist
eine Schaltung dargestellt, die schon vorwiegend die Oberwelle mit » =2 anregt, also ein
Frequenzverdoppler. Meist wird jedoch mit einem speziellen Filter, das festabgestimmt
(gréBerer Wirkungsgrad) oder durchstimmbar (kleinerer Wirkungsgrad) sein kann, die

Quarzoszillotor  Vervielfacher ~ Bandpaffilter
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Fig.4.176 Zur Verdeutlichung der Zunahme des Fig.4.177 Schaltung zur Frequenzverdopplung

Phasenrauschens bei idealer Vervielfa- durch Dioden mit nichtlinearer Wider-
chung, nach Scherer (1981) standscharakteristik, nach Scherer
a) allgemeine Beziehungen (1981)

b) Leistungsverhiltnisse fiir n=10 (D z.B. Schottky-Diode HP 5082-2810)
P Leistung

P, Bezugsleistung
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gewiinschte Oberwelle ausgesondert. Insbesondere zur Bereitstellung eines ganzen
,Kammes“ von Oberschwingungen, z. B. bis zur 34. Oberschwingung einer 500-MHz-
Schwingung, eignen sich Speicher-Schaltdioden (step-recovery-diode). Kommerziell
erhiltlich sind einzelne Vervielfacher oder auch ganze Vervielfacherketten mit bis zu
etwa 10% Bandbreite. Mitunter enthalten Vervielfacher-Bausteine einen Verstirker bei
der Ausgangsfrequenz, mitunter einen internen Quarzoszillator zur Bereitstellung eines
geeigneten Signales bei f].

Eine handelsiibliche Serie mit Quarzoszillator, Vervielfacher mit Speicher-Schaltdiode und
Festfrequenzfilter hat folgende Eigenschaften: Ausgangsfrequenz spezifizierbar zwischen 10 MHz
und 11 GHz, relative Frequenzveridnderung +3+ 10 ° im Temperaturbereich von 0°C bis +60°C,
Langzeitstabilitit +1- 10 ¢/Tag, typ. Ausgangsleistung 15mW an 50 Q koaxial; Unterdriickung
unerwiinschter Oberwellen 30 dB bis 45 dB, Spannungsversorgung 15 V/100 mA bis 28 V/200 mA.
Optionen beziiglich héherer Stabilitit, eines weiteren Temperaturbereiches, hoherer Ausgangslei-
stung und hoherer Oberwellenunterdriickung sind moglich.

Ein passiver Vervielfacher aus einer anderen Serie hat folgende Eigenschaften: Eingangsfrequenz
200 MHz bis 400 MHz; YIG-Ausgangsfilter elektronisch durchstimmbar von 1 GHz bis 18 GHz
mit Abstimmempfindlichkeit 22 MHz/mA, maximale relative Linearitéitsabweichung 0,15%,
maximale Abstimmhysterese 30 MHz, Widerstand der Abstimmspule 8 Q, Temperaturkoeffizient
+200 kHz/K.

Das Gegenstiick zum Frequenzvervielfacher ist der Frequenzteiler (Thiessen
(1955)). Es gibt verschiedene Funktionsprinzipien: es kann

- eine subharmonische Schwingung mit nichtlinearen Reaktanzen angeregt werden
(Zinke u. Brunswig (1987)),

- durch ein Signal bei f) ein Generator bei der Frequenz f, = f} /n synchronisiert werden
(Mitnahmeteiler: Stansel (1942), Kirschstein (1943)),

- mit Hilfe eines Mischers (s.u.) in einem Riickmischteiler (Thiessen (1955)) eine
Frequenz f,=f,/n erzeugt werden,

- mit Hilfe eines Frequenzvervielfachers in einer Phasenregelschleife (PLL, s.u.) die
Frequenz f; eines VCO auf f,=f;/n geregelt werden.

Eine Frequenzteilung wird oft auch mit digitalen Bausteinen (s.auch 10.2) vorgenommen; ein
kommerziell erhiltlicher hat folgende Daten: Eingangsfrequenz f; < 1,25 GHz; Eingangsempfind-
lichkeit bei 800 MHz ist 20 mV fiir 1 V Ausgangsspannung; n=64 oder n=256 programmierbar;
Spannungsversorgung 5 V, Verlustleistung 325 mW, Temperaturbereich 0°C bis 85°C.

Das Phasenrauschen einiger Frequenzteiler mit Transistoren ist bei Scherer (1979)
dargestellt.

Zur Frequenzumsetzung dienen auch Mischer (Jansen (1980), Krauss u.a. (1980),
Zinke u. Brunswig (1987)). Sie werden zwar vielfach in Empfangsschaltungen fiir
Hochfrequenz eingesetzt, jedoch gelegentlich auch in Sendeschaltungen. Ein Mischer
besteht im Prinzip aus einem nichtlinearen Bauelement: zwei HF-Leistungen, deren
Frequenzen mit f o (Hilfsoszillator, engl. local oscillator, hoher Pegel) und f; (Eingangs-
signal, niedriger Pegel) bezeichnet werden sollen, werden eingespeist, und ein Mischpro-
dukt der Frequenz f, ist das Ausgangssignal. Von der Vielzahl der mdoglichen
Mischprodukte wird im allgemeinen eines der Frequenzen

zznfLo ifl; =128 et (4302)

ausgenutzt. Bei diesen ist die Amplitude des Ausgangssignals proportional zu der des
Eingangssignals. Wird n=2,3,4,... gewihlt, spricht man vom Oberwellenmischer.
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Meist wihlt man jedoch n= 1. Als nichtlineare Bauelemente werden hiufig, insbesondere
bei Frequenzen im Mikrowellenbereich, Halbleiterdioden gewiihlt. Fig. 4.178 zeigt eine
einfache Mischerschaltung. Sie hat aber etliche vermeidbare Nachteile (Krauss u. a.
(1980)); so kann unter anderem die Entkopplung der drei Anschliisse fiir die verschiede-
nen Frequenzen mit symmetrischen Schaltungen wie Gegentakt-Mischer, Ringmodula-
tor und Doppelgegentakt-Mischer erheblich verbessert werden. Mischer werden nach
folgenden Gesichtspunkten charakterisiert: Konversionsverluste: Eingangs-Signallei-
stung/Ausgangs-Signalleistung in Dezibel; 1 dB-Kompressionspunkt: die Eingangssi-
gnalleistung, bei der der Mischer schon so nichtlinear arbeitet, dal die Konversionsver-
luste um 1 dB angewachsen sind; Entkopplung (engl. isolation): Unterdriickung von zwei
der drei Frequenzen fio, f; und f» am AnschluB fiir die dritte Frequenz, z.B. fio-
Unterdriickung und f;-Unterdriickung am Tor fiir f>; Rauschzahl: Signal-zu-Rauschver-
hiltnis am Eingang dividiert durch Signal-zu-Rauschverhiltnis am Ausgang in Dezibel
(s.a.10.7.1.2); Unterdriickung unerwiinschter Mischprodukte u. a. iiber den , Intercept-
punkt dritter Ordnung”. Dieser gibt diejenige fiktive Eingangsleistung an, bei der die
Leistung des Nutz-Ausgangssignals der Leistung gewisser unerwiinschter Mischproduk-
te gleich wird, die der dritten Potenz der Eingangsspannung proportional sind und durch
zwei benachbarte Eingangssignale fi; und f}, verursacht werden, Fig.4.179. Bei der
Auswahl eines Mischers ist weiterhin zu priifen, ob die spezifizierten Frequenzbereiche
den Anforderungen entsprechen und ob das Gehiuse und die HF-Anschliisse geeignet
sind (meist koaxial, 50 Q, aber auch Létstifte oder Hohlleiter). Mischer sind erhiltlich
fiir Eingangsfrequenzen von einigen Kilohertz bis zu iiber 100 GHz.

B s

t;nﬂm /K[

Pein in dBm
Fig.4.178 FEinfache Mischerschaltung, nach Fig.4.179 Zur Definition des ,Interceptpunktes
Krauss u.a. (1980) dritter Ordnung*
u o Wechselspannung mit Frequenz fo N Nutzsignale bei Frequenzen fio /1,
u;  Wechselspannung mit Frequenz f, und fio+ /2
U Gleichspannung zur Arbeitspunkt- S Storsignale bei Frequenzen
einstellung der Diode Jro+(2f12—/f11) und bei
PR Parallelresonanzkreis abgestimmt Jrox (21 —fi2)
auf Frequenz f; I, Interceptpunkt dritter Ordnung*

dBm auf 1 mW bezogene und in Dezi-
bel angegebene Leistung

Ein typischer, breitbandiger Doppel-Gegentakt-Mischer fiir relativ hohe Leistungen hat folgende
Eigenschaften: maximale Eingangsleistung 100 mW; Frequenzen fio und f; von 50kHz bis
200 MHz; Frequenzen f; von Null bis 200 MHz; Konversionsverluste und Rauschzahl etwa 6,5 dB;
1 dB-Kompressionspunkt 10 mW; Entkopplung des Hilfsoszillators am f;-Anschluf 45 dB und am
J>-AnschluB 40 dB; ,Interceptpunkt dritter Ordnung“ etwa 10 dB iiber dem 1 dB-Kompressions-
Punkt; Temperaturbereich —50°C bis +100°C.
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Ein anderer, typischer Oberwellenmischer hat bei f; =600 MHz, f,=30,03 GHz, f;=30MHz
(n=50) und einer Hilfsoszillator-Leistung von 10 mW etwa 43 dB Konversionsverluste und eine
Jfro/fi-Entkopplung von mehr als 25 dB; maximale Hilfsoszillator-Leistung ist 100 mW; Anschliis-
se fiir fi o und f; sind koaxial, 50 Q und fiir f; in Hohlleitertechnik.

Mischer mit Gleichrichterdioden als nichtlinearen Elementen zeigen stets Konversions-
verluste. Dagegen ist bei Aufwartsmischern (f; > f)) mit nichtlinearen Reaktanzen (z. B.
Varaktordioden) sogar eine Konversionsverstirkung moglich, und zwar bis zu dem
Faktor f5/f,. Solche Aufwirtsmischer werden fiir relativ hohe Signalleistungen haufig in
Sendern von Mikrowellen-Richtfunkstrecken eingesetzt. Auch mit Transistoren als
nichtlinearem Element ist eine Konversionsverstirkung moglich, mit ihnen sogar bei
Aufwirts- und Abwirtsmischung; Feldeffekttransistoren sind dabei Bipolar-Transisto-
ren vorzuziehen, weil mit ihnen weniger unerwiinschte Mischprodukte erzielt werden.
Transistormischer arbeiten bis etwa 10 GHz; fiir Einzelheiten zu Transistormischern
siche Jansen (1980), Krauss u.a. (1980), Unger (1994), Zinke u. Brunswig (1987).

Eine besondere Art der Frequenzumsetzung ist die Modulation; eine Tragerschwin-
gung fo wird dabei in ihrer Frequenz, Phase oder Amplitude mit einer Frequenz f; < fo
gedndert. Ahnlich wie bei der Mischung entstehen dabei neue Frequenzkomponenten.
Die Modulation ist besonders bei der Nachrichteniibertragung von Bedeutung. Aber
auch in der Hochfrequenzmeftechnik wird zur Steigerung der MeBempfindlichkeit
(s.4.3.2.2) haufig der Tréager f, mit einer Frequenz f=1kHz ein- und ausgeschaltet
(rechteckmoduliert). Das geschieht zum Teil durch Schalten der Versorgungsspannun-
gen am Oszillator; viele der oben beschriebenen, kommerziell erhéltlichen Oszillatoren
bzw. ihre Netzgerite haben Vorrichtungen dafiir. Mitunter wird aber auch das Signal
eines im Dauerstrich betriebenen Oszillators durch einen HF-Schalter getastet. Dafiir
eignen sich z. B. PIN-Dioden (s. 4.3.3.10).

Frequenzvervielfacher und Mischer haben oft weit kleinere Ausgangsleistungen als
Grundwellenoszillatoren derselben Ausgangsfrequenz. Insbesondere im Mikrowellen-
bereich verwendet man deshalb unter Umgehung von Verstirkern oft weiterhin
Grundwellenoszillatoren, die bei Bedarf aber mit einem weit niederfrequenteren Signal,
z. B. von einem Quarzoszillator synchronisiert werden. So kann das Phasenrauschen
des Grundwellenoszillators und auch seine Frequenzanderungen aufgrund von Schwan-
kungen der Temperatur und der Gleichspannungsversorgung weitgehend reduziert
werden.

Eine Méglichkeit zur Synchronisation ist die Mitnahme (engl. injection locking). Dabei
wird ein Signal der Ausgangsfrequenz fund mit relativ kleiner Leistung P;, das z. B. iiber
eine Vervielfacherkette von einem Quarzoszillator abgeleitet wurde, in den Grund-
wellenoszillator injiziert. Wenn die Freilauffrequenz des Grundwellenoszillators inner-
halb der halben Lock-Bandbreite

Al PP (4.303)
2 G

(P, = Oszillator-Ausgangsleistung. Q; = wirksame (belastete) Giite des frequenzbestim-
menden Kreises im Oszillator) von f entfernt liegt, nimmt er die Frequenz f des
synchronisierenden Signales an. Wegen P; < Py und Q; > 1 sind mit dieser Schaltung nur
kleine Mitnahme-Bandbreiten méglich (Baprawski u. a. (1976)).

GroBere Mitnahme-Bandbreiten werden mit Phasenregelschleifen (engl. phase-
locked loop, PLL) erreicht (Best (1976)). Fig. 4.180 zeigt das grundlegende Prinzip: Ein
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kleiner Teil der Ausgangsleistung eines VCO wird neben dem Referenzsignal fauf eine
Phasenvergleichsschaltung (Multiplizierer) gegeben, deren Ausgangsspannung z.B.
linear von der Phasendifferenz der HF-Spannungen abhiingt. Verstiarkt und mit einem
Tiefpaf gefiltert steuert diese Spannung die Frequenz des VCO derart, daB sie gleich f
wird.

0
dBlc,Hz)
-40 <
} N
-60 ~
= N\
= -80 \\
-100 ~—— ™
~PAHEHEH = 1~ .
=L b0
fodadeggs A fygse nofpigigh
/m S
Fig.4.180 Fig.4.181
Grundprinzip einer Phasenregelschleife Einseitenband-Phasenrauschleistungsdichte  L(f,)
A¢  Phasenvergleichsschaltung eines 94 GHz-Gunn-Oszillators im Abstand f;, von
VCO spannungsgesteuerter Oszillator (voltage con- der Trigerfrequenz, nach Crandell u. Bernues

trolled oscillator) (1980)
----- freilaufender Oszillator
—— Oszillator mit Phasenregelschleife

Innerhalb der Bandbreite des Tiefpasses um den Tridger herum werden auch die
Phasenschwankungen des VCO bis auf den Beitrag des Referenzsignales ausgeregelt
(Fig.4.181). In praktischen Schaltungen von Mikrowellengeneratoren wird oft der
Phasenvergleich bei einer Zwischenfrequenz (GréBenordnung 100 Hz) durchgefiihrt, auf
die ein Teil des Oszillatorsignales mit einem Oberwellenmischer und einem aus dem
Referenzsignal abgeleiteten Signal heruntergemischt wird. Dafiir verwendbare Synchro-
nisiergerite mit einstellbarem Verstirker und Filter, sowie ausgelegt fiir verschiedene
Typen von VCO’s sind im Handel erhiltlich. Es gibt aber auch komplette PLL-
Oszillatoren bis zu etwa 100 GHz, die einschlieBlich Referenzgenerator (Quarz) alle zum
Betrieb erforderlichen Bausteine enthalten.

Ein solcher Oszillator hat beispiclsweise folgende Eigenschaften: varaktorabgestimmter
Transistoroszillator mit Koaxialresonator: Ausgangsfrequenz von 770 MHz bis 920 MHz je nach
Quarzfrequenz; minimale Ausgangsleistung 250 mW, koaxial, 50Q; ESB-AM-Rauschunter-
driickung groBer als 138 dB bei f;, = 10 kHz; Unterdriickung unerwiinschter Oberwellen 40 dB bis
60 dB; relative Anderung der Frequenz |Af|/f<2,5+10 ° und der Ausgangsleistung 0,75dB im
Temperaturbereich —30°C bis +70°C; Spannungsversorgung: —28 V stabilisiert, 400 mA; Funk-
tionsanzeige fiir Phasenregelung durch LED und 5-V-Signal; verschiedene Optionen, z. B. relative
Frequenzstabilitit 1+ 10, sind moglich.

HF-Leistungsverstirker erhohen die Ausgangsleistung, die man von Oszillatoren und

requenzumsetzern erhilt. Man beurteilt HF-Leistungsverstiarker u.a. nach folgen-
den Gesichtspunkten: Frequenzbereich, maximale Ausgangsleistung, Ausgangsimpe-
danz, Verstirkungsfaktor, 1dB-Kompressionspunkt, ,Interceptpunkte® zweiter und
hherer Ordnung (ihnlich wie bei Mischern). Ferner kénnen auch der Phasengang
eines Verstirkers und sein Rauschverhalten von Interesse sein sowie Schutzschaltun-
gen gegen Zerstorung bei falscher Bedienung, etwa Fehlanpassung am Ausgang. Bis
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zu einigen hundert Watt bei 10 MHz, bis zu maximal 100 W bei 1 GHz sowie bis zu
etwa 1 W bei 10 GHz werden meist Transistorverstiarker benutzt, fiir hohere Leistun-
gen Rohrenverstirker. Man unterscheidet zwischen Breitband- und Schmalband-
(Resonanz-)Verstarkern. Resonanzverstarker miissen auf die benutzte Frequenz abge-
stimmt werden; sie haben oft eine sehr aussteuerungsabhingige Verstirkung und
werden deswegen vorwiegend fiir Dauerstrichsignale oder getastete Signale einge-
setzt. Breitbandverstirker gleicher maximaler Verstirkung sind komplizierter, ver-
stirken jedoch linear und sind universell einsetzbar. Sie sind oft mehrstufig aufge-
baut. Ein Selbstbau von HF-Verstirkern erscheint fiir den Fremdfachmann hoch-
stens bis zu Leistungen von ungefihr 10 W und Frequenzen von ungefihr 10 MHz
sinnvoll z. B. nach Jansen (1980), Koch (1976) oder Krauss u.a. (1980). Kommer-
zielle, transistorisierte HF-Leistungsverstdrker bis in den Gigahertzbereich gibt es in
einer Vielzahl von Ausfithrungsformen, etwa als integrierte Schaltung von 100 Hz bis
850 MHz bei 15mW Ausgangsleistung oder als betriebsfertige Laboratoriumsgerite
mit Einrichtungen zum Konstanthalten der Ausgangsleistung und mit umschaltbarer
Verstarkung. Fiir sehr hohe Leistungen sind auch rohrenbestiickte Gerite erhaltlich.
Im Mikrowellenbereich werden dafiir vor allem Wanderfeldréhren und Mehrkam-
mer-Klystrons benutzt; ihre Funktionsprinzipien sind dhnlich wie die von Riick-
wirtswellenr6hren bzw. Reflexklystrons (Zinke u. Brunswig (1987). Eine Produkt-
iibersicht mit Mikrowellen-Hochleistungsverstarkern bis zu 35kW ist in (Market
Growth ... 1981) zu finden.

HF-MeBsender sind betriebsfertige Generatoren, in denen die Hochfrequenzleistung mit den
bisher in diesem Unterabschnitt beschriebenen Geréten und Baugruppen erzeugt wird. Sie sind oft
mit verschiedenartigen Zusatzfunktionen, z. B. mit Modulationsmoglichkeit und variabler Damp-
fung ausgeriistet, um sie im Laboratorium vielseitig einsetzen zu kénnen.

Bei einfacheren Mefsendern wird die Frequenz analog von Hand eingestellt. Aufwendigere Gerite
sind Wobbelgeneratoren und dekadische Mef3sender.

Bei den Wobbelgeneratoren (engl. sweep oscillator) 1468t sich der Anfang und das Ende eines
Frequenzbereiches einstellen, den das Ausgangssignal periodisch durchldauft. Wobbelgeneratoren
dienen zur Messung des Frequenzganges von Hochfrequenz-Bauelementen und -Schaltungen. Eine
vom Wobbelgenerator gelieferte Spannung, die proportional zur Momentanfrequenz ist, wird
dabei zur Horizontal-Ablenkung in einem Kathodenstrahl-Oszilloskop oder auf einem x-y-
Schreiber verwendet. Die Vertikalablenkung erfolgt dann aus dem gleichgerichteten HF-Signal an
der zu untersuchenden Stelle der Schaltung. Wobbelgeneratoren gibt es im Frequenzbereich von
unter 100 kHz bis zu etwa 300 GHz. Der maximale Wobbelbereich ist unterschiedlich groB3, etwa
10 kHz bis 2,6 GHz bei mittleren Frequenzen oder 33 GHz bis 50 GHz mit einer Riickwértswellen-
rohre im Millimeterwellenbereich. Moderne Wobbelgeneratoren konnen oft extern gesteuert
werden.

Eine andere Art der MeBsender sind die dekadischen MeBsender; (auch Frequenzdekade, engl.
synthesizer, synthesized signal generator); das sind Generatoren, deren einstellbare Ausgangsfre-
quenz von einer einzigen konstanten Steuerfrequenz abgeleitet wird. Sie unterscheiden sich von den
freischwingenden Generatoren durch die wesentlich hohere Frequenzgenauigkeit. Die Frequenz
wird in ihnen durch Mischung, Frequenzteilung, PLL-Technik oder auch Rechnersynthese
aufbereitet. Dekadische MeBsender konnen grundsitzlich digital eingestellt werden. Sie eignen sich
damit besonders fiir Bedienung iiber Tasten mit Mikroprozessorsteuerung sowie fiir die Verwen-
dung in automatischen Testsystemen mit zentraler Steuerung. Dekadische Mefsender sind
erhiltlich mit Ausgangsfrequenzen etwa zwischen 10 kHz und 100 GHz.
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4.32.2 Nachweis

Fiir die Messung von Hochfrequenzleistungen oberhalb etwa 10 ¢ W mit Bolometern
siche 4.3.4.1. Hier soll der Nachweis kleinerer Leistungen beschrieben werden. In
Fig. 4.182 sind drei Arten von Schaltungen dafiir gezeigt. Die einfachste ist die direkte
Gleichrichtung (Fig. 4.182a), iiblicherweise mit einer Halbleiterdiode. Dabei ist fiir
kleine HF-Leistungen die Ausgangsspannung proportional zum Quadrat der HF-
Eingangsspannung (sog. quadratischer Detektor oder Videodetektor), bei groBeren HF-
Leistungen direkt proportional der HF-Eingangsspannung (sog. linearer Detektor oder
Demodulator). Um Einfliisse durch das 1//~Rauschen des Gleichrichters zu vermindern,
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Fig.4.182 Hochfrequenz-Nachweisschaltungen
a) Videodetektor, b) niederfrequente Tastung, c¢) Uberlagerungsempfinger, G Gleichrichter, A An-
zeige, NFV Niederfrequenzverstirker, SWR-M SWR-Meter, EM Empfangsmischer, ZFV Zwi-
schenfrequenzverstirker, ZFG Zwischenfrequenzgleichrichter, NFG Niederfrequenzgleichrichter,
LO Hilfsoszillator, f, Modulationsfrequenz, f, Zwischenfrequenz

wird das MeBsignal oft getastet, z. B. mit f;,=1kHz, und dann mit einer Schaltung
gemil} Fig.4.182b angezeigt. Gerite dafiir sind unter der Bezeichnung ,SWR-Meter”
erhiltlich. Die kleinste nachweisbare HF-Leistung liegt mit Videodetektoren und einer
NF-Bandbreite von 1 MHz bei grofenordnungsmiBig 10 ° W; mit Uberlagerungsemp-
fangern nach Fig.4.182c l4Bt sie sich drastisch verkleinern (s.u.). Sie wird in beiden
Fillen begrenzt durch das interne Rauschen der Nachweisschaltung. Zur Beschreibung
dienen bei Videodetektoren u.a. die GréBen NEP und T'SS. Die rauschiquivalente
Leistung NEP (noise equivalent power) ist die HF-Eingangsleistung, die mit einem 1 Hz-
TiefpaB zwischen Gleichrichter und Anzeige in Fig. 4.182a bei rauschfrei angenomme-
nem Gleichrichter die gleiche Anzeige bewirken wiirde, wie das Rauschen des realen
Gleichrichters allein. Die tangentiale Signalempfindlichkeit 7SS (tangential signal
sensitivity) ist die HF-Eingangsleistung, die bei einer Anzeige mit dem Oszilloskop die
untersten Rauschspitzen auf genau den Pegel legt, bei dem ohne HF die obersten
Rauschspitzen liegen. Es gilt.

TSS = NEP + 4 + 5 log (B/By) (4.304)
(Z. W. TSS und NEP in dBm, B in Hz, By = 1 Hz)")

———

') dBm - auf 1 mW bezogene und in Dezibel angegebene Leistung.
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mit B als Anzeige-Bandbreite. Bei linearen Nachweisschaltungen, z. B. beim Uberlage-
rungsempfinger mit linearer ZF-Gleichrichtung wird das interne Rauschen wie auch
sonst bei linearen Vierpolen durch die Begriffe Signal-Rausch-Verhiltnis, Rauschzahl
und Rauschtemperatur beschrieben (s.10.7.1). Ein Uberlagerungsempfinger wird
weiterhin gekennzeichnet durch folgende Begriffe: Eingangsfrequenz; Empfindlichkeit:
z. B. die Empfingereingangsspannung, die ein spezifiziertes Signal-Rauschverhiltnis am
Ausgang der ZF-Stufe erzeugt; Selektivitit: Unterdriickung unerwiinschter Signale, z. B.
durch Filter vor dem Mischer in Fig. 4.182 ¢ zur Spiegelfrequenz- und Zwischenfrequenz-
unterdriickung sowie ZF-Filter zur Unterdriickung von Signalen, die dem Mefsignal
unmittelbar benachbart sind; Unterdriickung unerwiinschter Mischprodukte: Intermo-
dulations-, Kreuzmodulationsfestigkeit.

Die Empfindlichkeit von HF-Nachweisschaltungen kann gesteigert werden, wenn man phasense-
lektive Gleichrichter verwendet und diese sowohl mit dem Empfangssignal ansteuert wie auch mit
einem Signal, das phasenstarr mit dem Sendesignal gekoppelt ist. Dieses Signal ist bei ortlicher
Nachbarschaft von Sender und Empfinger meist leicht verfiigbar. Wenn das phasenstarre Signal
das HF-Ausgangssignal des Senders ist, nennt man das Nachweisverfahren ,,Synchronmischung®;
wenn es ein Modulationssignal des Senders ist, heiit das Nachweisgerit ,niederfrequenter
Kohirentdetektor (Groll (1969)).

d
i
Eingang Ausgang
I pl»snn Fig. 4.183
Zur Gleichrichtung von Hochfrequenz

) a) Prinzipielle Kennlinie einer Schottky-Diode,
al bl b) Videodetektor mit externer Arbeitspunkt-
; einstellung,
Eingang Ausgang Ausgang ¢) Videodetektor ohne externe Arbeitspunkt-

}-o einstellung,
d) Amplituden-Demodulation mit Hiillkurven-

R detektor
R, Lastwiderstand
1, extern einzustellender Gleichstrom
C Kapazitit

Direkte Gleichrichtung Zur Gleichrichtung im Hochfrequenzbereich werden meist
Metall-Halbleiter-Uberginge, nimlich Punktkontaktdioden und vor allem Schottky-
Dioden verwendet. Die prinzipielle Gleichstrom-Gleichspannungs-Charakteristik zeigt
Fig.4.183a. Zur Gleichrichtung schwacher Hochfrequenzschwingungen wird der Ar-
beitspunkt der Diode oft auf den Punkt gréfter Kriimmung eingestellt, etwa nach
Fig. 4.183b mit 5 pA <1, <200 pA. Fiir Dioden, die keine Vorspannung brauchen (zero
bias) oder wenn eine geringere Empfindlichkeit ausreicht, eignet sich eine Schaltung
nach Fig.4.183c. Mit aufwendigeren Schaltungen sind bei kleinerer HF-Bandbreite
grofere Empfindlichkeiten fiir Videodetektoren zu erreichen. Als linearer Detektor
(AM-Demodulator) bei grofleren HF-Leistungen eignet sich der Hiillkurvendetektor
nach Fig.4.183d, bei dem sich der Arbeitspunkt der Diode durch den Spannungsabfall
an R, und C in den Sperrbereich legt. Nur die Spitzen des Hochfrequenzsignals laden
dann die Kapazitit C immer wieder neu auf (Zinke u. Brunswig (1987)). Fiir die
Demodulation frequenzmodulierter Signale wird auf Spezialliteratur, z. B. Zinke u.
Brunswig (1987), Krauss u. a. (1980) verwiesen.



4.3.2 Erzeugung und Nachweis hochfrequenter elektrischer Schwingungen 693

Detektoren werden noch durch ihre Spannungsempfindlichkeit (K-Faktor) und Strom-
empfindlichkeit beschrieben. Diese Bezeichnungen geben die Quotienten ,, Anderung der
Ausgangsspannung bzw. Ausgangsstromstirke durch Anderung der HF-Eingangslei-
stung” an. - Es sind sowohl einzelne Dioden fiir Detektoren erhiltlich wie auch fertige
Detektoren.

Daten eines typischen Detektors mit Schottky-Diode sind: Frequenzbereich 0,1 GHz bis 1,0 GHz;
T'SS=-52dBm in 2 MHz-Video-Bandbreite; K-Faktor 2 V/mW; Vorstromstirke 100 pA (kein
Vorstrom bei Detektor mit sog. Zero-Bias-Schottky-Diode); quadratischer Bereich von T'SS bis
~15dBm; linearer Bereich beginnt bei etwa 0 dBm; irreversible Uberlastung (Zerstérung der
Diode, (engl. burnout)) bei +20dBm; koaxiale Anschliisse beim HF-Eingang und beim Video-
Ausgang.

Bei hohen Frequenzen sind Detektoren in Hohlleitertechnik ausgefiihrt, jedoch mit koaxialem
Video-Ausgang. Die Spannungsempfindlichkeit nimmt zu hohen Frequenzen hin ab. So haben
Mikrowellen-Breitbanddetektoren etwa K-Faktoren von 200 mV/mW (26,5 GHz bis 40 GHz) bzw.
75mV/mW (140 GHz bis 220 GHz). Als Optionen werden Detektoren hiufig mit angepaBtem
Lastwiderstand zur Verbesserung der quadratischen Kennlinie angeboten oder auch als Pirchen
von zwei ausgesuchten Detektoren mit méglichst gleichen Eigenschaften.

Neben Schottky-Dioden werden als Detektoren gelegentlich auch Tunneldioden und Riickwiirts-
dioden verwendet.

Das Eigenrauschen von Detektoren kann vermindert werden durch Kiihlung. Fig. 4.184 zeigt die
NEP von experimentellen, gekiihlten Mikrowellendetektoren: neben Schottky-Detektoren bei
Umgebungstemperatur (300K) solche, die auf 77K gekiihlt sind. Super-Schottky-Detektoren
(Ubergang Supraleiter-Halbleiter), SIS-Detektoren (Supraleiter-Isolator-Supraleiter) und Detek-
toren, die den Josephson-Effekt ausnutzen (Pedersen (1980)).
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Fig.4.184
Rauschiquivalente Leistung NEP von gekiihlten 2 35ch 77K Jos.
Mikrowellen-Video-Detektoren (1-Hz-Tiefpall zwi- 10 TSUSChLR  wJos .~ " Jos:
schen Gleichrichter und Anzeige) +5uSch1K SIS
Sch Schottky-Diode 0" +5uSch 7
SuSch Super-Schottky-Diode ) o518
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Empfangsmischer (Jansen (1980), Henne (1974), Krauss u.a. (1980)) sind meist
Abwirtsmischer. Sie werden durch dieselben Begriffe charakterisiert wie Sendemischer
(s.4.3.2.1); besonders wichtig sind jedoch die Konversionsverluste (passive Mischer,
Dioden) bzw. die Mischverstirkung (aktive Mischer, Transistoren) und die Rauschzahl.
Die Rauschzahl kann als Einseitenband-Rauschzahl oder Zweiseitenbandrauschzahl
angegeben werden, je nach der Annahme, ob das Rauschen nur bei der Signalfrequenz
(fio ££1) oder auch bei der Spiegelfrequenz (fi 7 f;) erzeugt wird. Dioden-Empfangs-
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mischer gibt es fiir den gesamten Bereich der Hochfrequenztechnik. Aktive Mischer gibt
es als integrierte Schaltungen (IS) fiir Eingangsfrequenzen bis zu einigen hundert
Megahertz.

Eigenschaften einer solchen IS sind: Bipolare Schaltung, symmetrischer Aufbau, hochste
Eingangsfrequenz 200 MHz, Rauschzahl 7 dB, Mischverstarkung 16,5 dB. Spannungsversorgung
12V/2,2mA.

Vielfach werden aktive Mischer auch mit Feldeffekttranssistoren aufgebaut; bei ihnen
hiangt der Drain-Strom in guter Ndherung quadratisch von der Gate-Spannung ab.
Dadurch ergeben sich relativ wenige unerwiinschte Mischprodukte. Insbesondere GaAs-
FET-Mischer werden fiir Eingangsfrequenzen bis iiber 10 GHz gebaut, z. B. mit einer
Zweiseitenband-Rauschzahl von 5,2 dB und einer Mischverstarkung von 8 dB bei einer
Eingangsfrequenz von 10 GHz und einer Ausgangsfrequenz von 150 MHz. Fiir héhere
Frequenzen werden fast ausschlieBlich Diodenmischer verwendet, meist mit Schottky-
Dioden. Die Rauschtemperatur, die mit solchen Varistor-Mischern im Mikrowellenge-
biet im giinstigsten Fall bei geringen Bandbreiten erreicht werden kann, ist in Fig. 4.185
links oben zu sehen. Gewohnlich liegt sie jedoch iiberall oberhalb etwa 800 K. Gemal
10.7.1.2 geht die Rauschzahl des Zwischenfrequenzverstirkers in die Gesamtrauschzahl
der Empfangsschaltung entscheidend mit ein. Deshalb werden Dioden-Empfangsmi-
scher haufig auch mit passendem Zwischenfrequenz-Vorverstarker angeboten.

Daten eines solchen recht guten Bausteines sind: Mittenfrequenz 35 GHz; Bandbreite 0,03 GHz bis
1 GHz; maximale Zweiseitenband-Empfangerrauschzahl 3,2 dB; Mischverstiarkung 25 dB; erfor-
derliche Hilfsoszillator-Leistung 1 mW.

10

K
4110
dB
10° parametr
\Verst. (300K) 5
Varistor -Mischer (300K) b
13
5 Fig. 4.185

Kleinste erreichte Rauschtemperatur 7' (fiir Mischer-
Einseitenband-Rauschtemperatur) und Rauschzahl
F (5.10.7.1) von Eingangsstufen empfindlicher Mi-

F —

i krowellenempfinger als Funktion der Frequenz f*
GaAs- Varistor-Mischer (300 K, 15 K), GaAs-FETs (300 K),
FET-Verst. o 05 gekiihlte parametrische Verstirker, Indium-Antimo-

nid-Bolometer (4K), Maser (4K) sowie Quanten-
02 grenze 2hf/k und
10" 3 V  Varistor-Mischer bei 20K bzw. 15K
Q( # 1 01 % Josephson-Mischer
® Maser(LK) Quanlengrenze *  Josephson-Mischer mit 1,2dB Mischverstar-
o kung
1 005 O SIS-Mischer
® Super-Schottky-Mischer
[0 parametrische Josephson-Verstiarker
10° 1 002 A GaAs-HEMT
0 1 2 3 A InP-HEMT
L, 10 == L e ks V¥ Verstirker mit GaAs-HEMT
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Das Kiihlen von Dioden-Mischern reduziert die Rauschtemperatur deutlich, sie stehen dann aber
in Konkurrenz zu anderen Kryo-Mischern wie Josephson-Mischer (niedriger 1 dB-Kompressions-
punkt), SIS-Mischer, Super-Schottky-Mischer (Pedersen (1980), Kollberg (1980)), Fig. 4.185.

Die Konversionsverluste guter Diodenmischer liegen etwa zwischen 3dB und 10 dB.

Hochfrequenzverstirker werden in Nachweisschaltungen gelegentlich vor dem Detektor
oder dem Mischer angeordnet, um das Signal-Rauschverhiltnis zu verbessern. Diese
Verstiarker miissen dann eine kleine Rauschzahl besitzen; weiter werden sie wie
Sendeverstirker charakterisiert (s.4.3.2.1). Die Rauschzahl nimmt mit kleiner werden-
der Bandbreite des Verstirkers ab. Extrem rauscharme Verstirker sind deshalb
Schmalbandverstirker. Fiir ibliche Anforderungen und bis etwa 30 MHz kénnen solche
Eingangsverstirker mit bipolaren, in der Verstirkung eventuell regelbaren, integrierten
Schaltungen (IS) aus der Unterhaltungselektronik aufgebaut werden, die auch noch
Mischer, Hilfsoszillator und Demodulator enthalten kénnen.

Eine derartige kiufliche IS ist z. B. ausgelegt fiir Eingangsfrequenzen von 0 MHz bis 30 MHz,
Zwischenfrequenzen von 0,2 MHz bis 1 MHz und die Frequenzen eines externen Hilfsoszillators
von 0,5 MHz bis 31 MHz; der Signal-Rausch-Abstand am Demodulator-Ausgang betrigt 6 dB fiir
eine Hochfrequenz-Eingangsspannung von 2,51V and 50 Q.

Fiir hohere Anforderungen und fiir Frequenzen bis etwa 1 GHz gibt es bipolare
Verstirker wahlweise mit Koaxialanschliissen oder mit Lotstiften zum Einbau in
gedruckte Schaltungen.

Ein fiir seine Bandbreite recht rauscharmer mehrstufiger Verstirker hat etwa folgende Eigenschaf-

ten: Eingangsfrequenzbereich 100 Hz bis 1 GHz; Verstirkung 37 dB; Rauschzahl 5,3dB; 1dB-
Kompressionspunkt 8 dBm; , Interceptpunkt* 24 dBm; Spannungsversorgung 15 V/85 mA.

Fiir etwas kleinere Bandbreiten, z. B. 5MHz bis 110 MHz, werden auch Breitband-
Verstirker mit Rauschzahlen von 1,5dB angeboten. Im Frequenzbereich von etwa
1 GHz bis 20 GHz werden Empfangsverstirker mit GaAs-FETs gebaut. Die HF-Ein-
und Ausginge sind wieder wahlweise koaxial oder als Lotstifte zu haben. Die im
Laboratorium z. Z. kleinstmégliche Rauschzahl schmalbandiger GaAs-FET-Verstiir-
kerstufen ist in Fig. 4.185 eingezeichnet.

Ein sehr guter kiuflicher Verstirker hat etwa folgende Daten: Frequenzbereich 3,7 GHz bis
4,2 GHz; Rauschzahl 1,1dB; Verstirkung 50dB mit max. Schwankungen von +0,5dB im
Frequenzbereich; 1 dB-Kompressionspunkt 10 dBm; , Interceptpunkt 3. Ordnung“ 20 dBm; Span-
nungsversorgung 15V bei 110 mA; Koaxialanschliisse fiir HF.

Breitband-GaAs-FET-Verstirker haben bei diesen Frequenzen eine Rauschzahl von
mindestens 4,5 dB (fiir Bandbreite 4,0 GHz bis 8,0 GHz). Noch bessere Rauscheigen-
schaften als GaAs-FET haben HEMT (s.4.3.2.1); mit ihnen sind bei Raumtemperatur
Rauschzahlen von 1,8dB bei 60 GHz (GaAs-HEMT) und 0,8dB bei 63 GHz (InP-
HEMT) erreichbar (Liechti(1989)), (Smith u. Swanson (1989)). Bei tiefen Temperatu-
ren verringert sich das Rauschen. Ein zweistufiger HEMT-Verstéirker weist im Frequenz-
bereich 26 GHz bis 37 GHz eine Rauschzahl von ca. 2 dB bei mehr als 16 dB Verstirkung
auf. HEMT-Verstiarker verdringen, auch bei tiefen Temperaturen, die wesentlich
komplizierteren parametrischen Verstiarker (Fig.4.185). Eine Produktiibersicht iiber
rauscharme Verstarker, bei Umgebungstemperatur betriebene sowie auch thermoelek-
trische bzw. bei tiefen Temperaturen gekiihlte, fiir Frequenzen zwischen 0,5 GHz und
37GHzist in (Market Growth (1981)) zu finden. In Fig. 4.185 ist schlieBlich noch das
Rauschverhalten von Masern und experimentellen parametrischen Verstirkern mit
Josephson-Elementen angedeutet.
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MeBempfinger sind komplette Gerdte zum frequenzselektiven Nachweis und zur
Messung hochfrequenter elektrischer Spannungen. Mit angepafiten Meflantennen
dienen sie auch zur Messung von elektrischen und magnetischen Feldstidrken. Meflemp-
fanger sind stets Uberlagerungsempfianger. Moderne Gerite kénnen z.T. extern
gesteuert werden. Im engeren Sinne sind MeBempfianger Gerite mit einer analogen oder
digitalen Pegelanzeige, mit Demodulationseinrichtungen und NF- oder Video-Ausgang.
Solche Geriite gibt es fiir Frequenzbereiche von wenigen Hertz bis nahezu 100 GHz.
Ein typischer, guter VHF-UHF-MeBempfinger hat u. a. folgende Eigenschaften: Frequenzbereich
25 MHz bis 1000 MHz in 11 Teilbereichen; HF-Spannungsmefibereich 3 - 10 7V bis 1 V mit einer
Unsicherheit unter 1 dB; Eingangswiderstand 50 2, koaxial; Rauschzahl 8 dB bis 400 MHz, 10dB
bis 1 GHz; ZF-Bandbreite wihlbar: 15kHz, 120 kHz, 300 kHz; Spiegelfrequenzunterdriickung
>70 dB; Anzeige analog auf Skala wahlweise linear oder logarithmisch; ZF-, NF-, AM- bzw. FM-
Demodulator- und Registrierausgiange sowie viele Hilfsfunktionen (z. B. Fernsteuerung) machen
das Gerit sehr vielseitig einsetzbar.

Zu solchen MeBempfangern sind hidufig auch sogenannte Panorama-Adapter lieferbar,
die es gestatten, auf einer Braunschen Réhre iiber einem grofien Frequenzbereich (weit
grofer als die ZF-Bandbreite) ein ganzes Spektrum von Eingangssignalen gleichzeitig in
den jeweiligen Amplituden darzustellen.

MeBempfinger, die primér fiir eine solche bildliche Darstellung gedacht sind und eine
Braunsche Rohre dafiir im Gerit enthalten, werden Spektrum-Analysatoren
genannt. Es gibt sie fiir Frequenzen von wenigen Hertz bis etwa 200 GHz. Bei hoheren
Frequenzen im Mikrowellenbereich besteht dabei der vom Gerit abgesetzte und an der
zu untersuchenden Schaltung angebrachte MeBkopf aus einem speziellen Oberwellenmi-
scher, mit dem das MeBsignal auf eine erste Zwischenfrequenz von einigen Gigahertz
umgesetzt wird. Auf nur einer Koaxialleitung zwischen Hauptgerit und Melkopf kann
dabei sowohl das Hilfsoszillator-Signal (nur etwas héher in der Frequenz als das ZF-
Signal) vom Hauptgerdt zum MeBkopf wie auch das ZF-Signal vom MeBkopf zum
Hauptgeriit transportiert werden. Ein kduflicher, sehr empfindlicher Spektrumanalysa-
tor, hat mit externen Mischern Ansprechwerte (dquivalente Eingangsrauschleistung bei
1 kHz Bandbreite) von etwa — 105 dBm bei 22 GHz bis etwa —85 dBm bei 220 GHz.

4.3.3 Leitungen und Bauteile (U. Stumper)

4.33.1 Die homogene Hochfrequenzleitung; Allgemeines und Grundgleichungen

Bei der Fortpflanzung hochfrequenter elektrischer Energie mittels metallischer Leitungen bestehen
grundlegende Unterschiede gegeniiber dem Transport von Gleich- und Niederfrequenzstrémen.
Da die Wellenldngen A der Hochfrequenzschwingungen

v | 1

2 yi 2L

% \/‘I V & lrEo o

v Frequenzin Hz

v Ausbreitungsgeschwindigkeit in einem unbegrenzten Medium der Permittivitit &
und der Permeabilitit u

&= &&, ¢ Dielektrizititszahl, e,=8,854188+ 10 '>Fm ! elektrische Feldkonstante

W= pt: o, it Permeabilititszahl, go=4mn- 107 Hm ' magnetische Feldkonstante, fiir den

evakuierten Raum (in guter Niherung auch fiir Luft) gilt A;=c/v; mit

€=2,99792458 - 10* ms

s (4.305)
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meist mit der Leitungsldnge vergleichbar oder kleiner als diese sein kénnen, sind die elektrischen
Kenngrofen wie Spannung, Stromstirke, elektrische und magnetische Feldstirke keine allein
zeitabhéingigen GroBen mehr, sondern héingen auch vom Ort ab.

Neben dem rein ohmschen Verlustwiderstand der metallischen Leitung werden mit wachsender
Frequenz in zunehmendem MafBe die lings der Leitung kontinuierlich verteilten Induktivititen,
Kapazititen und Ableitungen wirksam. Die Verteilung der Selbstinduktion iiber den Leitungsquer-
schnitt bewirkt, daB} der induktive Widerstand von der Leiteroberfliche zum Leiterinneren
zunimmt, so daf der Strom von innen nach auflen verdringt wird. Mit ansteigender Frequenz wird
die Eindringtiefe & des Hochfrequenzstromes immer kleiner.

Als dquivalente Leitschichtdicke (auch Skin-Eindringtiefe) bezeichnet man den Abstand

Ji= i (4.306)
TV

(o = spezifischer elektrischer Widerstand), an dem die Stromstéirke auf 1/e ihres Wertes an der
Oberfliche abgesunken ist.

Beispiel: Bei einer Kupferleitung (¢0=1,6-10 *Qm) und der Frequenz 10 GHz ergibt sich
d=1pum; da & umgekehrt proportional zu \/v verlauft, findet man z. B. fir 1 MHz sofort
0~100 pm = 0,1 mm.

Zur leitungsgebundenen Fortpflanzung von Hochfrequenz-Energie werden im allgemeinen
metallische Doppelleitungen benutzt, bei denen zwei parallele Leitungsstringe in konstantem
Abstand voneinander vom Generator zum Verbraucher laufen. Die hochfrequente Energie wird
dabei im elektromagnetischen Feld transportiert, die Leitungen dienen zur Fiihrung dieser Felder
(Chang (1989); Marcuvitz (1948); Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Unger (1966); Vilbig
(1960)).

Bei der Doppelleitung unterscheidet man den symmetrischen und den unsymmetrischen Leitungs-
typ. Im ersten Fall ergibt sich der Verlauf eines Leiters jeweils durch Spiegelung des anderen an
einer gedachten Mittelebene. Bei der unsymmetrischen Leitung wird einer der Leiter (Innenleiter)
in der Regel vom anderen (dem AuBenleiter) umschlossen. Der AuBenleiter liegt auf Nullpotential
und dient als Abschirmung des spannungsfithrenden Innenleiters, zu dem er parallel verlduft.

Ein Beispiel fir den symmetrischen Leitungstyp ist die ungeschirmte Paralleldrahtleitung
(Lecherleitung, Fig.4.187) und fiir den unsymmetrischen Leitungstyp die Koaxialleitung mit
kreiszylindrischem Innenleiter und konzentrisch ihn umgebenden AuBenleiter (Fig. 4.189). Vier
kontinuierlich lings der Leitung verteilte KenngroBen charakterisieren das elektrische Verhalten
einer Hochfrequenz-Doppelleitung: der Widerstandsbelag R’, der Induktivititsbelag L', der
Leitwertsbelag G’ und der Kapazititsbelag C’ (diese GroBen sind definiert als Widerstand R
bzw. Induktivitit L, Leitwert G, Kapazitit C eines Leiters der Linge /, jeweils geteilt durch diese
Linge /). Fig.4.186 zeigt das Ersatzschaltbild bei Aufteilung der Leitung in infinitesimale
dngenelemente dz.

Aus dem Ersatzschaltbild ergibt sich fiir die Anderung von Stromstiirke i und Spannung u lings
eines Lingenelementes dz:

ﬁdz=—<m'+1.'ﬁ)dz, i’—dz=—(uG’ + C’a—u)dz (4.307)
oz ot oz ot

Fig.4.186 _[

Ersatzschaltbild der Doppelleitungen. Die Darstel- Zp;—gm ZpJI == 2P9 n

lung zeigt ein infinitesimales Leitungselement.

R, L', G' und C’ sind Widerstand, Induktivitit, -l—

Leitwert und Kapazitiit pro Lingeneinheit. d zist das . : -_E_:—_
Léngenelement, i die Stromstirke und u die Ein- ze 2B 4 204 !
gangsspannung Zp.7§+'/
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Hieraus erhilt man durch Differenzieren nach z bzw. ¢ und Zusammenfassen

2 2
S _peurRCYrey el (4.308)
3z? at at?

Diese partielle Differentialgleichung, die in allgemeiner Form die elektrischen Vorgénge lings einer
Doppelleitung beschreibt, wird als , Telegrafen-Gleichung® bezeichnet. Sicht man von Einschwin-
gungsvorgingen ab, so gilt fiir den quasistationidren Betriebszustand eine harmonische Zeitabhén-
gigkeit, die Strome und Spannungen dndern sich zeitlich wie sin- oder cos-Funktionen.

Fiithrt man den Effektivwert der Spannung lings der Leitung ein

&
U=,/ e [ ubde, (4.309)
T 0

(T = Periodendauer einer Schwingung), so ergibt sich aus (4.308) mit

u(z, t) 7
—= = U(z)e!*! (4.310)
2 (2)
die Wellengleichung
2
d ng) =421/(z) (4.311)
dz

mit dem Ausbreitungskoeffizienten

y=a+jf=\R +joL’) (G +juC’) (4.312)

a wird als Dampfungskoeffizient und f§ als Phasenkoeffizient bezeichnet (s. Gl. (4.321) bis (4.323)),
w ist die Kreisfrequenz.

Nach (6.292) erhdlt man die Spannungsverteilung lings der Doppelleitung
U(z) = Uie " + Uye’* (4.313)

Diese beiden Teillosungen stellen eine sich vom Generator zum Leitungsende hin ausbreitende und
eine vom Leitungsende reflektierte Welle dar. Sind Eingangsspannung Ug und Eingangsstromstér-
ke Iz bzw. Ausgangsspannung U, und Ausgangsstromstirke 7, bekannt, so wird

Sl % jlaieh et %(UA + Z e

i 1 (4.314)
U,= T (Ug - 2Z.Ig) = 7 (Up = Zp1p)e"
und es gelten fiir Spannung und Stromstirke die Verteilungen
U(z) = Ug cosh yz — Z I sinh yz = U, cosh y(I — z) + Z I, sinh y(I — 2)
(4.315)

I(z) = It cosh yz — s sinh yz = I, cosh y(/ — z) + 5 sinh y(/ — 2)
ZL ZL

/ist die Leitungslinge vom Generatorausgang bis zum Leitungsende und Z; ist der Wellenwider-
stand der Leitung (Leitungswellenwiderstand) gemall

P e Lo (4.316)
G +joC’
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Wird eine Leitung mit einem Widerstand abgeschlossen, der nach Betrag und Phase gleich dem
Leitungswellenwiderstand ist, so bildet sich ein Wellenfeld wie lings einer unendlich langen Leitung
aus, d. h. es existiert nur eine vom Generator zur Last sich fortpflanzende Welle, die reflektierte
riickldufige Welle verschwindet. Ist dagegen die Abschlulimpedanz Z, # Z; , so entsteht eine am
Eingang der Last reflektierte Welle, deren Reflexionsfaktor " durch

_L4
ZA+Z]_

gegeben ist. Langs der Leitung bildet sich neben der vorlaufenden Welle ein stehendes Wellenfeld
aus, wobei das Verhéltnis zwischen Spannungs-Maximum und Spannungs-Minimum (Welligkeits-
faktor s)

(4.317)

_ N Unaxl _ 14117
IUminl ]_Irl

ist. Der Ddmpfungskoeffizient @ und der Phasenkoeffizient f fiir die Doppelleitung ergeben sich
aus (4.312):

R'G'—- ZL;C:
a= \/ PrfeTwRTro —\/(R”+w L')(G” + 2C")
R \/ i G (1 4) (4.319)

(4.318)

’ ’ I_ ’ ’ l
B= WOL'C-RG | " VIR 1 0 L) (G + 02 C2) ~o VL' C'(1 + 4) (4.320)
; 1 R G . ; : ; A
mit 4 = s \T" ") Die Niherungsformeln gelten, wenn G’ <@ C’ und R’ <L’ ist.
(0]

Der Dampfungskoeffizient « liefert die Spannungs- bzw. Stromstirkeschwichung pro Linge lings
der Leitung:

1

Ui(z))
Z— 2

Us(25)
(10| < | Uy, 25> z,). Das so definierte MaB fiir « hat die Bezeichnung , Neper®. In der HF-Technik

wird statt dessen meist das dekadisch logarithmische Verhiltnis ,Dezibel (dB)* angewandt. Der
Zusammenhang zwischen « (in Neper) und a’ (in dB) ist gegeben durch

|Ux(2)| = | Ui(z))|e *2~")  a= (4.321)

a’ = (20 log e) @ = 8,686 (4.322)

Der Phasenkoeffizient £ gibt die Anderung des Phasenwinkels @ pro Linge zu einem beliebigen
festen Zeitpunkt an:

D(z) - P(z1) _ 21

(4.323)
Z— 2 AL

D(z)=P(z)) + flza—2z1) B=
wenn A; die Wellenlédnge der elektromagnetischen Schwingungen im Leitersystem darstellt

Zwischen der Frequenz v, der Phasengeschwindigkeit v der Wellen und der Wellenlinge A; besteht
mit o =2nv die Beziechung

R (4.324)

oL
B
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4.332 Paralleldrahtleitungen (symmetrische Doppelleitungen)

Bei der ungeschirmten Paralleldrahtleitung (Fig. 4.187) mufl darauf geachtet werden, dal} sie
hinreichend weit vom leitenden Umgebungsbereich verlegt wird, um das Auftreten miteinander
kombinierender Stérmoden zu verhindern. Die geschirmte Doppelleitung (Fig. 4.188) wird meist
so betrieben, da} die Eingangsspannung an das innere Leiterpaar gelegt wird und der (z. B.
geerdete) Mantel der Abschirmung dient (Gegentakt-Betrieb). Legt man die Spannung zwischen
das innere Leiterpaar und den Auflenmantel, so wird der Gleichtakt-Modus angeregt.

Bei vernachlissigbar kleinen Widerstands- und Leitwertsbeldgen gelten fiir die ungeschirmte
Paralleldrahtleitung die folgenden Formeln

) ne ne

C'= ~ fir d<a (4.325)
(5) =3
arcosh | — In [—
d d
pophatiada) 4. (2_0) i (4.326)
d d d

T
1 7 a 1 7l 2a .

Zy=— 4| — arcosh |[—|=—4| — In [— | fir d<a (4.327)
T e d b3 € d

Fiir die geschirmte Paralleldrahtleitung ergibt sich genidhert im Gegentakt-Modus (wenn d <a,

s 1 2 D?—q?
=_‘/£ ot i cal i 8
Z > : In ( 3 2+a2) (4.328)

Beispiele: Fiir eine nicht abgeschirmte Paralleldrahtleitung und d <a betrigt der Widerstands-

belag R'=%,/ YH€  Bej y=100 MHz, 0= 1,610 * Qm, d=1mm, sind das 1,6 Qm . Bei
T

a

4 (e.u)
7% Eu 4%
.I : e %’ﬁ

Fig.4.187 Symmetrische ungeschirmte Parallel- Fig.4.188 Geschirmte Paralleldrahtleitung (Quer-

drahtleitung (Querschnitt), @ Abstand
der Leitungen voneinander, d Leitungs-
durchmesser, ¢, ¢ Permittivitit und Per-
meabilitit der Umgebung, o spezifischer
elektrischer Widerstand des Leitungsma-
terials

schnitt), a Abstand der im Innenraum des
Abschirmzylinders laufenden beiden Lei-
tungen, d AuBendurchmesser der inneren
Leitungen, D Innendurchmesser des Ab-
schirmzylinders, &, # Permittivitit und
Permeabilitit des die Leiter umgebenden
Raumes innerhalb der Abschirmung, ©
spezifischer elektrischer Widerstand des
Leitungsmaterials
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einem Abstand a =30 mm und ¢ = 2,5 betrigt der induktive Belag im gleichen Fall 1,6 uyHm ' . Der
Wellenwiderstand dieses Systems ist 311 Q. Soll @ so abgeéindert werden, daB der Wellenwiderstand
dem deutschen Normwert 240 Q entspricht, so findet man @=12mm. Bei einer geschirmten
Paralleldrahtleitung, deren Mantel einen Innendurchmesser von 8,5 mm hat, mul bei gleichem
Dielektrikum (&, =2,5) der Abstand der beiden Innenleiter 5mm gewihlt werden, wenn der
Wellenwiderstand dem deutschen Normwert fiir geschirmte Paralleldrahtleitungen - 240Q -
entsprechen soll.

Meinke u. Gundlach (1968); Meinke u. Gundlach (1986); Vilbig (1960); Zinke u. Brunswig (1973).

4.333 Die kreiszylindrische Koaxialleitung

Die koaxiale Leitung mit kreiszylindrischem Querschnitt ist die im MHz- und GHz-Bereich am
hiufigsten benutzte Leiterform (Fig.4.189). Ihre wesentlichen Vorteile sind, daB der Spannung
fihrende Innenleiter durch den in der Regel auf Erdpotential liegenden AuBenleiter gut
abgeschirmt und die Ubertragungsbandbreite sehr groB ist. Als einziger Nutzwellentyp existiert die
TEM-Welle (Transversal-Elektromagnetische Welle, die Feldvektoren E und H liegen in der
Querschnittebene), die von der Frequenz Null bis zu einer Grenzfrequenz v, eine eindeutige
Ausbreitungscharakteristik besitzt. Fiir Frequenzen v > v, konnen zusitzliche ,Hohlleiter-Wellen-
typen* angeregt werden, wodurch Mehrdeutigkeiten und erhéhte Verluste auftreten, Die Grenzfre-
quenz entspricht einer Grenzwellenldnge, die gleich dem mittleren Umfang der Koaxialleitung ist

2¢ | 1
e Ay=—mn(d, +d 4.329
" TN/ & Uy (da+‘1'i) 4 2’1:( ki) ; )

(¢ Lichtgeschwindigkeit, &, u, Dielektrizititszahl und Permeabilititszahl des den Raum zwischen
den beiden Leitern fiillenden Mediums; in technischen Anwendungen x4, = 1, d, Innendurchmesser
des AuBenleiters, d; AuBendurchmesser des Innenleiters).

Meinke u. Gundlach (1968); Sarbacher u. Edson (1950); Unger (1966).
Fiir die LeitungskenngrofBen gelten fiir 4=, und praktisch verlustfreie Dielektrika:

R = | ooV (L+L) (4.330)
s d, d

2me &y

C'= (4.331)
In (—0-11’-)
d
Fod iloigy o Suro ki oof o (4.332)
2n d, 2n v

Fig.4.189

Kreiszylindrische Koaxialleitung (Querschnitt), d,
Auflendurchmesser des Innenleiters, d, Innendurch-
messer des AuBlenleiters, & x Permittivitit und
Permeabilitit des Innenraums zwischen AuBen- und
Innenleiter, o spezifischer elektrischer Widerstand
des Innen- und AuBenleitermaterials
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1 0 1 1
Zy =2 1+ 2o JLie 1
5 = \/ 2Zom VEET ( d, d ) =y

1 Ho d,
~Zio=—1] — In |[— 4.333
O 2n &:& 8 ( d; ) ( )

Zorzy (1966), Weinschel (1964, 1990).

Um bei starren Koaxialleitungen Langzeitstabilitit und Korrosionsbestiandigkeit bei minimalen
Leitungsverlusten zu erzielen, sind die inneren Oberfldchen vielfach vergoldet. Bei flexiblen Kabeln
besteht der Innenleiter meist aus Kupferdraht oder Kupferlitze mit versilberter Oberflache. Er wird
durch dielektrisches Material in Form von Scheiben oder Wendeln, Schaumstoff oder Vollmaterial
inseiner Lage gehalten. Der Auflenleiter kann aus einem Geflecht aus Kupferdrihten oder Béindern
bestehen, der dullere Schutzmantel ist aus Kunststoff gefertigt. Eine Mittelstellung zwischen
Kabeln und festen Rohrleitungen nehmen halbflexible Rohrleitungen ein, die biegsam sind und die
gebogene Leitungsfithrung dann beibehalten.

Eine sehr grof3e Anzahl verschiedener Kabel- und Leitungstypen mit unterschiedlichen technischen
Daten ist im Handel (Tabelle 2 in Abschn. K 2.4 in Meinke u. Gundlach (1986); Tabelle 4.6/1 in
Zinke u. Brunswig (1973)).

Typische Dampfungswerte fiir eine Kabellinge von 100 m liegen fiir Hochfrequenzkabel mit
Schaum-Polyithylen-Isolation je nach Kabeldurchmesser bei 10 MHz zwischen 0,5dB und 10dB
und bei 10 GHz zwischen 30dB und 300dB. Die Dimpfung nimmt etwa proportional Vv zu.
Bei einer koaxialen 7-mm-Kupfer-Luftleitung von 1 m Liange dndert sich die Dampfung zwischen
100 kHz und 18 GHz von etwa 0,001 dB auf etwa 0,5 dB.

Nach hohen Frequenzen hin nehmen bei Koaxialkabeln die dielektrischen Verluste in der
Stitzschicht stark zu, so dall eine Verwendung zur Energiefortleitung iiber weite Entfernungen
nicht mehr sinnvoll ist. Fiir kurze Verbindungen innerhalb von Geriten und MeBplitzen sind
spezielle Koaxialleitungen mit optimal verlustarmen stiitzendem Dielektrikum bis zu Frequenzen
von 100 GHz verfiigbar.

Beispiel: Ein Koaxialkabel, dessen Auflenleiter einen Innendurchmesser von 4 mm hat, ist mit
einem verlustarmen Dielektrikum & =2,1 homogen ausgefiillt. Damit der Wellenwiderstand 50 Q
wird, muB nach Gl.(4.333) der AuBendurchmesser des Innenleiters d=d,e /% V& = | 2 mm
sein.

4.3.3.4 Hohlleiter

Hohlleiter sind allseitig nach auflen abgeschlossene metallische Leitungen mit einer zusammenhén-
genden inneren Oberfliache. Das von dieser metallischen Innenoberfldche umschlossene Hohlkabel
ist im allgemeinen mit Luft unter atmosphéarischen Bedingungen gefiillt. Die in der Praxis
benutzten Hohlleiter haben meist einen rechteckigen oder kreiszylindrischen Querschnitt. Charak-
teristisch fiir die Wellenausbreitung im Hohlleiter ist die Existenz verschiedener Wellentypen
(Moden), die sich in ihrer Feldkonfiguration und den Ausbreitungseigenschaften (y, a, f,v, ;)
voneinander unterscheiden. Jeder Modus hat eine untere Grenzfrequenz v,, unterhalb der keine
Wellenfortpflanzung mehr moglich ist. Diese Grenzfrequenz ist von den Hohlleiterdimensionen
abhingig, die so gewihlt werden konnen, dafl das zu iibertragende Frequenzband zwischen der
Grenzfrequenz der Grundwelle und der Grenzfrequenz des niachst hheren Wellentyps liegt. In
diesem Fall kann die Wellenfortpflanzung durch eindeutige Ausbreitungseigenschaften beschrie-
ben werden. In einem ,iiberdimensionierten” Hohlleiter (das ist ein Hohlleiter, in dem zwei oder
mehr Wellentypen existieren kénnen), kann ebenfalls eine eindeutige Wellenfortpflanzung im
Grundmodus erzwungen werden, wenn ein allmihlicher, stetiger und ,stoBfreier Ubergang vom
Normal-Hohlleiter auf den iiberdimensionierten Hohlleiter geschaffen wird. Uberdimensionierte
Hohlleiter werden vor allem im mm-Wellenbereich haufig benutzt, weil die Normhohlleiter wegen
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des immer ungiinstigeren Verhiltnisses Nutzfeldvolumen: Skinvolumen eine sehr hohe Wand-
dampfung haben. Die im Hohlleiter existierenden Wellentypen besitzen zusitzlich zu den
transversalen Feldkomponenten noch eine magnetische (/) oder elektrische (E.) Feldkomponente
in Richtung der Hohlleiterachse (Ausbreitungsrichtung). Demnach werden die Wellen in H- oder
TE-Wellen (TE transversale elektrische Wellen) und E- oder TM-Wellen (TM transversale
magnetische Wellen) eingeteilt. Die Phasengeschwindigkeit der Hohlrohrwellen ist groBer als die
Lichtgeschwindigkeit und betrigt

Uy (4
Vi e ’ Uy =

2
i [
v
(¢ Lichtgeschwindigkeit im Vakuum, &.,u, Dielektrizitits- und Permeabilititszahl des den
Innenraum des Hohlleiters fiillenden Mediums, z. B. Luft, &, =1, .= 1, vy=c).

Fiir die Gruppengeschwindigkeit, mit der sich die Energie im Hohlleiter fortpflanzt, gilt

(4.334)

2
vy = %;’— =vpyf 1- (—"VL) (4.335)

(w=2mnv; f Phasenkoeffizient). Aus (4.334) und (4.335) folgt
=0} (4.336)

Wegen v > v, (nach 4.334) ist die Hohlleiterwellenldnge

YL e (4.337)
V- S0
groBer als die freie Wellenlidnge. Bei einer rein fortschreitenden Welle ist der Quotient aus den in der
Querschnittsebene liegenden Komponenten der elektrischen und magnetischen Feldstirke lings
der Leitung konstant und wird als Feld-Wellenwiderstand Zg bezeichnet. Es gilt fiir H- bzw. E-
Wellen (fiir x= uy, £ = &)

(Zp)u = £ ot =7 L% (4.338)
&y A A

(Ze)e = L o =2, i (4.339)
& AL A

Z, ist der Wellenwiderstand des unendlich ausgedehnten leeren Raumes.

Der Hohlleiter mit Rechteckquerschnitt wird in der Praxis am héufigsten benutzt. Die folgenden
Betrachtungen, die bei Annahme idealer Wandleitfahigkeit (,,,,4 — ) streng gelten, sind auch fiir
technische Hohlleiter mit Oberflichen aus Kupfer, Messing, Silber, Gold, Aluminium oder
anderen gut leitenden Metallen anzuwenden. Im Rechteck-Hohlleiter existieren zwei Reihen
voneinander unabhingiger H- und E-Wellentypen, die durch die Indizes m und » charakterisiert
werden (H,,,, E,.,). m bezieht sich auf die Feldverteilung lings der Breitseite (Breite @) und n auf die
Verteilung lings der Schmalseite (Hohe b).

Bezieht man die Wellenldnge 4 auf das den Innenraum des Hohlleiters auffilllende Medium (Luft,
Dielektrikum), so dal Frequenz und Wellenlidnge iiber

PaELNas by (4.340)
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zusammenhingen, so ergeben sich fiir die Kennwerte des Rechteck-Hohlleiters besonders einfache
Ausdriicke (g, =1):

(Ag)mn = Grenzwellenldnge (4.341)

J—

Hohlleiterwellenlidnge (4.342)
U )MH
(Ze)u = aoz % + Feldwellenwiderstand (H-Wellen)  (4.343)
T l 2
1=
\/ L (lg)mn J
@
(Zr)e =\/ oz, \/ = Feldwellenwiderstand (E-Wellen)  (4.344)
&o&r L (Ag)mn |

Der Leitungswellenwiderstand, der fiir die Losung von Anpassungsproblemen mafgeblich ist,
betrégt fiir den H,,-Grundmodus

Zy=x" —f:— *(Zg)u (4.345)

Der Zahlenfaktor # ist m/2, 2 oder n%/8, je nachdem, ob Z; aus Spannung und Stromstirke,
iibertragener Leistung und Stromstiarke oder iibertragener Leistung und Spannung definiert
wurde. Fiir praktische Anwendungen benutzt man diejenige Definition, die dem vorliegenden
Problem am besten angepalit ist. Huxley (1947); Southworth (1950).

Beriicksichtigt man die endliche Leitfahigkeit der Wandungen, so ergibt sich fir H,,-Wellen im
Durchlafibereich ein Abschwichungskoeffizient entsprechend

fall (ghmo |
2 6 2b A

- (4.346)
('ls)mo a [ (l )mo JZ .
joay

mit ¢ nach Gl. (4.306).
Kohler u. Bayer (1964); Chang (1989).

Im Bereich unterhalb der Grenzfrequenz existiert keine Wellenfortpflanzung. Das elektromagneti-
sche Feld wird hier entsprechend E(z) = E(0)e ~“* exponentiell abgeschwicht. Der Dampfungskoef-
fizient ist

2
% ﬁ I _[(_AE}?LJ (4.347)

Die Umrechnung in «’ in dB pro Linge erfolgt nach Gl.(4.322). Der Grundwellentyp im
Rechteckhohlleiter, der bei technischen Anwendungen nahezu ausschliellich benutzt wird, ist die
H,;-Welle. Die Grenzwellenlinge betrigt nach (4.341) A,=2a. Die Hohlleiterabmessungen
(s. Tab. T4.05 in Band 3) werden in der Praxis so gewihlt, da sich nur der Grundwellentyp
fortpflanzen kann. Dazu muBl 4; /2 <a <A; und b<a/2 sein.
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Die Grundwelle Hy (Fig. 4.190) wird iiber einen kapazitiven Stift parallel zum elektrischen Feld
(im Abstand (2p + 1)+ A; /4) bzw. eine induktive Schleife mit der Schleifenebene senkrecht zu den
magnetischen Feldlinien (im Abstand p+4/2 von der KurzschluBebene, p=1,2,3...) in den
Hohlleiter eingekoppelt; fiir Kopplungen zwischen Hohlleitern wendet man meist Schlitzanten-

nen an.

—— p——
.:o(o""ﬂ o::lulyf"'i\'olo
oele ol ojele o elols
R
sjele _ © -Hol_o____g)ollo
N N =

SRzl (B fe f
A== =~ b s el o d
d) e)& ‘ a) 2
Fig.4.190 H,-Grundwellentyp im Rechteckhohl- Fig.4.191 Einkopplungs-Antennen zur Anregung
leiter, a), b) Einkopplung, c), d), ¢) Wel- des Ej;- a) und H,-Wellentyps b)

lenfeld, elektrische Feldlinien,
— — — magnetische Feldlinien

Die bevorzugte Anregung eines bestimmten Wellentyps m, n kann durch eine entspre-
chende Form der Antenne, die der Feldkonfiguration des zu erzeugenden Wellenmodus
angepalt ist, erzwungen werden. Fig. (4.191) zeigt solche Spezialantennen. Die Unter-
driickung unerwiinschter mitangeregter Wellentypen wird mittels Modenfilter erreicht.
Bomke u. Gefahrt (1950); Groll (1969); Harvey (1963); Klages (1956); Marcuvitz (1948), Meinke u.
Gundlach (1968, 1986); Stratton (1941); Unger (1966, 1967); Zinke u. Brunswig (1973, 1986).
Hohlleiter mit kreiszylindrischem Querschnitt werden nur fiir spezielle Anwendungen z. B. bei
Drehkopplungen zwischen Rechteckhohlleitern, bei Hohlraumresonatoren, Frequenzmessern,
Faraday-Einwegleitungen und fiir optimal verlustarme Ubertragungsstrecken benutzt (s. 4.3.3.8).
Der Hy-Wellentyp im kreiszylindrischen Hohlrohr hat besonders niedrige Dampfung, die im
Gegensatz zu den anderen Moden mit zunehmender Frequenz abnimmt. Die Grenzwellenlinge
wird fiir H,,,-Wellen durch

P, (4.348)

mn

und fiir E,,,-Wellen durch

5y M (4.349)
gegeben, wobei unter w,,, die n. Nullstelle der Bessel-Funktion 7, und unter wy,,, die n. Nullstelle
der 1. Ableitung der Bessel-Funktion 7,, zu verstehen sind. &, ist der Innendurchmesser des
Hohlleiters. Fiir den Grundwellentyp H,, findet man (4,),,= 1,706 d, fiir den Wellentyp Hy, ist
(4g)o1 =0,8204..

Bomke u. Gefahrt (1950); Meinke u. Gundlach (1968); Sarbacher u. Edson (1950); Schaffeld u. Bayer
(1956); Zinke u. Brunswig (1986).

Beispiele: Ein Rechteck-Hohlleiter aus Kupfer (o= 1,6+ 10 * Q- m) fiir das Frequenzband R 100
(8.2 GHz bis 12,4 GHz) hat die Innenabmessungen a=22,86 mm; b= 10,16 mm. Seine Grenzwel-
lenléinge ist A, =2a=45,72 mm; die Grenzfrequenz mithin v,=¢/A,= 6,56 GHz. Die Leiterwellen-
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linge betragt dann nach (4.342) bei der Frequenz 8,5 GHz: 55,4 mm, bei 10 GHz 39,7 mm und bei
12,4 GHz 28,5 mm. Bei 10 GHz ist der Feldwellenwiderstand fiir die H,,-Welle nach (4.338) bzw.
(4.343) (Zp)y=120m-3,97/2,998 =499 Q. Der Leitungswellenwiderstand (nach (4.345) mit x =2)
wird Z; =(2b/a)* (Zy)u=444 Q. Um bei 10 GHz den Hohlleiter méglichst gut an eine koaxiale
Leitung von 50 Q Wellenwiderstand anzupassen, miiite die Schmalseite b auf 1,14 mm reduziert
werden. Die Leitungsdidmpfung des Hohlleiters mit den oben angegebenen Abmessungen betrigt
bei 10 GHz nach (4.346) und (4.322) 1,04 dB auf 10 m Linge (bzw. 1,35dB bei 8,2 GHz).

Weit unterhalb der Grenzfrequenz (4> 4,) ist die Dampfung fiir rechteckige Kanile durch
A=273+1/adB und fiir kreisférmige Kanile durch 4~32,0-//d,dB gegeben (a = Breitseite des
Rechteckquerschnitts, d; = Durchmesser des Kreisquerschnitts, /= Kanalldnge). So besitzt z. B. ein
Metallkifig, der mit Léchern von 3 mm Durchmesser und 5 mm Tiefe versehen ist, eine Mindest-
Abschirmung von 32-5/3 =53 dB.

a a
0 7 — e Fig. 4.192
’ % Steg- und Doppelsteg-Hohlleiter, Querschnittsfor-
= e - o men und kritische Abmessungen, ¢ Abstand zwi-
H 7 ’ schen den beiden Schmalseiten, b Abstand zwischen
d = ¥ d T beiden Breitseiten, d Stegbreite, g Stegabstand beim
al et b] ke Doppelsteg-Hohlleiter

Eine fiir praktische Anwendungen zuweilen niitzliche Version des Rechteckhohlleiters stellen Steg-
und Doppelsteg-Hohlleiter dar (Fig. 4.192). Vorteilhaft ist, dafl bei diesen Querschnittsformen die
iibertragbare Bandbreite, die durch eindeutige Wellenausbreitung im Grundmodus ausgezeichnet
ist,auf 5:1bis 6: 1 gegeniiber 2: 1 beim Rechteckhohlleiter erweitert werden kann. Da zugleich aber
die Leitungsdampfung sich entsprechend vergroBert (bei einer Bandbreite von 5: 1 etwa gleich dem
Zehnfachen der Dampfung des Rechteckhohlleiters), werden kommerzielle Typen meist nur mit
Bandbreite 2,4: 1, evtl. noch 3,6:1 hergestellt (s. Tab. T4.07 in Band 3).

Findakly u. Haskal (1974); Harvey (1963); Hopfer (1955); Marcuvitz (1948); Meinke u. Gundlach
(1986); Unger (1955).

4.3.3.5 Planare Mikrowellenleitungen (E. Vollmer)

Fiir die Integration von Schaltungen im Mikrowellenbereich werden planare Wellenleiter
verwendet. Diese Mikrowellenleitungen bestehen aus flachen leitenden Streifen auf einer verlustar-
men dielektrischen Triagerplatte. Diese Triagerplatte wird als Substrat bezeichnet. Der in der Praxis
am héufigsten eingesetzte planare Wellenleiter ist die Mikrostreifenleitung (Fig.4.193). Diese
Leitung besteht aus einem Substrat der Dicke & mit einer leitenden Grundplatte auf der
Substratunterseite und einem leitenden Streifen der Breite w und der Dicke 7 auf der Oberseite.
AuBer der Mikrostreifenleitung (Fig.4.193) kommen noch andere Streifenleitungsformen zur
Anwendung. Die Querschnitte von verschiedenen Formen der Mikrostreifenleitung, von der
Koplanarleitung, der Schlitzleitung und der Flossenleitung (finline) sind in Fig. 4.194 zusammenge-
stellt.

Hetuyllisierung m' *

o 4
e Peteteteleteds 00 :
2RI aratas;! € Fig.4.193
Mikrostreifenleitung auf einem Substrat der relati-

Substrat ven Permittivitét e,




4.3.3 Leitungen und Bauteile 707

[8.9,9,0,0.0.0.0.9,
e 0 ®, 0.0'0‘0 0.....0.:

BRI KR
00K
'.0

0960009000067 %a e %%

Fig.4.194

uerschnitte planarer e e
Querschnitte planare PR RIS
Mlkl'owc”cnlel[ungen e e ~u ”"v.'0.'.""'.'.'.'.'.'.'.'.v‘

; I ) 0g0sasssesetetetotetotetoetotetol
a) Mikrostreifenleitung, XRRIBESEEEBEN
b) geschirmte Mikrostrei-
fenleitung,
¢) , Triplate“-Leitung,
“ ate“- EXXR R TR TR R RICRN B Tt —— —

d) ,Suspended-Substrate RRLRIKAGIIINN  PRRRIIIKILLKLGRKT,  BRUIIITEIELRL
Leitung, B RN QRRRRIRRHRNIUINA  IRSEKEROXKEL

¢) Mikrostreifenleitung
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fung, s Metallisierung
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Einfache Mikrowellenkomponenten werden meistens in einer der Streifenleitungsformen realisiert.
Bei komplexeren Komponenten wie z. B. Gegentaktmischer, Filter, PIN-Diodenschalter oder
Ubergiingen zwischen verschiedenen Leitungsformen werden mehrere unterschiedliche Streifenlei-
tungsformen verwendet. Dadurch kann bei einem Gegentaktmischer eine einfache Entkopplung
der verschiedenen Frequenzkomponenten erzielt werden.

Der Einsatz von planaren Mikrowellenleitungen hat im Vergleich zu dem von Koaxialleitungen
und Hohlleitern die folgenden Vorteile:

- Miniaturisierung des Schaltungsaufbaus

- Integrierbarkeit von diskreten Bauelementen (Halbleiter- und SMD-Bauelemente)

- Gewichtsreduzierung

- einfache, gut reproduzierbare Herstellung.

Nachteile sind:

- hohere Verluste

- Abstrahlung und Stérstrahlung bei offenen Strukturen

- begrenzte Isolation zwischen verschiedenen auf einem Substrat integrierten Schaltungsteilen.

Die fiir die Realisierung von Streifenleitungsschaltungen verwendeten Substratmaterialien konnen
in zwei grofie Gruppen eingeteilt werden (Hoffmann (1983)):
- organische Materialien, vor allem

Teflon, Polyolefin und Polystyren (¢, = 2,1 bis 2,6) in reiner Form sowie

glasfaserverstirkte Kunststoff (¢, = 2,2 bis 2,6) oder

mit Keramikpulver gefiillte Harze (g, =5 bis 20)
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- anorganische Materialien, dazu zdhlen vor allem
einkristalline Stoffe wie Saphir (¢,=9,4; 11,6),
Keramiken wie Al,O; (¢,=9,8) oder TiO, (&, = 85),
amorphe Stoffe wie Glas (z. B. mit &, =5.7),
hochohmige Halbleiter wie Si (¢, = 11,9) oder GaAs (& = 12,9) mit o > 1000 Qcm und
ferrimagnetische Stoffe wie Ferrite oder Granate (¢, =9 bis 16).

Die leitenden Schichten und Streifen werden bei der Verwendung von anorganischen Substratmate-
rialien in Diinnschichttechnik hergestellt, bei der von Keramiken auch in Dickschichttechnik. Die
Substrate aus organischen Materialien werden meistens mit Kupferfolien beschichtet, die dann mit
einfachen Photoitztechniken strukturiert werden kénnen.

Die Ausbreitungseigenschaften von elektromagnetischen Wellen auf planaren Wellenleitern
koénnen durch die folgenden drei charakteristischen Leitungskenngréfen beschrieben werden: den
Wellenwiderstand Z, , die effektive relative Permittivitit &, . und den Dampfungskoeffizienten a.

Aufgrund der geschichteten dielektrischen Fiillung des Feldraums sind auf planaren Wellenleitern
hybride Eigenwellen mit longitudinalen E- und H-Feldkomponenten ausbreitungsfihig. Die
hybride Eigenwellen-Analyse (Collin (1960); Harrington (1961); Unger (1981)) zur Bestim-
mung der Leitungskenngréfien kann nur mit einem numerischen Berechnungsverfahren wie z. B.
der Momentenmethode (Harrington (1968)), der Methode der Geraden (Schulz u. Pregla
(1980)) oder der Methode der finiten Elemente (Arlett u.a. (1968)) durchgefiihrt werden. Die
resultierenden LeitungskenngréBen sind frequenzabhingig. Einfache analytische Nidherungsaus-
driicke fiirr Z; () und ¢, (/) konnen mit Hilfe empirischer, einfach analysierbarer Wellenleitermo-
delle bestimmt werden. Diese miissen jedoch im allgemeinen mit den Ergebnissen exakter Analysen
korregiert werden (Hoffmann (1983)).

Fiir den Wellenwiderstand Z; wird je nach Leitungsform eine der folgenden drei Definitionen
verwendet:

Zu=U/l, Zu=2P/  Zpy=UQP) (4.350)

mit der Spannung U zwischen den beiden Leitern der Leitung, dem in Ausbreitungsrichtung
gerichteten Strom 7 und der in Ausbreitungsrichtung transportierten Wirkleistung P. Bei planaren
Wellenleitern mit geschichtetem Dielektrikum ergeben sich unterschiedliche Werte fiir den
Wellenwiderstand in Abhingigkeit von der verwendeten Definition. Nur im statischen Grenzfall
oder bei reinen TEM-Wellen stimmen die Werte {iberein.

Die effektive relative Permittivitit .. ergibt sich aus dem Phasenkoeffizienten f mit der
Wellenzahl k, im freien Raum zu &, .= (f/ko)%

Die Leitungsdimpfung @ einer geradlinigen, unendlich langen Leitung setzt sich hauptsachlich aus
der Leiterdimpfung @, und der dielektrischen Dampfung @, zusammen. @, ist proportional zur
Frequenz fund dem dielektrischen Verlustfaktor tan d, und kann bei Verwendung verlustarmer
Substrate mit tan d, < 10 * gegeniiber @, vernachlissigt werden. Bei halbleitenden Substratmateria-
lien mit einem spezifischen Widerstand im Bereich von 10? bis 10° Qcm ist zusitzlich die Ableit-
dampfung @, zu beriicksichtigen. Abstrahlungtritt vor allem an Leitungsdiskontinuitéten, diskreten
Bauelementen sowie Resonatoren auf und ist damit abhéngig vom jeweiligen Schaltungsaufbau.

Mikrostreifenleitung Auf diesem planaren Wellenleiter breitet sich eine Quasi-TEM-Welle mit
kleinen longitudinalen Feldkomponenten und geringer Frequenzabhingigkeit des Phasenkoeffi-
zienten (Dispersion) aus. Fiir tiefe Frequenzen kann eine statische Analyse unter Vernachlassigung
der longitudinalen Feldkomponenten durchgefithrt werden. Die resultierenden Leitungskenn-
gréfen sind abhiéngig von den geometrischen Abmessungen w, 4 und ¢ sowie von der relati-
ven Permittivitit ¢ des Substrats. Wihrend Z; und ¢, frequenzunabhiingig sind, ist @, ~ \/f_g—
(o-spezifischer Widerstand des Streifenmaterials). Analytische Ausdriicke fir Z;, & . und @
werden in der Literatur angegeben (Wolff (1978); Hoffmann (1983); Meinke u. Gundlach
(1986)).
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Der Wellenwiderstand Z; einer Mikrostreifenleitung auf einem Substrat mit &, =2,5 kann mit dem
Parameter w/h zwischen 0,1 und 8 im Bereich von 190 Q bis 23 Q variiert werden. Fiir Substrate mit
hoherem ¢, wird der Variationsbereich fiir Z; kleiner. Fiir & =10 und den oben genannten w/A-
Bereich ergibt sich ein Z; im Bereich von 105 Q bis 14 Q.

Diese Mikrostreifenleitungen mit 0,1 <w/h <8 und 0,01 <7/h<0,1 sowie £#=0,25mm und einer
Kupfermetallisierung haben bei 10 GHz fiir &= 2,5 ein a, von 0,04 bis 0,28 dB/cm und fiir &= 10
von 0,08 bis 0,56 dB/cm. Dabei nimmt @, mit zunechmenden w/k oder #/h ab.

Fig.4.195 zeigt die Frequenzabhingigkeit von &g fiir die Grundwelle sowie zwei hohere
Eigenwellen einer Mikrostreifenleitung. Wihrend die Grundwelle iiber den gesamten Frequenzbe-
reich ausbreitungsfihig ist, existiert fiir die hoheren Eigenwellen eine untere Grenzfrequenz. Damit
besitzt der Einwelligkeitsbereich der Mikrostreifenleitung eine obere Grenzfrequenz.
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Fig.4.195
Frequenzabhingigkeit von & . der Grund- /
welle und der beiden héheren Eigenwellen 1,0
der Mikrostreifenleitung (Meinke u. 0 5 10 15 20 25 30 GHz 35
Gundlach (1986)) { S e

Koplanare Streifenleitung und Koplanarleitung Bei den koplanaren Leitungen nach Fig. 4.194g und
h befinden sich alle Streifenleiter auf derselben Substratseite, von denen mindestens einer eine
endliche Querschnittsabmessung hat. Die Grundwelle auf diesen Leitungen ist ebenfalls eine
Quasi-TEM-Welle. Die Koplanarleitung (Fig.4.194h) entspricht der planaren Form einer
Koaxialleitung und die koplanare Streifenleitung (Fig. 4.194g) der einer Zweidrahtleitung.

Die aus der statischen Analyse resultierenden Werte fiir Z; der koplanaren Streifenleitung auf
einem Substrat mit ¢ = 9,8 liegen im Bereich von 50 © bis 500 Q und die der Koplanarleitung im
Bereich von 20Q bis 210Q, abhingig von den geometrischen Abmessungen w/h und s/h
(Hoffmann (1983)). Die Leiterdimpfung beider koplanarer Leitungen liegt in der gleichen
GroBenordnung wie bei der Mikrostreifenleitung mit vergleichbaren Abmessungen, ist jedoch bei
niederohmigen Leitungen (Z; < 50 Q)im Regelfall merklich héher (Zinkeu. Brunswig(1986)). So
ergibt sich fiir koplanare Leitungen auf einem Substrat mit & =9,8 und £2=0,25mm und einer
2,5 um Kupfermetallisierung bei 10 GHz fiir s/ bzw. w/h zwischen 0,1 und 10 ein @, im Bereich von
0,95 bis 0,02dB/cm.

Schlitzleitung Die in Fig.4.194i dargestellte Schlitzleitung besteht aus einem Substrat mit
einseitiger Metallisierung, die mit einem in Ausbreitungsrichtung homogenen Schlitz versehen ist.
Die Grundwelle dieser ungeschirmten Schlitzleitung ist eine Quasi-H-Welle mit einer longitudina-
len H-Feldkomponente, deren Amplitude mit denen der transversalen H-Feldkomponenten
vergleichbar ist. Diese Quasi-H-Welle zeichnet sich durch eine im Vergleich zur Quasi-TEM-Welle
der Mikrostreifenleitung ausgeprigten Dispersion von Zpy und &..¢ aus sowie durch eine
vergleichsweise groBe transversale Feldausdehnung. Fiir ¢, =9,8 und s/4 zwischen 0,05 und 2 liegen
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die resultierenden Zpy;-Werte im Bereich von 30 Q bis 200 Q (Hoffmann (1983)). Eine entsprechen-
de Schlitzleitung auf einem 0,635 mm dicken Substrat mit Kupfermetallisierung hat bei 10 GHz
eine Leiterdimpfung im Bereich von 0,36 bis 0,009 dB/cm.

Flossenleitung Eine in einen Hohlleiter integrierte Schlitzleitung nach Fig.4.194] wird als
Flossenleitung (finline) bezeichnet. Sie kann mit einem Steghohlleiter mit dielektrischem Einsatz
verglichen werden. Es gibt drei Formen der Flossenleitung: unilateral, bilateral und antipodal
(Fig.4.196). Bei allen Formen werden die Metallisierungen in bzw. symmetrisch zu der Mittelebene
der Hohlleiterbreitseite angeordnet. Der Einwelligkeitsbereich der Flossenleitung wird wie beim
Hohlleiter durch die untere Grenzfrequenz der Grundwelle und die Grenzfrequenz der nichst
hoheren Eigenwelle eingeschrankt. Die Flossenleitung hat jedoch eine groBere Bandbreite des
Einwelligkeitsbereichs als der vergleichbare Hohlleiter. Der Wellenwiderstand und der Phasen-
koeffizient der Flossenleitung haben im unteren Frequenzbereich eine ausgepriagte Dispersion.

a) b) c
MSubstrat Jumn Metallisierung bzw. Hohlleiter

Fig.4.196 Querschnitt verschiedener Bauformen der Flossenleitung a) unilaterial, b) bilateral und c) antipodal

Der Wellenwiderstand Zpy; einer unilateralen Flossenleitung liegt in Abhéngigkeit von Frequenz
und Schlitzgeometrie im Bereich von 100 Q bis iiber 600 Q (Zinke u. Brunswig (1986)). Die bei der
antipodalen Flossenleitung mdgliche Uberlappung der beiden Leiterstreifen erméglicht die
Realisierung sehr kleiner Wellenwiderstinde im Bereich von einigen Q. Daher eignet sich die
antipodale Flossenleitung fiir Hohlleiter-Mikrostreifenleitungs-Uberginge mit groBen Transfor-
mationsverhiltnissen des Wellenwiderstandes. Die Flossenleitung hat im Vergleich zum Hohlleiter
eine hohere Leiterdimpfung. Messungen im Frequenzbereich zwischen 26 und 90 GHz ergaben
minimale Verluste je Leitungswellenlinge im Bereich von 0,05 bis 0,14 dB abhingig von der
Schlitzweite. Die Diampfung nimmt mit abnehmender Schlitzweite zu (Zinke u. Brunswig
(1986)).

Wolff (1978); Gupta (1979); Hoffmann (1983); Meinke u. Gundlach (1986); Zinke u. Brunswig (1986);
Itoh (1989)

Optische Wellenleiter und Faseroptik s. unter 6.2.1.2

4.33.6 Vierpole und Zweitore; allgemeine Beziehungen (U. Stumper)

Eine Vielzahl von Bauelementen, die in Hochfrequenzleitungen eingefiigt werden, besitzen -
entsprechend der HF-Doppelleitung - zwei Eingangs- und zwei Ausgangspole, man bezeichnet sie
daher als Vierpole. Hohlleiter haben dagegen nur noch eine Eingangs- und eine Ausgangsoffnung,
solche Bauteile nennt man daher Zweitore. Bei Doppelleitungen und in Frequenzbereichen, in
denen Stromstiarke und Spannung noch hinreichend genau nach Betrag und Phase bestimmt
werden konnen, wird der Zusammenhang zwischen den Spannungen und Stromstéirken am Ein-
und Ausgang des Vierpols mit Hilfe einer Impedanz- bzw. Admittanz-Matrix ausgedriickt
(s. Fig. 4.197). Der Zusammenhang zwischen den Stromstirken und Spannungen der Ein- und
Ausgangsseite linearer Vierpole ist unter Verwendung der Impedanzmatrix bei Anwendung des
symmetrischen Bezugspfeilsystems (s. Fig. 4.197) gegeben durch

Uy =2l + Zs 1, U, =21, + Znl, (4.351)
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Fig.4.197
Vierpol-Darstellung mittels Impedanz-Matrix (U=
ZI), U, Eingangsspannung, U, Ausgangsspannung, Bl ]
1) Eingangsstromstiirke, /, Ausgangsstromstirke, Z I8 1
Impedanzmatrix. Die beiderseits zum Vierpol hin === —
gerichteten Strompfeile bezeichnet man als symme- O
trische Bezugspfeile, die (in Klammern eingefiigten) ZyZy

b z-(3"2) |

—

gleichgerichteten Bezugspfeile als Kettenbezugspfei- Bl
le, die meist in rein technischen Darstellungen be-
nutzt werden

Zy Zp
Zy Zn

wobei Z die fiir den Vierpol charakteristische Impedanzmatrix darstellt. Entsprechend ergeben sich
Ein- und Ausgangsstromstirken als Funktion der Spannungen

Mit Z= ( ) gilt in Matrix-Schreibweise U=ZI,

Il L leZ 12 by )2IUI YZZI}Z
¥ Y eristische Adllll"anz 4.
( 11 ) I l . . ix I = U ( 3 52)
21 22 matr = Y

Der Zusammenhang zwischen den Impedanz- und Admittanzparametern ergibt sich aus Y=2"!,
somit wird

Yi le) I ( Zy, -2, ) /
T e 4,353
(Y2| Bl TR T A gy )
(Zn Z|2)= b ( Yo -Yo ) (4.354)
Zy Zn YnYn—YpYy \—Yy Yu

In einer dritten Version werden die Eingangsgrofien U, 7, als Funktion der AusgangsgréBen U, I,
dargestellt, wobei es in diesem Fall - entgegen der Z- und Y-Darstellung - iiblich ist,
Kettenbezugspfeile (s. Fig. 4.197) zu verwenden. Man erhilt dann

U=A3U+Aph,  L=AnUs + Anh (4.355)

Zwischen den Elementen der Z-Matrix und der A-Matrix bestehen die Beziehungen

le=j—;: g =%:_

Zu= A;:n —Ap Anz=Z“Z%ZIZ'ZZ“

. =AL21 -~ =sz. (4.356)
Zn= 22 o= 22

Zur weiteren Beschreibung des Vierpols dienen der Eingangswellenwiderstand Z,, und der
Ausgangswellenwiderstand Z,,, die so beschaffen sind, daB} bei ausgangsseitigem Abschlufl mit Z,,,
der Eingangswiderstand Z,,, betrigt, beziechungsweise bei eingangsseitigem Abschlufl mit Z,,, der
Ausgangswiderstand Z,,, wird. Hieraus erhédlt man mit (4.355) und mit der Darstellung von U, und
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I, als Funktionen von U, und I, (4 ~'-Matrix)
Zyw=N2Zn/Zn 2., Zuw=\2n/Z\Z,. (4.357)

Zy=\Z\*Zp—Z13* Zy= \JA;z /4 (4.358)

ist der mittlere Wellenwiderstand; die Gréfen

S =VZn/Zn, $:=\Z3/Zy (4.359)

bezeichnet man als Symmetrie-Parameter. Damit ergibt sich aus (4.355) (Feldtkeller (1953))

Ui=:s; (L coshg+ U, +Z,sinh g+ lz) I = sz(m;& U, + s, cosh g+ 12) (4.360)
5 W

wobei  cosh g = ZuZx sinhg=\’ ZuZp _ (4.361)
212221 ZIZZZI

Fiir g gilt exp (g)=s,exp(g,)/s,, wobei

exp (&) = Uy/Ur=D (4.362)
der komplexe Dampfungsfaktor bei Abschlufl des Vierpols mit Z,, ist.

g=a+jb (4.363)
ist das komplexe Ddmpfungsmaf} mit dem Diampfungsmal

a=In|D| (4.364)
und dem Dampfungswinkel (Phasenmal)

b=arg D. (4.365)

Vierpole bezeichnet man als widerstandssymmetrisch (oder torsymmetrisch), wenn s;=1 ist,
d.h. Z,,=2Z,,, sie sind iibertragungssymmetrisch, wenn s,=1 ist, also Z;;=2,,. Eine Vielzahl
passiver Leitungsvierpole ist lingssymmetrisch, d. h. widerstands- und iibertragungssymmetrisch
(sl =8= ls gng)'

Die Vierpolparameter Z;; und Y;; bestimmt man experimentell aus Leerlauf- und KurzschluBmes-
sungen. Miflit man bei offenem Vierpol-Ausgang (/;=0) Eingangsstromstirke 7, und Eingangs-
spannung U, nach Betrag und Phase, so folgt daraus Z,;, = [Ul/Il],fo.

Entsprechend findet man ZZ,=[U2/I,],2:0. Die GréBen Z; und Z,; bezeichnet man als die
eingangs- bzw. ausgangsseitigen Kopplungswiderstinde (auch Kernwiderstiande). Vertauscht man
Eingang und Ausgang, d.h. schlieBt man die Spannungsquelle ausgangsseitig an und a6t den
Eingang offen, so ergeben sich Z,=[U,/L]; -¢, und Zy»=[U,/L]; -¢. In entsprechender Weise
- nur mit kurzgeschlossenem Ausgang - f'mdet man Y, =[l,/81|]U2=0 und Y5 = [12/U|]u2=o
sowie bei ausgangsseitiger Einspeisung und kurzgeschlossenem Eingang Yi,=[/,/Us]y, o und
Ya=[12/Uslu,-o-

Mit Betrag und Phase anzeigenden Spannungsmessern (Vektorvoltmetern), Netzwerk-Analysato-
ren und Mehrtorreflektometern erhilt man Ausgangsgrofien, die mittels der Netzwerkgleichungen
so miteinander verkniipft werden kénnen, daB sich die komplexen Vierpolparameter ergeben. Bei
Integration eines Mikroprozessors oder Eingabe der MeBdaten in ein Rechnersystem erhilt man in
der Ausgabe direkt die gesuchten Vierpolkenngréfen nach Betrag und Phase.
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Wird ein Vierpol am Ausgang mit einer beliebigen Impedanz Z, abgeschlossen, so betrigt seine

Eingangs-Impedanz

&

5

é— + Zy tanh g

Zy+ 2y tanh g
B

|

(4.366)

Bei einem Quellwiderstand Z, am Eingang erhélt man mit s{= 1/s, die Ausgangsimpedanz

7
4

2,

’

§

5

(i,'+2w tanh g

Zii +£}tanhg
5

=

(4.367)

Die eingangs- und ausgangsseitigen Wellenwiderstinde Z,,; und Z,,, die bei widerstandsunsymme-
trischen Vierpolen voneinander verschieden sind und vom mittleren Wellenwiderstand Z,
abweichen, sowie g findet man aus dem geometrischen Mittel bzw. aus dem Quotienten von
KurzschluB3- und Leerlaufimpedanz:

Zw = \2Z\xZ)L= Zw/sl, tanh g = VZk/Z\ (4.368)
Zyy = \ZxZy = Zy/s),  tanh g =~\/Zy/Z, (4.369)

Hierbei sind Z,x=1/Y;; und Z, =Z,, die Eingangsimpedanzen bei kurzgeschlossenem bzw.
offenem Vierpolausgang, Z,x = 1/Y>, und Z, =Z,, die Ausgangsimpedanzen bei kurzgeschlosse-
nem bzw. offenem Vierpoleingang.

Fiir einen eingangs- und ausgangsseitig angepafiten Vierpol (Z,=Z,,, Z,=Z,; Z, Quellwider-
stand, Z, Lastwiderstand) ist die Einfuigungsdimpfung allein von den Vierpol-Kennwerten
abhiingig, bei Fehlanpassungen hiingt sie zusitzlich von den Quell- und Abschlufiimpedanzen (Z,
und Z,) ab.

Bindlingsmaier u. a. (1969); DIN-Taschenbuch 22 (1978); Feldtkeller (1953); Kiipfmiiller (1952); Meinke
u. Gundlach (1968); Moeller (1964); Oberdorfer (1949); Steinbuch u. Rupprecht (1982).

Die Bestimmung der Vierpol-Parameter durch Stromstérke- und Spannungsmessungen nach Phase
und Betrag wird um so schwieriger, je hoher die MeBfrequenz wird und ist in Hohlleitersystemen
nicht mehr méglich. In diesen Fillen fiihrt man statt der Stromstéirken 7 und Spannungen U die
Amplituden der vorwirts und riickwirts laufenden Wellen am Eingang (a,,5,) und am Ausgang
(a3, by) des Zweitors ein. Die Koeffizienten Sj;, die diese Wellengréfien miteinander verkniipfen,
bezeichnet man als die Streufaktoren, die zugehdrige Matrix § als die Streumatrix. Fiir ein

beliebiges Zweitor (Fig. 4.198) gilt:

by=Sna + Spay  by=Sna + Spa, (4.370)
also b=S-a (4.370a)
mit 5= (S“ S'z) @.371)

S Sn

Die Elemente der Hauptdiagonale von S fiir i = k (Sy ) sind die Betriebsreflexionsfaktoren (kurz:
Reflexionsfaktoren), die iibrigen Elemente S fiir i#k sind die Betriebsiibertragungsfaktoren
(kurz: Transmissionsfaktoren) von Tor k nach Tor i, wobei der Bezugswiderstand fiir jedes Tor
gleich dem eingangs- bzw. ausgangsseitigen Wellenwiderstand gewéhlt wird.
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Oy 2up, Fig.4.198
Zweitordarstellung mittels Streumatrix (b= Sa)
a;, by Wellenamplituden in einer Eingangs-Quer-
schnittsebene E,
ay, b, Wellenamplituden in einer Ausgangs-Quer-
schnittsebene E;
S Streumatrix
£ £ Die Pfeilrichtungen von @, sind immer zum Zweitor
L 2 hin, die von b, vom Zweitor weg gerichtet

by

AR
i

Die WellengréBen @; und b, sind so definiert, dal die Quadrate ihrer Betrage die vorlaufende bzw.
riicklaufende Leistung ergeben.

lai| = | Vonrwl Ibtl = | VPrackw | (4372)

In Systemen, in denen sowohl die Anwendung der Strom-Spannung-Darstellung als auch die
Wellendarstellung méglich sind (z. B. in Koaxialsystemen), kénnen die Gréfen U, , a und b durch
folgende Gleichungen eindeutig einander zugeordnet werden:

al=i[ L +\/z_w,1,l b,=—]—{—q'——\/2711}

2 V Zwl 2 T Zwl
‘ 4.373)
v Yo i (
=— o Zw I by=— o Zw I
S v Nt v ]
Z,, und Z,, sind die eingangs- und ausgangsseitigen Wellenwiderstinde. Umgekehrt gilt:
1
U=vVZy(a+b) ILi=——=(a —b)
V Zwl
1 (4.374)

Uy =\Z,,(a, + by) L=

(a; — by)

V Zw2

Sind die Wellenamplituden am Ort eines bestimmten Leitungsquerschnitts durch @ und b gegeben,
so sind diese mit den Strom- und Spannungswerten am gleichen Ort durch

P=|a]2= |b|2=%(UI* + U*I) = Re (UI) (4.375)

verkniipft. P ist die im System hinter dem Bezugsquerschnitt verbrauchte Leistung.

Fithrt man die auf die Wellenwiderstinde Z,; normierten Impedanzen z;=Z;/Z,; ein und
definiert die Hilfsgréfen D, und D, gemif

D,=(zy + 1)(z22 + 1) — zpp23 D;=(1-Si)(1 — S») — S128xn

so gelten folgende Zusammenhinge zwischen z; und Sy

8, s (z1— 1) (22 +1)—z1223 = (1+81)(1=82)+ 851285

D, Zn D,
2z 28,
Sip= D:Z Z12= D:2
Sl 222| ieLs 2S2| (4376)
1 D. il D.
Wit (21 + 1) (22— 1) — 21323 _ (=S +S83) + 81282
/¢ iy Zn =

D, Dy
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Diese Darstellung 148t sich ohne weiteres auf Mehrtorsysteme mit beliebig vielen Ausgingen
erweitern (Kraus (1980)).
Kerns u. Beatty (1967); Kurokawa (1965); Michel (1981); Oliver u. Cage (1971).

4.3.3.7 T- und n-Glieder, Filterkreise

Eine Vielzahl der Bauteile, die sich als lingssymmetrische Vierpole darstellen lassen, sind in ihrem
Grundaufbau symmetrische T- oder n-Glieder, Fig. 4.199. Wie mittels der Kirchhoffschen Regeln
leicht nachweisbar ist, gelten folgende Zusammenhinge zwischen den Eingangs- und Ausgangsgro-
Ben:

h 7 7 h I A

Fig. 4.199 . e e o S
Lingssymmetrische Vierpolschaltungen (Grundele-
mente)
a) T-Glied, b) n-Glied b % || % % (U
Z, Lings-Impedanzen
Yy Quer-Admittanzen o— o O— 0
U, U, Ein-und Ausgangsspannung al b)
T-Glied: _

U =(1+ZY)U, +2Z (1 ++24)—>12

(4.377)

L=YU+(1+ZY,)h
n-Glied:

U] = (l 5 Z]Yq)U2 #+ Z|[2

(4.378)

L=2%, (1 +i§ql) U, +(1+Z2Y)h
Die wesentlichen Vierpol-KenngroBen sind in Tab. 4.11 dargestellt.

Tab.4.11 Die wesentlichen Vierpol-Kenngrofien

T-Glied n-Glied
27 Z\Y
Wellenwiderstand Z,, \/ T’ \/ 1+ #‘- 22}1 1
2 a ZY,
+
2
cosh g 1+Z\Y, 1+2ZY,
Z\Y
sinh g \/22.Yq(1+__'2_m) \/22|yq(1+£'_2£)
cosh £ 1+ ZY, o ZY,
2 2 5
sinh £- Sidy ZYy
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Uber den Aufbau von Diampfungsgliedern mittels T- oder n-Schaltkreisen s. 4.3.3.10.

T- und n-Glieder sind Grundelemente fiir den Aufbau von Tiefpéssen, Hochpissen, Bandpissen
und Bandsperren. Beispiele fiir die Realisierung solcher Schaltelemente sind in Fig. 4.200 und in
Tab. 4.12 gegeben.

L A A [
o——-I-—o o— —o
.].E L
S ) - b =

I I b g Fig.4.200

L Grundelemente von Filterschaltungen
I3 /i a) Tiefpall
i b) Hochpal}
S 5 ™ o  ¢) BandpaB
c) d) d) Bandsperre

Kammerloher (1957); Meinke u. Gundlach (1968) u. (1986); Meyer u. Pottel (1969); Méller (1964);
Vilbig (1960).

In Héchstfrequenzschaltkreisen ist der Aufbau von Filterkreisen aus konzentrierten Schaltelemen-
ten nicht mehr moglich. TiefpaBfilter konnen dann z. B. aus Leitungsabschnitten aufgebaut
werden, in die alternierend kapazitive Belastungen eingesetzt sind (Reich 2 (1947)). Hohlleiter
stellen natiirliche Hochpasse dar, da unterhalb der Grenzfrequenz v, keine Wellenfortpflanzung
erfolgt. Bandpisse sind mittels einer Kette direkt gekoppelter Hohlraum-Resonatoren realisierbar,
bei denen die Kopplung iiber eine Lochblende der gemeinsamen Querschnitts-Trennwand erfolgt.
Auch die Kopplung von A; /2 langen Resonanzhohlrdaumen iiber 4;/4-Leitungsabschnitte wird
hiufig angewandt. Ein Hohlleiter-Sperrfilter kann mittels einer Reihe im Abstand von 4; /4, mit der
Hauptleitung parallel geschalteter Hohlraumresonatoren realisiert werden (Ragan (1948)).
Beispiel: Fiir einen BandpalB, dessen Mittenfrequenz 10 MHz und dessen Bandbreite 2 MHz
betragen soll, ist C,=112,5nF vorgegeben. Aus der Bandbreite findet man nach Tab.4.12
Ly=1/(2n*(Av)2Cy)=112,6 nH, und mit vy +(1/(2n /2L, C;))=10MHz ergibt sich 1/L,C,=
3,908 - 10"s2 und damit C, =2,273nF. Aus L, C, = L, C; folgt L, =2,274 nH. Aus a, =2 arcosh 3,094
(bei 8 MHz) bzw. a,=2arcosh 2,652 (bei 12 MHz) und arcoshy=In (y++/y*>—1) findet man fiir
die Diampfung in dB (mit (4.322)) a{=31,2dB (bei 8 MHz), a3=28,3dB (bei 12 MHz).

4.3.3.8 Resonanzkreise

Leitungskreise aus konzentrierten Elementen Resonanzkreise bestehen aus der Zusammenschal-
tung einer Induktivitiit L und einer Kapazitit C, in Verbindung mit einem Wirkwiderstand R, der
auch nur der Leitungswiderstand sein kann. Man unterscheidet den Reihenresonanzkreis
(Fig. 4.201) und den Parallelresonanzkreis (Fig. 4.202).

Im ersten Fall betriigt die Impedanz Z des Kreises
Z=R+j(wL ——]——) (4.379)
oC

Sie wird rein reell, Z=R, wenn

(4.380)
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Fig.4.201 Reihen-Resonanzkreis Fig.4.202 Parallel-Resonanzkreis

vo=1/2n~/LC) ist die Resonanzfrequenz des (ungedampften) Kreises (R=0). Die Spannung
am Resonanzkreis ist gegeniiber der Stromstiarke um den Phasenwinkel

1
wlL — _C a 2
@ = arctan = et arctan {-—=— |1 — (ﬂ) (4.381)
R R

w

verschoben. Fiir @ < w, wird der Gesamtwiderstand kapazitiv, fiir @ > g induktiv, fiir @ = w, rein
resistiv.

L oL
0= B (4.382)

wird als Giitefaktor des Resonanzkreises bezeichnet, er ist ein Maf} fiir die Dampfung, die
Halbwertsbreite der Resonanzkurve und die Resonanziiberhhung der angelegten Spannung. Ein
freischwingender Resonanzkreis hat eine Amplitudendimpfunge * wobei 4 =57 die Amplituden-
abnahme wihrend einer Schwingungsperiode (7) angibt und als logarithmisches Dekrement
bezeichnet wird. Es ist

T
0-= (4.383)

Die Frequenzbreite, bei der die Leistung den halben Wert der Spitzenleistung erreicht hat, bzw.
Spannungs- oder Stromstarke-Amplitude auf 1/+/2 ihres Maximalwertes abgefallen sind, be-
zeichnet man als die Halbwertsbreite (Av),/, der Resonanzkurve. In guter Nidherung gilt

2 (Av)ij2

wenn v, die Mittenfrequenz der Resonanzlinie ist. Fiir die Resonanziiberhéhung, d. h. den Faktor,
um den die Spannung an Spule und Kondensator die urspriinglich angelegte Spannung Uj
iiberschreiten kann, gilt

(UL)max I (UC)max
Uy Uy

Da bei Reihenschaltung von Spule und Kondensator eine betrichtliche Spannungsiiberh6hung
eintreten kann, bezeichnet man die Reihenresonanz auch als ,Spannungsresonanz®; im Gegensatz
hierzu tritt ,Stromresonanz“ bei Parallelschaltung (Fig. 4.202) von Kapazitit und Induktivitit ein.
In diesem Fall ist die Kreisimpedanz

R (;)
_ (0C)? ) wC

(4.384)

-0 (4.385)

24 2_£
R?+ (wL) cj

(4.386)
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Die Resonanzfrequenz ist

1= R2£ (4.387)

1
< A L

Die Phasenverschicbung der Spannung gegeniiber dem Strom ist durch

wlL
C CLGE e iRy ¢ 3R T eaD
= R*+(wl)?

D=arctan | ——————— (4.388)
R

R*+(wL)?

gegeben. In den meisten praktischen Anwendungen ist R <+\/L/C, dann stimmt die Resonanz-
frequenz mit derjenigen bei Reihenresonanz iiberein. In diesem Fall gilt

ATl 1 i‘_ 2 ﬂ)oL
Q—/1 R w C g (4.389)

Bei kleinem Wert von R wird der Kreiswiderstand | Z| im Resonanzfall sehr hoch, so daB} | Z| — o=,
I-0 fiir R—0 wird. Der Parallelresonanzkreis wirkt daher im Resonanzfall als sehr hoher
Widerstand (Sperrkreis). Innerhalb des Kreises selbst werden aber die Teilstrome 7, und 7 sehr

hoch. Die Stromiiberhdhung betrigt in guter Ndherung

(IL)max ey (]C)max 1 Q (4390)
I Iy

wobei (I, )max bZW. (I¢)max die Maximalwerte der im Resonanzfall durch Spule bzw. Kondensator
flieBenden Stréome sind und unter 7, der Gesamtstrom zu verstehen ist.
Kammerloher (1957); Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Vilbig (1960).
Topfkreise Resonanzkreise bei hoheren MHz-Frequenzen, vor allem im dm-Wellenbereich,
werden vielfach als , Topfkreise* ausgebildet, das sind allseitig abgeschirmte kurzgeschlossene
koaxiale Leiterstiicke. Die Resonanzabstimmung erfolgt tiber eine variable Kapazitiit in Verbin-
dung mit der Leitungs-Induktivitit (Fig. 4.203). Dabei gilt gendhert (fiir vernachlissigbar kleine
Déampfung und Kopplung)

A ] nrie
wyCZy. = cot (\eu* wyl), d; <1< oy mit C=

(4.391)

(wy=2mvy, vy Resonanzfrequenz, C Abstimmkapazitit, Z; Leitungs-Wellenwiderstand, / Leitungs-
linge, r Radius des Innenleiters (bzw. der Kondensatorfliche), d Abstand der beiden Kondensator-
flichen, d, Durchmesser des AuBenleiters, &, # Permittivitit und Permeabilitdt im Innenraum).

Die Giitewerte liegen meist zwischen 10° und 10%. Die Ankopplung des Topfkreises erfolgt
kapazitiv, induktiv oder durch galvanische Verbindung mit dem Mittelleiter.

Fig.4.203

Topfkreis mit induktiver Kopplung

/ Lénge der koaxialen Leitung

d Abstand zwischen den Kondensatorplatten
der Abstimmkapazitit C

r Radius der Kondensatorplatte (und des koa-
xialen Innenleiters)

K induktive Koppelschleife

& Permittivitit und Permeabilitit des Innen-

raums
b<l
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Beispiel: Bei einem Topfkreis fiir v= 500 MHz (A = 60 cm) ist die Lange /= 10 cm, der Innendurch-
messer des Topfes d, =6 cm, der Wellenwiderstand sei 50 Q. Der Innenraum ist mit Luft gefiillt. Aus
(4.391) findet man C=3,67 pF. Mit r=(d,/2) e *”%=1,30 cm ergibt sich d=1,3 mm.

Megla (1954); Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Philippow (1969); Zinke u. Brunswig (1959).

Hohlraumresonatoren Im GHz-Frequenzbereich wird gegeniiber Topfkreis und koaxialem Lei-
tungsresonator der Hohlraumresonator mit ansteigenden Frequenzen bevorzugt. Er entsteht aus
einem Hohlleiter, der beiderseitig durch eine KurzschluBiplatte moglichst hoher Leitfihigkeit
abgeschlossen ist. Resonanz tritt ein, wenn die Lange / zwischen den transversalen Grenzflachen
gleich einem Vielfachen der halben Leiterwellenlinge ist

i B CAE : (4.392)

2 2 V\eu & (_VL)Z
v

(Zur Berechnung von Resonanzfrequenzen aus den geometrischen Daten kreiszylindrischer
Resonatoren s. Tab. T 4.08 in Band 3).

Der Giitefaktor Q von Hohlraumresonatoren ergibt sich entweder aus der Halbwertsbreite (4.384)
oder gemif} der Definition

2n - (im Resonator gespeicherte Energie)

= 7 : : : (4.393)
Energieverlust wihrend einer Schwingungsperiode
Eine rohe Abschitzung, die fiir Resonatoren beliebiger Gestalt giiltig ist, lautet
0 - Sl Volumen des Resonators (4.394)

6F  Volumen der dquivalenten Leitschicht (Skinvolumen)

(V Volumen des Hohlraums, F innere Oberfliche des Resonators, ¢ Skineindringtiefe nach
Gl. (4.306). Cross (1977).

Groll (1969); Meinke u. Gundlach (1968 und 1986); Meyer u. Pottel (1969); Kohler u. Bayer (1966);
Sarbacher u. Edson (1950).

Durch Anwendung von Hohlraumresonatoren aus supraleitendem Material unterhalb ihrer
Sprungtemperaturen (9,24 K bei Niob und 7,19 K bei Blei) lassen sich Giitewerte iiber 10" erzielen,
gegeniiber O-Werten zwischen 5+ 10° und 10° bei Zimmertemperatur.

Halbritter (1974); Meyer (1981); Petley (1980); Pfister (1976); Stein (1975).

Beispiel: In einem mit Luft gefiillten Hohlraumresonator aus Kupfer (o~1,6-10"*Qm) mit
einem kreiszylindrischen Querschnitt (d,= 5 cm), der bei der Frequenz 10 GHz (A=3cm) in Hyy-
Resonanz angeregt werden soll, gilt fiir die Hg-Welle 4,=0,820d,=4,1cm, 4, =4,40cm,
0=0,64 um, /; (innerer Abstand der Endflachen des Hohlraumes) =4, /2=2,20 cm.

V=dnl/4=432cm’, OF=ddn(+d/2)=472-103cm’.

Giitefaktor Q ~9000. (Bei Hys-Resonanz ist ¥'=216cm?, 6F=1,36-10>cm?, also Q = 16000).
Zur Vermeidung von Energiekonversion in andere Wellentypen mit héherer Didmpfung als die
extrem dimpfungsarme Hy,-Welle (z. B. E;;-Welle mit gleicher Leiterwellenlinge) wird die Wand
des kreiszylindrischen Hohlleiters als einlagige Spule aus dichtgewickeltem isolierten Cu-Draht
(,Wendelhohlleiter*) ausgebildet. Mit bei Frequenzen bis 140 GHz angewandten Wendelhohllei-
ter-Resonatoren sind Leergiiten bis 80000 erreicht worden.

Chamberlain u. Chantry (1973); Stumper (1973); Ni u. Stumper (1985).

YIG-Filter Angeregt wird die ferrimagnetische Resonanz einer in einen Wellenleiter eingebauten
vormagnetisierten Probe (oft Scheibe oder Kugel mit Durchmesser von einigen 0,1 mm) aus
Yttrium-Eisen-Granat (YIG), die iiber die Komponente des magnetischen HF-Wechselfelds mit
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Richtung senkrecht zum Vormagnetisierungsfeld Hyangekoppelt wird, z. B. mit einer Leiterschleife
um die YIG-Kugel. Solche iiber H, abstimmbaren Resonatoren kann man fiir kleine HF-
Leistungen (im mW-Bereich) und fiir Frequenzen von einigen hundert MHz bis etwa 100 GHz als
durchstimmbare und (mit Hilfe von D/A-Wandler und Stromtreiber) rechnersteuerbare Filter
benutzen. Der Einfiigungsverlust betrigt einige dB. Die mit einer Sweeprate von maximal etwa
1 MHz pro ps verschiebbare Resonanzfrequenz (von einigen 10kHz-m+ A ') bestimmt sich aus
dem gyromagnetischen Verhiltnis, dem Kristallanisotropiefeld, der Séttigungsmagnetisierung und
Entmagnetisierungsfaktoren. Die stets vorhandene Temperaturabhiingigkeit der Resonanzfre-
quenz minimiert man durch geeignete kristallographische Orientierung zum Magnetfeld H,. Auch
Bariumferrit ist als Resonatormaterial im Bereich der Millimeterwellen verwendet worden.

Chang (1990); Meinke u. Gundlach (1986).

4.33.9 Anpassung und Anpassungstransformatoren

Um einem Verbraucher die von einem Generator erzeugte Nutzleistung méglichst verlustfrei
zuzufithren, miissen Reflexionen innerhalb des Leitungssystems vermieden werden. Sie treten an
der Grenzfliche zweier unterschiedlicher Leitungsimpedanzen auf, geméf

r-%-%Z (4.395)
22 + Zl
(Z,, Z, Wellenwiderstinde der aneinandergrenzenden Medien, I" Reflexionsfaktor). Ist Z, = Z,, so
verschwindet die StoBstelle, man spricht dann von einem ,angepaliten” Leitungsiibergang.
Soll die von einem Generator maximal verfiigbare Leistung (Generatorimpedanz Z,) vom
angeschlossenen Verbraucher (Lastimpedanz Z) aufgenommen werden, so ist die Bedingung

Zi=R+jXi=Z%=R; - jX; (4.396)
zu erfiillen. Die im Lastwiderstand verbrauchte (maximale) Leistung ist dann

2
piors dbh (4.397)
4R,

Im Tonfrequenzbereich werden zur Widerstandsanpassung um einen Eisenkern gewickelte Spulen
(Transformatoren) mit den Primér- und Sekunddrwindungszahlen n; und n, benutzt (Fig. 4.204),
die in guter Niherung als verlust- und streuungsfrei anzusehen sind. Der komplexe Belastungswi-
derstand wird damit von der Sekundirseite auf die Primérseite transformiert geméf

2

i 1 (4.398)

n;

Z;=

Zwischen Z5 und Z, (Generator-Impedanz) ist dann die Bedingung fiir maximale Leistungsabgabe
Z% =275 zu erfillen.

Bei hoheren Frequenzen im kHz- und MHz-Bereich verwendet man zur Widerstandsanpassung
hiufig Resonanzschaltungen aus verlustarmen Reaktanzen, die die Anpassungsbedingung in einem
meist schmalen Frequenzband erfiillen.

Fig.4.204

Optimale Anpassung einer Last (Z;) an den Gene-
rator (Z,) iiber einen Transformator

ny, ny Primir- und Sekundidrwindungszahl

Z5  transformierte Last

Bedingung fiir optimale Leistungsaufnahme Z} =23
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Im allgemeinen Fall, in dem ein komplexer Widerstand Z; an einen komplexen Widerstand Z,
anzupassen ist, werden unsymmetrische T- oder n-Schaltungen benutzt, bei denen die ein- und
ausgangsseitigen Wellenwiderstinde die Anpassungsbedingungen an Quell- und Lastimpedanz
erfiilllen miissen.

Im Mikrowellenbereich sind konzentrierte Schaltelemente meist nicht mehr realisierbar. Man
benutzt dann Leitungstransformatoren mit kontinuierlich verteilten Impedanzen. Schlieft man
z.B. eine beliebige Leitung der Linge / mit einer Impedanz Z; ab, so transformiert sich diese
Impedanz nach der Leitungstheorie (4.3.3.1) auf den Eingang im Abstand / vom Abschluf} gemil
v by, Z,+ Z; tanh pl (4.399)

Zy +Z, tanh yl

(Z, Leitungswellenwiderstand, y Fortpflanzungskoeffizient). Nimmt man die Leitung als praktisch
verlustfrei an (y=jf) und wihlt die Lange /=, /4, so findet man bei reellen Leitungswiderstinden
Z,=R,, Z,=R, fur den Widerstand des Transformationsstiickes:

Z, =\/R\R, (4.400)

Schliefit man eine praktisch verlustfreie Leitung mit einem Kurzschlufl ab, so gilt fiir den
Eingangswiderstand

Z,=iZ, tan Bl (4.401)

Mit Hilfe zweier derartiger Reaktanzleitungen, die senkrecht von einer Hauptleitung abzweigen
und deren Eingidnge den Abstand (2n—1)4; /8 (n=1,2,3,...) haben, kénnen innerhalb eines
begrenzten Transformationsbereiches zwei unterschiedliche Impedanzen aneinander angepalfit
werden. Zur VergroBerung des Transformationsbereiches benutzt man 3 Stichleitungen im
gegenseitigen Abstand von 4;/8 (Fig.4.205). In Hohlleiterschaltungen werden anstelle von
Stichleitungen meist Schrauben oder Stifte verwendet, die in der Mitte der Breitseite des Hohlleiters
im Abstand 4, /8 zueinander eingesetzt werden und als kapazitive oder induktive Blindwiderstinde
wirken. Der E-H-Transformator (Fig. 4.206) besteht aus einer doppelten T-Verzweigung, deren
einer Zweig in der Ebene der elektrischen Feldlinien (E-Verzweigung) und deren anderer Zweig in
der Ebene der magnetischen Feldlinien (H-Verzweigung) des Hauptleiters liegt.

|

ki
Generator
o Last
|
-
Generator ¢ e iy
Fig.4.205 Koaxialer Abstimmtransformator (Tu- Fig.4.206 E-H-Transformator
ner) mit 3 Stichleitungen im Abstand E Verzweigung parallel zum elek-
Ar/8 voneinander trischen Feld des Hauptleiters
Z, anzupassende Last H Verzweigung parallel zum ma-
K,, K;, K; verschiebbare Kurzschlufi- gnetischen Feld des Hauptleiters

kolben K, K> bewegliche Kurzschlukolben
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Die verschiebbaren Kurzschliisse der beiden T-Zweige werden so einjustiert, da am Anpassungs-
ort die transformierte AbschluBimpedanz gleich dem Wellenwiderstand der Leitung ist. Beim
Gleitschraubentransformator kénnen Eintauchtiefe und Eintauchort lings eines Schlitzes in der
Hohlleiterbreitseite verindert werden, bis optimale Transformation der anzupassenden Lastimpe-
danz erreicht ist. Mit den beschriebenen Impedanztransformatoren lassen sich meist Fehlanpas-
sungen mit Welligkeiten von etwa 20:1 bis 30: 1 auf besser als 1,02:1 reduzieren.

Bailey (1989); Groll (1969); Kammerloher (1957); Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Tischer (1958);
Weissfloch (1954); Zinke u. Brunswig (1986).

4.33.10 Dimpfungsglieder

Ein HF-Didmpfungsglied kann aus reinen Hochfrequenz-Widerstinden (z.B. phasenreinen
Schichtwiderstinden) als T- oder n-Glied dargestellt werden. Bei koaxialem Ein- und Ausgang
werden die Lingswiderstidnde Z, = R in den Mittelleiter eingefiigt, wihrend die Querleitwerte Y.=G
Innen- und AuBenleiter verbinden. Ddmpfungsmal} @ und Wellenwiderstand Z,, ergeben sich aus
folgenden Bezichungen (s. Tab.4.11):

a = 2 arsinh \’ 522 (4.402)
(fiir T- und n-Glieder) und

L= 2 coshi (fiir T-Glied); Z,= _2jtrei] yon (fiir n-Glied) (4.403)
G 2 2G a
cosh 7

Sind Diampfung und Wellenwiderstand vorgegeben, so findet man fiir das T-Glied

a sinha
=Z, * tanh — G=—7—— 4.404
R=2Z,  tan 5 Z. ( )
und fiir
tanh i
R=2Z,sinha G= T (4.405)

Beispiel: Um ein Dimpfungsglied zu realisieren, das bei einem Wellenwiderstand von 50 Q eine
Abschwichung von 20dB hat, mufl - nach obigen Formeln - fiir die T-Schaltung R=40,9Q,
R,=1/G=10,1Q und fiir die n-Schaltung R,=247,5Q, R,= 1/G=61,1 Q sein.

Zur Erzielung hoher Dampfungen bei verhiltnismaBig niedrigen Wellenwiderstéinden ist die
Reihenschaltung mehrerer T- oder n-Glieder giinstiger als ein einzelnes T- oder n-Glied, da sich bei
diesem ungiinstige Werte des Verhiiltnisses von Léngswiderstand zu Querwiderstand ergeben (z. B.
sehr kleine Querwiderstinde fiir T-Glieder, sehr grole Langswiderstiande fiir n-Glieder). Kommer-
ziell angebotene Festdimpfungsglieder haben meist Werte um 3dB, 6dB, 10dB, 20dB,...,
schaltbare Dampfungsglieder sind heute rechnersteuerbar.

Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Tischer (1958); Vilbig (1960).

Bei variablen Dampfungsgliedern (Abschwichern) erfolgt die Absorption meist in Diinnschichtwi-
derstinden, die bei koaxialen Dampfungsgliedern in den Mittelleiter eingefiigt sind. Die Dampfung
kann hier z. B. iiber eine kapazitive Sonde, die lings des (rohrenformigen) Widerstandselements
verschiebbar ist, kontinuierlich verdndert werden.

Bei Hohlleiter-Dampfungsgliedern wird im einfachsten Fall ein Widerstandsstreifen parallel zu den
elektrischen Feldlinien (d. h. beim Rechteckhohlleiter parallel zur Schmalseite) in Hohlleitermitte
eingefiigt. Eine Zuspitzung der Folie an beiden Enden sorgt fiir einen kontinuierlichen Feldiiber-



724 4.3 Hochfrequenz

gang und damit fiir breitbandige Anpassung. Um die Diampfung zu verdndern, kann z. B. die
Eintauchtiefe der durch einen Langsschlitz in der Hohlleiter-Breitseite eingefiithrten Absorptions-
schicht kontinuierlich verindert werden. In einer zweiten Bauform kann ein Dampfungsstreifen,
der parallel zur schmalen Wand des Rechteckhohlleiters angebracht ist, von Wandnéhe (Ort kleiner
elektrischer Feldstarke) zur Mitte hin (Ort maximaler elektrischer Feldstiarke) verschoben werden
(Groll (1969); Tischer (1958)).

Das Rotations-Dampfungsglied ist ein variabler Prizisionsabschwicher, bei dem in einen
Hohlleiter kreiszylindrischen Querschnitts eine um die Mittelachse drehbare dielektrische Folie
eingefiihrt ist, deren Oberfliache mit einer diinnen metallischen Widerstandsschicht (z. B. Chrom-
nickel) bedampft ist. Eingangs- und ausgangsseitig wird der kreiszylindrische Hohlleiterquer-
schnitt stoBstellenfrei in einen Rechteck-Normquerschnitt iiberfithrt. Abgesehen von meist
vernachlissigbar kleinen Korrekturgliedern (z. B. durch Mehrfachreflexion) wird die Dampfungs-
anderung des Drehfolien-Absorbers allein durch die Winkeleinstellung 6 des Widerstandsstreifens
gegeniiber der Nullstellung (Flache senkrecht zum elektrischen Feld) bedingt. Die Gesamtdamp-
fung A ist

+ Ay (4.406)

A=40|og[

Ccos

(4y Grundddmpfung des Abschwichers in Null-Stellung, & Drehwinkel). Rotations-Dampfungs-
glieder lassen sich als kalibrierbare HF-Abschwicher bei Frequenzen bis hoher 100 GHz und fiir
Diampfungen bis zu 50 dB bei einer Reproduzierbarkeit von bestenfalls etwa 0,001 dB/10 dB (fiir
kleine Dampfungswerte) benutzen. Typische Werte der Unsicherheit liegen zwischen 0,01 dB/10 dB
und 0,1 dB/10dB (Warner (1977)).

Weit unterhalb der Grenzfrequenz angeregte Hohlleiter stellen Abschwicher dar, deren einstellba-
re Dampfungsdifferenz von der Verschiebung der auskoppelnden gegeniiber der einkoppelnden
Antenne und von der kritischen Dimension (beim kreiszylindrischen Hohlleiter ist das der
Innendurchmesser, beim Rechteck-Hohlleiter ist es die innere Breitseite @) abhiingt. Die Ddmpfung
in dB ergibt sich

2
¢ Mok gt (ﬁ) - Al (4.407)
% P

(4 freie Wellenldnge bei der Arbeitsfrequenz, A4, Grenzwellenlinge, 4> A,, A/ Antennenverschie-
bung). Hohlrohr-Dampfungsglieder eignen sich vor allem zur Erzielung hoher Abschwichungen
bis 100 dB und dariiber (Bayer (1980); Warner (1977)).

Die PIN-Diode (P = Positive, I = Intrinsic, N = Negative, entsprechend ihrem Dotierungsprofil) ist
eine Halbleiterdiode, deren Hochfrequenzimpedanz durch eine elektrische Vorspannung variiert
werden kann (Unger u. Harth (1972)). Sie ist als elektrisch einstellbares Dimpfungsglied und als
schneller elektronischer Schalter geeignet. Die erreichbaren Sperrdimpfungen iiberschreiten
50 dB. Ferritmodulatoren sind in 4.3.3.14 erwihnt.

4.3.3.11 Phasenschieber der Hochstfrequenztechnik

Die zum Bau von Didmpfungsgliedern angewandten Prinzipien beim Einsatz fester, verschiebbarer
oder drehbarer Widerstandsstreifen kénnen grundsitzlich auch bei der Konstruktion von
Phasenschiebern angewandt werden, wenn anstelle des Widerstandsmaterials moglichst verlust-
freie, diinne dielektrische Schichten benutzt werden (Polystrol, Teflon, Keramikstoffe).

Ein fiir genau einstellbare Phasendifferenzen geeignetes Gerit besteht aus zwei koaxialen
Leitungen gleichen Wellenwiderstandes (d. h. mit gleichem Durchmesser-Verhiltnis d,/d,), die
ineinander verschiebbar sind, also eine Koaxialleitung verdnderlicher Léinge darstellen (Fig. 4.207).
Um die bei starrem Einbau des Phasenschiebers in das Leitungssystem sich ergebenden Nachteile
der verdnderlichen Gesamtlinge auszuschalten, wird dem Phasenschieber die Gestalt eines
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Fig.4.207 Koaxialleitung veréinderlicher Lange (nach Groll (1969))
d,, (d,,d?) Innendurchmesser der AuBlenleiter
d, (di,d?)  AuBendurchmesser der Innenleiter
Al Abstand zwischen Aufien- und Innenleitersprung zur Kompensation von Reflexionen

U-Rohres (Posaune) gegeben, wodurch sich Eingangs- und Ausgangsebene nicht mehr gegeneinan-
der verschieben. Die Phasendnderung bei einem Auszug des U-Rohres um /ist dann gegeben durch

A¢=4n~%, (4.408)
L

wobei A, die Leitungswellenlinge ist (bei koaxialen Luftleitungen praktisch gleich der freien
Vakuum-Wellenlinge).

Fig.4.208

Hohlleiter-Phasenschieber nach dem Richtkoppler-
Prinzip

Pyr  HF-Eingangsleistung

NH Normhohlleiter

K beweglicher KurzschluBkolben

D Kopplungslécher i
/ Verschiebung des KurzschlufSkolbens Generator

Eine entsprechende Konstruktion fiir Hohlleiter besteht aus der Kombination eines Richtkopplers
(s.4.3.3.13) hoher Richtdimpfung (D >40dB) mit einem KurzschluB (Fig. 4.208). Bei Verschie-
bung des Kurzschlusses um / wird am Ausgang eines Seitenarmes (bei £,) eine Phasenéinderung
entsprechend Gl. (4.408) erzeugt. Bei Prizisionsausfithrungen mit hinreichend genauer Lingen-
Einstellmoglichkeit sind Phasendifferenzen zwischen 0,0002 und 0,002 (0,01° und 0,1°) realisier-
bar.

Ellerbruch (1965); Groll (1969); Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Meyer u. Pottel (1969); Tischer
(1958).

4.33.12 T-Verzweigungen

Die in koaxialen Leitungskreisen eingesetzten T-Verzweigungen bestehen im einfachsten Fall aus
einer Parallelschaltung zweier Nebenarme mit dem Haupt-Eingangsarm. Dabei sind Aufenleiter
mit AuBenleiter und Innenleiter mit Innenleiter galvanisch verbunden. Die Eingédnge der drei 50 Q-
Leitungszweige sind nicht angepafit. Um jeden der 3 Arme einen Eingangs-Wellenwiderstand von
50Q zu geben und dadurch Anpassung zu erzwingen, kann z. B. ein reeller Hochfrequenzwider-
stand von 16% Q in den Mittelleiter jedes Zweiges eingesetzt werden. Die Schwiichung zwischen
zwei Toren betrigt dann 6,02 dB.

Als Hohlleiterkonstruktion unterscheidet man das Parallel-T und das Serien-T, entsprechend der
Schaltung der Impedanzen im Ersatzschaltbild. Das Parallel-T (Fig.4.209) wird auch H-
Verzweigung, das Serien-T (Fig. 4.210) E-Verzweigung genannt, da in einem Fall die Verzweigung
in der Ebene des H-Feldes, im anderen Fall in der Ebene des E-Feldes des Eingangsleiters erfolgt.
Bei gleichen Querschnitten der Leiterarme sind die Hohlleiter-T-Verzweigungen nicht angepaft;
eine breitbandige Anpassung kann erzwungen werden, indem die Querschnitte der Verzweigungs-
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Fig.4.209 H-Verzweigung (Parallel-T). Die Ver- Fig.4.210 E-Verzweigung (Serien-T). Die Verzwei-
zweigung erfolgt in der magnetischen gung erfolgt in der Ebene des elektrischen
Feldebene (senkrecht zum elektrischen Feldvektors
Feldvektor) 1 elektrischer Feldvektor (Phasensprung
1 elektrischer Feldvektor um nt zwischen Arm 2 und 3)

arme (oder der Eingangsarme) entsprechend modifiziert und dann kontinuierlich wieder in den
Normaquerschnitt iiberfithrt werden.

Eine spezielle Doppel-T-Schaltung (Kombination eines Serien- und eines Parallel-T’s mit
angepaliten Eingéingen) stellt das ,Magische T dar (s. 4.3.4.2; Fig. 4.233), dessen Streumatrix im
Idealfall durch

(4.409)

gegeben ist. Die Anpassung S;;=S5=S33=S4=0 kann durch geeignete Abstimmelemente
erreicht werden, so z. B. durch einen in die Symmetrieebene eingefithrten Metallstift und eine
induktive Blende in Arm 4. Eine in Arm 3 eingespeiste Welle verteilt sich gleichphasig auf Arm 1
und 2, Arm 4 ist entkoppelt. Bei Einspeisung in Arm 4 erfolgt die Kopplung in die beiden
Seitenarme gegenphasig, Arm 3 ist entkoppelt (Anwendungen s. 4.3.4.2).

Klages (1956); Meyer u. Pottel (1969); Montgomery u.a. (1947), (1948); Ragan (1948).

4.3.3.13 Richtkoppler

Im allgemeinen Fall hat jede (verlustlose) Viertor-Anordnung, deren Tore vollstindig angepafit
sind, d. h. S}, = 85 = 833, = 5S4 =0, die Eigenschaften eines Richtkopplers, d. h. daf die Kopplungen
nur zwischen bestimmten Toren méglich sind, wihrend die iibrigen Tore entkoppelt sind
(Montgomery u.a. (1948)).

Wird in einer geeigneten Anordnung, z. B. fiir Hohlleiter nach Fig.4.211, die Hauptleitung mit
Eingangstor 1 und Ausgangstor 2 mit einer Nebenleitung, die die Ein- und Ausgangstore 3 und 4

Fig.4.211
Prinzip des Richtkopplers, z. B. fiir Hohlleiter (fiir

d b b, h Koaxialkoppler Tor 3 und 4 vertauscht)
o o 1 Eingangstor des Hauptarms
3 $ 2 Ausgangstor des Hauptarms
3,4 Ausgangstore der Nebenleitung
ay, ay, a3, a;  Eingangs-Wellenamplituden an den
Toren 1 bis 4
> | 2

1 by, by, by, by Ausgangs-Wellenamplituden an den
" Toren 1 bis 4

~—1—Generator K Lost K Bereich der Kopplung (hier fiir Hohlleiter) zwi-

-G a, schen Haupt- und Nebenleitung (fiir Koaxialkopp-

by b, ler Kopplung in ,Riickwirtsrichtung®)
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besitzt, gekoppelt, und eine HF-Quelle mit Tor 1 (Eingang) verbunden, so wird ein Teil der
Leistung in Arm 4 (Koppelpfad) ausgekoppelt, wiahrend am Ausgangstor 3 (Isolationspfad) im
Idealfall keine HF-Leistung nachweisbar ist. Eine solche Anordnung kann als Reflektometer
benutzt werden, weil die im Hauptarm vorwirts und riickwirts laufenden Wellen getrennt
ausgekoppelt werden kénnen. Bei Richtkopplern in Koaxial- und Planarleitungstechnik mit
»Riickwirtskopplung® befindet sich das Tor, an welchem die ausgekoppelte Leistung auftritt, auf
der gleichen Seite wie das Eingangstor 1 (Vertauschung von Tor 3 und 4).

Die Konstruktionsprinzipien sind verschiedenartig und vom Frequenzbereich, dem benutzten
Leitungssystem und den gewiinschten Spezifikationen abhingig. Vorwiegend im MHz-Bereich
benutzt man Briickenschaltungen aus Ohmschen Widerstidnden. Bei koaxialen Leitungen im MHz-
und GHz-Bereich sowie beim Bethe-Hohlleiter-Einlochkoppler wird die Wechselwirkung zwischen
elektrischer und magnetischer Kopplung ausgenutzt (Montgomery (1947); Kraus (1980);
Meinke u. Gundlach (1986)). Bei Hohlleiter-Richtkopplern verwendet man z.B. zwei im
Abstand von A, /4 angebrachte Lochkopplungen in der gemeinsamen Breitseite, wodurch im
Nebenleiter die beiden riickldufigen Wellen um 4, /2 gegeneinander verschoben sind und sich
ausléschen. Mit Vielloch-Richtkopplern (Lochzahl >2, gegenseitiger Abstand A, /4) l4Bt sich die
Kopplung in Vorwirtsrichtung erhohen und die Frequenzempfindlichkeit der Richtwirkung
verbessern. Durch geringfiigige Versetzungen im Lochabstand wird die Breitbandigkeit vergroBert.

Die Koppeldimpfung eines in der Praxis nichtidealen Richtkopplers (Fig. 4.211) ist

C=20log :—:—':— =-20log | Sul (4.410)

4

und die Richtdimpfung

[ b4
|a | [ Sai
D =20lo =20 log~—— (4.411)
LT | Sl
|as|

Mit ¢ =10~ /% erhilt man die Streumatrix der idealen Richtkopplung gemiil

0 VI=¢ |0 j¢
N i 3
S = Al e 8 (4.412)
0 j¢ 0 V1-02
i¢ V= L210

Bei handelsmiBig verfiigbaren Richtkopplern ist meist Arm 3 mit einer nicht-reflektierenden Last
abgeschlossen, so daB die Anordnung als 3-Tor betrachtet werden kann. Typische Kennwerte fiir
solche Richtkoppler sind: Koppeldimpfung 3 dB, 6 dB, 10 dB, 20 dB, 40 dB. Die Richtdampfungen
liegen fiir Hohlleiter je nach Breitbandigkeit und spezieller Konstruktion zwischen 15dB und
45dB. Spezielle Hohlleiter-Richtkoppler mit Richtdimpfungen zwischen 50 dB und 60 dB iiber ein
Hohlleiter-Normband sind verfiigbar.

Im Koppelbereich von Richtkopplern in Koaxialtechnik sind die Innenleiter von Haupt- und
Nebenleitung parallel in einem gemeinsamen AuBenleiter gefiihrt. Bei Kopplern aus planaren
Leitungen sind Haupt- und Nebenleitungen so weit genéhert, dall die Randfelder im Koppelbereich
in die Nachbarleitung iibergreifen. Die Richtddmpfung D betrégt in Frequenzbandbreiten 1:3 etwa
30dB. Fiir extrem breitbandige Koppler wird D klein; bei einem kommerziellen Koppler wird im
Frequenzbereich 1,7 GHz bis 26,5 GHz angegeben: C~16dB, D~ 12 bis 15dB, S;;~0,2.

Chang (1989); Kerns u. Beatty (1967); Kraus (1980); Meinke u. Gundlach (1968, 1986); Montgomery
(1948).
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4.3.3.14 Ferrit-Bauteile

Ferrite haben einen hohen spezifischen elektrischen Widerstand (etwa 1 bis 10°Qm je nach
Zusammensetzung und Frequenz), weshalb Mikrowellen praktisch ungehindert in sie eindringen
(s. Gl.4.306)). Der Imaginirteil der komplexen Permeabilitat g=u’ —ju” (Groll (1969); Meyer u.
Pottel (1969)), von dessen Betrag die Hochfrequenz-Absorption abhingt, kann iiber ein dulleres
magnetisches Gleichfeld beeinfluit werden. Daher kénnen in HF-Leitungen eingesetzte Ferrit-
Elemente dhnlich wie die PIN-Diode (s. 4.3.3.10) als elektrisch steuerbare Ddmpfungsglieder bzw.
Modulatoren benutzt werden.

Faraday-Effekt, ferromagnetischer Resonanzeffekt und Feldverdriangungseffekt (Groll (1969);
Klages (1956); Lax u. Button (1962); Waldron (1961, 1970)) werden zur Herstellung
nichtreziproker Leitungsbauteile ausgenutzt, z. B. von Zweitoren, bei denen die Ausbreitungsei-
genschaften von der Fortpflanzungsrichtung der Welle abhiéingen (Meinke u. Gundlach (1986);
Chang (1989)).

Ein Beispiel hierfirr ist die Einwegleitung (Isolator), die die Hochfrequenzwelle in Vorwirtsrich-
tung praktisch ungehindert durchlaft und in Riickwirtsrichtung absorbiert. Sie dient der
Entkopplung von Leitungsabschnitten, z. B. dem Schutz von Generatoren vor Riickwirkungen
durch Fehlanpassung. Einwegleitungen in Hohlleitertechnik (Meyer u. Pottel (1969)) kénnen
Riickwirts-Dampfungen von iiber 50dB in einem Hohlleiter-Normband aufweisen, Breitband-
Einwegleitungen mit Koaxial-Anschliissen entkoppeln nicht so gut (Riickwirts-Dampfungen von
etwa 20 dB in Frequenzbandbreiten von 1:2). Der Gyrator ist ein reziprokes Phasen-Drehglied. Die
Phasenverschiebungen bei Vor- und Riickwirtsdurchlauf unterscheiden sich um .

Fig.4.212

Dreiarmiger Zirkulator zur Trennung von Sende-
und Empfangssignal in einer Radaranlage

S Sender

E Empfinger

A gemeinsame Antenne

Zi Zirkulator mit 3 Toren

Sendesignal S-1-2-A

Empfangssignal A-2-3-E

Beim Zirkulator, der z. B. aus zwei Mikrowellenbriicken (s. 4.3.4.2) und einem Gyrator aufgebaut
werden kann (Tischer (1958)), sind in einer bestimmten Umlaufrichtung je 2 benachbarte
Leitungsarme miteinander gekoppelt. Zirkulatoren stellen daher von der Fortpflanzungsrichtung
abhingige Verzweigungen, bzw. Isolatoren dar (s. Fig. 4.212).

4.3.4 MeBverfahren fiir HochfrequenzgroBen

4.3.4.1 Spannung, Stromstirke, Leistung, Dampfung (D. Janik)

Spannungsmessung Definitionen und Besonderheiten. Die elektrische Spannung
wird zwischen zwei Raumpunkten r;, r, innerhalb eines elektrischen Feldes als
Linienintegral der elektrischen Feldstirke gemall (Lautz (1969); Stratton (1941))

3
U= j Eds (4.413)

4§
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definiert. Um eine eindeutige, vom Integrationsweg unabhingige Spannungsaussage
machen zu konnen, muf} U als eine Potentialdifferenz &, — @, darstellbar sein und

E=—grad @ (4.414)

gelten. Dann ist rot E = —rot grad @=0. In Feldern, in denen eine zeitlich sich dndernde
Induktion auftritt, sind diese Voraussetzungen wegen

rot E=—B (4.415)
nicht mehr erfiillt. Im allgemeinen Fall gilt dann fiir das geschlossene Umlaufintegral
$ Eds = [ (rot E),df#0 (4.416)
’2 fl
also j Eds + I Eds+#0 (4.417)
n 2

und somit U),# — U,;, die Spannung zwischen den Punkten r, und r, ist dann vom
Verlauf des Weges abhiingig und nicht mehr eindeutig definiert.

Da Gl. (4.415) fiir die Felder in Hochfrequenzleitungen gilt, ist die MeBgroBe Spannung
nur in solchen Leitungssystemen definiert, in denen die Komponente B in Richtung der
Flichennormale der Integrationsfliche verschwindet.

Das trifft fiir im TEM-Modus angeregte Doppelleitungen (Lecherleitung, Koaxiallei-
tung, s.4.3.3.2, 4.3.3.3) zu, wenn die Integrationsfliche in der Querschnittsebene des
Leiters liegt, nicht aber fiir Wellenfelder in Hohlleitern.

Fiir Hochfrequenz-Spannungsmesser (Hock (1982), Kraus (1980), Miusl (1991),
Meinke u. Gundlach (1986), sollte - wie auch im Gleichstrom- und Niederfrequenzbe-
reich - vorausgesetzt werden, dal ihr Eingangswiderstand sehr grofl gegeniiber dem
Innenwiderstand der Quelle der MeBspannung und die Eigenkapazitit hinreichend klein
ist. Da zwischen dem Eingang des Spannungsmessers und der MeBstelle im allgemeinen
ein MeBkabel liegt, entstehen MeBunsicherheiten durch die Kapazitit und den Span-
nungsabfall lings der Induktivitit der Verbindungsleitung. Die Reihenschaltung der
Induktivitit des MeBkabels mit der Eingangskapazitiat des Spannungsmessers kann zu
Resonanzeffekten fithren, die den Mef3bereich des Voltmeters beziiglich der Frequenz
begrenzen. Eine weitere Quelle der MeBunsicherheit sind kapazititve Einstreuungen von
Stérspannungen und induktive Aufnahmen von Stérkomponenten elektromagnetischer
Wechselfelder iiber Schleifenbildungen im Verbindungskabel.

Zur Vermeidung von Einstreuungen sollte das MeBkabel abgeschirmt sein, auch wenn
seine Eigenkapazitit hierdurch vergrofert wird. Die Abschirmung wird an einer einzigen
Stelle zwischen Generator und Melgerite geerdet. Bei doppelten oder mehrfachen
Erdanschliissen kénnen zwischen diesen Anschlufistellen Ausgleichsstréme flieBen,
wenn diese Punkte nur auf geringfiigig unterschiedlichem Potential liegen. Die Linge des
MeBkabels sollte stets klein gegeniiber der Leitungswellenlidnge sein, um die MeBunsi-
cherheiten infolge Welligkeit lings des Leitungsfeldes klein zu halten. Die obere
Frequenzgrenze fiir genaue Spannungsmessungen mit noch vertretbarem Aufwand liegt
etwa bei 1 GHz (Kraus (1980), Mausl (1991); Zinke u. Brunswig (1987).
Spannungsmessung durch Gleichrichtung. Bei diesem heute iiberwiegend angewandten

Verfahren wird die zu messende Hochfrequenzspannung in einer Halbleiter-Diode gleichgerichtet
und durch Messung der Richtstromstirke, die entsprechend des Kennlinienverlaufs mit der
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Fig.4.213

Dioden-Gleichrichtung (nach Kraus (1980))

a) Dioden-Kennlinie i = f(u),

b) Gleichzurichtende Dioden-Eingangsspannung
u=Uysinwt,

c¢) Dioden-Ausgangsstrom i =f(t)

P, Arbeitspunkt (U, 1)

I Mittelwert des gleichgerichteten Stromes

([idt= [ idt= [ idt= [ id¢)

) @) 3 @

Is Sperrstromstirke fiir u — co;

A;=1-1; Richtstromstirke

Infolge des nicht-linearen Verlaufs der Strom-Span-
nungs-Kennlinie ist die Stromkurve gegeniiber der
sinusféormigen Spannungskurve verzerrt

Spannung verkniipft ist, bestimmt. Fiir HF-Spitzenspannungen unter 30 mV ist die Anzeige etwa
proportional dem Quadrat des Effektivwertes der zu messenden Hochfrequenzspannung, fiir
Spitzenspannungen oberhalb 1V wird die Anzeige nahezu linear.

Die Strom-Spannungs-Kennlinie einer Halbleiter-Diode ist durch

i=1 [exp (UL) -1
T |

gegeben. (/; Sperrstromstérke fiir u — — 0, k Boltzmann-Konstante, e Elementarladung. 7'thermo-
dynamische Temperatur (Fig.4.213)). Unter dem Richtstrom A7 versteht man die Differenz
zwischen dem angezeigten Mittelwert / des Diodenstromes und dem zur Festlegung des
Arbeitspunktes zugefiithrten Gleichstrom /. Im quadratischen Anzeigebereich gilt

mit Ur= i (4.418)
e

e
Alm% { :u; ] LU (4.4.19)

d?i/du?ist die Kriimmung der Diodenkennlinie im Arbeitspunkt, u die zu messende HF-Spannung
und U ihr Effektivwert. Fig.4.214 zeigt das Prinzip eines Gleichrichter-Voltmeters. Ist die zu
messende HF-Spannung klein (U < Uy), gilt fiir die am Kondensator abfallende gleichgerichtete
Spannung Uc unter der Voraussetzung Rp> Rg mit Rs= Up/Is die einfache Beziehung (Chang

Fig. 4.214

Gleichrichterschaltung mit Vorwahl des Arbeits-
punktes

u(t) Hochfrequenz-Eingangsspannung

L Drosselspule zum SchlieBen des Gleichstromkrei-
ses bei gleichzeitiger HF-Sperre

G Gleichrichter

U, Gleichspannungsquelle, die in Verbindung mit
dem einstellbaren Widerstand R, zur Vorwahl des
Arbeitspunktes dient

C, Glittungskondensator, zur Unterdriickung von
Strom- und Spannungspulsationen an R,

Vi MeBgerit zum Nachweis der Richtstromstarke
bzw. der Richtspannung
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(1989); Schiek (1984):

2
Uc ~ & 3 (4.420)
2Ur

Fiir praktische Anwendungen ist der Zahlenwert von Uy hoher anzusetzen als sich aus der
einfachen Theorie ergibt. Die Kalibrierungen des Gleichrichter-Voltmeters erfolgt durch Anschlufl
an Gleichspannung iiber geeignete Transfernormale. Dabei wird die HF-Spannung, die an einem
ohmschen Widerstand eine ihrer Wirkleistung entsprechende Erwiirmung erzeugt, durch eine
Gleichspannung gleicher Wirkleistung substituiert und so der Effektivwert der HF-Spannung mit
kleinen MeBunsicherheiten ermittelt.
Fantom (1990), Hermach u. Williams (1966), Janik (1978), Selby (1953) u. (1968).
Legt man eine Hochfrequenzspannung oberhalb 1 V an den Eingang gemiB Schaltung Fig. 4.214,
so entspricht die Spannung Uc am Kondensator unter der Voraussetzung Rp Cp > 7 (7 Periodendau-
er einer HF-Schwingung) nach einigen Perioden etwa dem Spitzenwert u der eingangs angelegten
Hochfrequenzspannung.
Fiir sinusférmige Eingangsspannungen gilt

Mk ol 2mu
Uc~u—-—'Urln . 4.421

ST Pig W ( Ur ) ( )
Dann ist die prozentuale Abweichung p= 100 (Uc—u)/4 der Kondensatorspannung von der
Amplitude u:

e % In (—-2(’/"‘ ) (4.422)
T

Fiir Sinusspannungen iiber 3V wird p<3%(p=1% fir 10V).

Bei Anwendung des Gleichrichterverfahrens iiber einen groBeren Spannungsbereich werden
verschiedene Bereiche der Diodenkennlinie durchlaufen (quadratischer Bereich - Ubergangsbe-
reich - linearer Bereich), so daB die Skaleneinteilung sich fortlaufend mit dem Bereich der
MeBspannung indern miiBte. Um dies zu vermeiden, wird die zu messende Spannung mit Hilfe
eines variablen Spannungsteilers und einer Regelmefschaltung in einen Bereich verlagert, fiir den
die MeBspannung linear von der Anzeigespannung abhingt (Fig. 4.215) (Kraus (1980)).

In neueren Geriten wird durch digitale Signalverarbeitung der Richtspannung die Diodenkennli-
nie in einem weiten Spannungsbereich korrigiert, ebenso lassen sich Temperatur- und Frequenzein-
fliisse auf die Spannungsanzeige beriicksichtigen.

Zur MeBbereichserweiterung von Dioden-Voltmetern, deren maximale Eingangsspannungen
bei etwa 2V liegen, verwendet man frequenzkompensierte R C-Spannungsteiler. Fig. 4.216 zeigt
den prinzipiellen Schaltungsaufbau eines solchen , Tastkopfes® und Fig. 4.217 sein Ersatzschaltbild
unter Beriicksichtigung der Verluste in den Kondensatoren.

Fig.4.215

Prinzipschaltung eines technischen Spannungsmes-
sers (nach Kraus (1980))

u; ist die zu messende Hochfrequenz-Spannung.
Uber das Stellglied in Verbindung mit dem Diffe-
renzverstirker D wird die vom Generator G angege-
bene Spannung so gesteuert, dal uy=u; wird. Der
Teiler T wird so eingestellt, daBl die gemessene
Spannung u; immer im linearen Anzeigebereich liegt
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b f _Spannungsmesser

| b > |

P

[u-l—- i[-l— Rl |V Uz:

P
Fig.4.216 Tastkopf mit Spannungsteiler zur Redu- Fig.4.217 Ersatzschaltbild des Tastkopfes nach
zierung der Eingangsspannung u, auf die Fig.4.216

Mefspannung u, am Eingang des Span- Ry, R}, R sind die Verluste in den
nungsmessers (nach Miausl (1991)) Kapazititen C;, C, und C,=Cy+C,

(nach Méusl (1991))

Fiir die Spannungsteilung gilt

U _Ri+R_G+G
U, R, G

wenn die Nebenbedingungen R, C, = R, C; und R R’ = R} erfiillt sind. Die relativen MeBunsicher-
heiten der kommerziellen Tastképfe liegen - je nach Frequenzbereich — zwischen 1% und 5%
(Méusl (1991)).

Hochfrequenzspannungen unter 1 mV werden meist nach dem Uberlagerungs-Verfahren mit
MeBempfingern (s. 4.3.2.2) bestimmt. Die Grenzempfindlichkeit dieser Empfanger wird erreicht,
wenn die Signalspannung am Empféngereingang so klein wird, daf sie gleich der auf den Eingang
bezogenen dquivalenten Rauschspannung U, (s. 10.7.1.1) wird. Die Grenzempfindlichkeit U, eines
Uberlagerungsempféngers ist:

U, = - \/kT.BFR, (4.424)

2

(4.423)

’

(k Boltzmannkonstante, 7, Arbeitstemperatur des Empfangers, B Frequenzbandbreite des
Empféingers. F Rauschzahl (s.10.7.1.2), R, Eingangswiderstand des Empfingers (Realteil), U;
Rauschspannung.

Stromstirkemessung Stromstdrkemessungen sind im Hochfrequenzbereich von ge-
ringerer Bedeutung als Spannungsmessungen, sie sind meist unsicher und ein hinrei-
chend streuungsfreier MeBaufbau ist aufwendiger. Die Anwendung beschrinkt sich auf
die Messung von Antennen- und Schwingkreisstromstarken sowie auf Stromstérkemes-
sungen an Leistungsgeneratoren und an Stromzangen. Bei koaxialen Systemen kann das
Mefgerit in den Innen- oder Auflenleiter eingefiigt werden, zu hohe Zusatzkapazititen
zwischen Mefigeriat und Erde sowie ein grofler Spannungsabfall im Strommesser sind zu
vermeiden. Kleine Stromstirken werden nach Bolometer-Methoden in Verbindung mit
MeBbriicken ermittelt; auch Gleichrichterverfahren werden vielfach angewandt
(s. Leistungsmessung). Bei kleinen und mittleren Stromstirken verwendet man Ther-
moumformer (s. 4.2.3.2) und optische Verfahren, bei denen die Lichtstéirke eines durch
den HF-Strom auf Glithtemperatur erhitzten Heizelementes gemessen wird (Kraus
(1980); Meinke u. Gundlach (1986); Zinke u. Brunswig (1987)). Bei hohen
Stromstéirken wird ein kleiner definierter Stromanteil aus der Leitung ausgekoppelt
(s.4.3.3.13) und dem MeBgerit zugefiihrt. Stromwandler in Verbindung mit Thermoum-
formern sind bis zu Stromstirken von 100 A und Frequenzen bis etwa 150 MHz
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anwendbar. Eine wirksame Abschirmung der Mellsysteme und der Zufithrungsleitungen
ist besonders wichtig(Kraus(l980); Miusl (1991) Schiek (1984); Selby (1968); Zinke
u. Brunswig (1987).

Leistungsmessung Allgemeines, Definitionen. Die zu bestimmende MeBgroBe ist
die Wirkleistung Py, die in einem reflexionsfrei an den Wellenwiderstand Z, der
Generator-Ausgangsleitung angepaBten reellen AbschluBBwiderstand (R = Z,) absorbiert
wird. Bei Durchgangsleistungsmessern wird ein kleiner definierter Anteil der zu
bestimmenden Leistung aus der Hauptleitung ausgekoppelt und dem MeBwiderstand
zugefithrt. Als Hochfrequenz-Aufnehmer fiir kleine Leistungen dienen Leitungsteile
(koaxial oder Hohlleiter), in die das absorbierende Element (Widerstand, Bolometer
(Barretter, Thermistor), Diode oder Thermoelement) als angepalter Abschluf} einge-
setzt ist (MeBkopfe). Sie stehen kommerziell fiir Leistungsbereiche zwischen 100 pW und
20 W zur Verfiigung.

Die genauesten Verfahren beruhen auf der Gleichstrom-Substitution. Hierbei wird die
zu messende Hochfrequenz-Wirkleistung durch eine Gleichstromleistung ersetzt, die die
gleiche Enderwiirmung im Absorber erzeugt wie die zu bestimmende Hochfrequenz-
Leistung. Ist Pjr die im MeBkopf absorbierte Leistung und P die substituierte
Gleichstromleistung, so definiert man den ,effektiven Wirkungsgrad des MeBkopfes“

{” ; (4.425)
Pyr :

Mit der dem MeBkopf zugefiihrten und zu bestimmenden Hochfrequenzleistung Py
hingt Py gemilh

Heff =

Phr
—Hr 4.426
L= |6 S~

zusammen, wobei I der Eingangsreflexionsfaktor des Melkopfes ist. Somit gilt

PHF=

§ I
e 4.427

T i
(7+(1 — | I|?) bezeichnet man als den ,Kalibrierungsfaktor K des MeBkopfes®.
Fiir Leistungsmesser, die aufgrund ihrer Bauart keine Gleichstrom-Substitution ermog-
lichen, ist der Kalibrierungsfaktor K = P /Py entsprechend definiert, dabei ist P, die am
Geriit angezeigte Leistung.
Eine unberiicksichtigte Fehlanpassung zwischen dem Generator (Ausgangsreflexions-
faktor I',) und dem MeBkopf des Leistungsmessers (Eingangsreflexionsfaktor 77) kann
zu erheblichen MeBunsicherheiten fithren. Zwischen der angezeigten Leistung P, und
der Leistung Pz, die man mit einem ideal angepalBiten Gerit messen wiirde, besteht
folgende Beziehung:

Pag= 22 (11 - LT (4.428)

Thermische Leistungsmessung mit WiderstandsmeBkopf. Fig.4.218 zeigt den inneren
Aufbau eines WiderstandsmeBkopfes fiir koaxiale Leitungssysteme. Der HF-MeBwiderstand ist
ein kleiner zylindrischer Schichtwiderstand, er entspricht im gesamten ausnutzbaren Frequenz-



734 4.3 Hochfrequenz

Fig.4.218

WiderstandsmeBkopf mit Temperaturfiihler und

MefBbriickenkreis

I koaxialer Eingangskonnektor

2 Mittelleiter

3 Auflenleiter

4 Diinnwandbereiche zur thermischen Isolation
Rn des MeBwiderstandes

1 2 Lol SRV D 5 Hochfrequenz-MeBwiderstand Z~Z; =R,

W plo] oy 6 Temperaturfithler (Rg temperaturempfindli-
RN'T_ cher Widerstand, z. B. Bolometer)
! ! 8 7 Briickenkreis, Ry Briickenwiderstinde. Ab-

— A gleich bei Rg= Ry
8 Anzeige-Instrument im Abgleich-Kreis

bereich dem Wellenwiderstand der Eingangsleitung. Die Temperaturerh6hung des MeBwider-
standes durch HF-Absorption wird in einem getrennten Mefikreis ermittelt. Ein temperaturemp-
findlicher Me3widerstand Ry (z. B. Thermistor) liegt — elektrisch entkoppelt - direkt an dem
den MeBwiderstand konisch abschlieBenden AuBenleiter. R, ist Teil einer Wheatstoneschen
Briickenschaltung, deren Abgleich durch die Erwdarmung von R, bei Temperaturerhhung des
HF-Mefwiderstandes gestort wird. Die Briickendiagonal-Spannung bzw. die Stromstirke des
Briickenfehlstromes ist bei kleinen Erwidrmungen etwa der absorbierten HF-Leistung pro-
portional.

Widerstandsmef3kopfe neuester Bauart fiir Frequenzen bis 26,5 GHz werden als integrierte planare
Schaltung in Diinnfilm- und Halbleitertechnik hergestellt. Die Erwdrmung eines Filmwiderstandes
auf sehr diilnnem Substrat wird mit einem planaren Thermoelement detektiert. Die Empfindlichkeit
der WiderstandsmeBkopfe betrigt etwa 0,5 VW ! bis 0,2 VW !, Die relative MeBunsicherheit eines
direkt anzeigenden thermischen Leistungsmessers liegt je nach Frequenz- und Leistungsbereich
zwischen weniger als 1% und 20%.

Der Frequenzbereich der WiderstandsmeBBkopfe reicht bis zur Gleichspannung herab. Systemati-
sche nicht frequenzabhingige MeBunsicherheiten kénnen daher weitgehend eliminiert werden,
wenn man Gleichstrom-Substitution anwendet, und die Anzeige der Briickenverstimmung bzw. der
Thermospannung lediglich als Indikator dient. ZweckmiBig ist ein selbstabgleichendes MeBsystem
mit zwei massen- und temperatursymmetrischen Absorbern. Die frequenzabhidngigen MeBunsi-
cherheiten werden durch Messen des effektiven Wirkungsgrades bzw. des Kalibrierungsfaktors mit
Hilfe eines HF-Leistungsnormals (z. B. kalibrierter Bolometer-Mef3kopf) erfafit.

Thermische Leistungsmesser mit Bolometer-MeBkopf. Bolometer sind temperaturabhidn-
gige Widerstinde, deren Temperaturkoeffizienten d9R/36 bei Barrettern (sehr diinne Metalldréihte
oder planare Diinnfilme) positiv und bei Thermistoren (Halbleiterelemente) negativ sind.
Bolometer werden durch die Widerstandsempfindlichkeit f=AR/AP charakterisiert, § gibt an,
welche Widerstandsinderung AR bei Absorption der Leistung AP eintritt. Typische Werte fiir f
sind 4500 QW ! bei Barrettern und 10 kQW ! bis 25 kQW ! bei Thermistoren. Die MeBstromstér-
ken sind typisch etwa 10 mA und damit die entsprechenden Spannungsempfindlichkeiten 45 VW
bei Barrettern und 100 VW ! bis 250 VW ! bei Thermistoren.

Das Prinzip des MeBkreises zeigt Fig. 4.219. Die Widerstinde R, und Ry sind Normalwiderstinde.
Wird der Briicken-Gleichstrom so eingestellt, daB} die Briicke abgeglichen ist, (/g = 0), so ist R, = Ry.
Um optimale Absorption der HF-Leistung im Bolometerelement zu gewihrleisten, entsprechen die
Widerstinde R, bzw. R, dem Leitungswellenwiderstand. Die absorbierte Leistung wird durch
Gleichstrom-Substitution gemessen. Zu diesem Zweck wird nach Hochfrequenz-Einspeisung der
Briickengleichstrom bis zum erneuten Abgleich reduziert, die Spannung am Bolometer verringert
sich dadurch von U, auf U,. In den selbstabgleichenden Bolometerbriicken (Hewlett Packard
(1977)) erfolgt diese Einstellung automatisch, wobei der Briickenfehlstrom 7 des Nullzweiges in
Verbindung mit einem Regelverstirker als Steuerstrom benutzt wird.
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i

Ry R
Fig.4.219
Prinzip der Hochfrequenz-
Leistungsmessung mit Bolometer d)
G HF-Generator
M MeBkopf
Ry, Bolometerwiderstand
Ry Briickenwiderstand
R, Bezugs-Normalwiderstand
Iz Briickenfehlstrom

Ie=0 Ry

Die substituierte Gleichstromleistung P, die der zu bestimmenden HF-Leistung entspricht, ist

2 2
B diaid (4.429)
Ry
Der genaue Wert der zu bestimmenden HF-Leistung ergibt sich aus (4.427). Der effektive
Wirkungsgrad von Bolometer-MeRkopfen kann in Mikrokalorimetern sehr genau bestimmt
werden (Bayer (1970); Engen (1957); Fantom (1990); Montgomery (1947)). Die relativen
MeBunsicherheiten liegen dabei etwa zwischen 1-10 * und 2-10 2 je nach Frequenz und
Leistungsbereich. So kalibrierte Bolometer-MeBkopfe dienen als HF-Leistungsnormale.

Der LeistungsmeBbereich von Bolometer-MefSképfen liegt zwischen 10 pW und 10 mW, sie werden
in Koaxialleitertechnik bis 18 GHz und in Hohlleitertechnik bis etwa 150 GHz gebaut. Dank der
Gleichstrom-Substitution sind Bolometer-MefBkopfe sehr lineare HF-Leistungsdetektoren, und
Leistungsverhiltnisse kénnen mit sehr geringen Unsicherheiten gemessen werden. Der effektive
Wirkungsgrad braucht hierfiir nicht bekannt zu sein, wenn man in einem Leistungsbereich arbeitet
(meist < 10 mW), in dem 7 praktisch leistungsunabhéingig ist.

Thermischer Leistungsmesser mit Thermoelement. Als thermische Leistungsdetektoren
werden héufig auch direkt geheizte Thermoelemente benutzt. Als integrierte Schaltung in
Halbleiter- und Diinnfilmtechnologie kénnen sie mit sehr kleinen Abmessungen gebaut und so fiir
Frequenzen bis 100 GHz eingesetzt werden. Zur Entkopplung des Gleichstrom-MeBkreises fiir die
Thermospannung von der Hochfrequenz-Speiseleitung und zur Steigerung der Empfindlichkeit
werden zwei gleichartige Thermoelemente mit Kondensatoren fiir die Hochfrequenz parallel, fiir
die Gleichspannung jedoch in Serie geschaltet. In einer héufig verwendeten Bauart ist ein Schenkel
eines Metall-Halbleiter Thermoelementes als Metall-Diinnfilmwiderstand zur Leistungsabsorp-
tion ausgebildet, wihrend der zweite Schenkel aus hochdotiertem Halbleitermaterial als Zuleitung
niederohmig ist (Fig. 4.220). Die Empfindlichkeit dieses Leistungsdetektors betrigt etwa 0,2 VW !
und der MeBbereich liegt zwischen 1pW und 100mW. Da die HF-MeBleistung kapazitiv
eingekoppelt wird, werden diese HF-Leistungssensoren mit einem im Mefgerit eingebauten HF-
Referenzoszillator bekannter Leistung kalibriert.

Leistungsmesser mit Gleichrichter. Ohne thermische Umwandlung und daher mit kleinen
Zeitkonstanten werden HF-Leistungen durch Gleichrichten des Spannungsabfalls an einem
angepaliten Leitungs-Abschlquiderstand gemessen. Die Gleichrichterdioden werden im quadra-
tischen Bereich ihrer I-U Kennlinie betrieben (s.4.3.2.2). Die vom Richtstrom an einem
Lastwiderstand erzeugte Gleichspannung ist dann der absorbierten Leistung proportional.

Mit Low-Barrier-Schottky-Dioden werden Leistungen bis 100 pW herab detektiert, iiber etwa
10 pW wird der Bereich der leistungsproportionalen Anzeige iiberschritten. Die Empfindlichkeit ist
gegeniiber den thermischen Detektoren grofl. Fiir breitbandige Detektordioden in koaxialer
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kalt warm kalt

Fig.4.220

HF-Leistungssensor mit zwei direkt geheizten Ther-
moelementen (nach Hewlett Packard (1977))

a) Zusammenschaltung der beiden Thermoelemente
b) Schnittzeichnung eines Thermoelementes

C,, C; Kondensatoren

Uny Thermospannung

WD  Diinnfilmwiderstand

n-Si n-Silizium (hochdotiert)

SuU Siliziumsubstrat

ZL Zuleitung (Gold)

IS Isolierschicht

Bauform werden bis 40 GHz Werte von etwa 400 VW ' und bis 50 GHz von 300 VW ! angegeben.
In Hohlleitertechnik sind sie bis 100 GHz mit Empfindlichkeiten von etwa 500 VW ! erhiltlich,
und bis etwa 200 GHz fallen die Werte auf 75 VW ! ab.

Auch mit Feldeffekttransistoren - als passives Bauelement betrieben — konnen HF-Gleichrichter-
schaltungen aufgebaut werden (Krekels, Schiek u. Menzel (1992)). Beziiglich der Anpassung,
des LeistungsmeBbereiches und der Temperaturempfindlichkeit sind mit Feldeffekttransistoren
gegeniiber iiblichen Detektordioden verbesserte Eigenschaften zu erzielen.

MefBbereichs-Erweiterung. Mit einer analogen, vor allem aber mit einer in neueren Geréten
digitalen Signalverarbeitung der Detektor-Ausgangsspannung kann die Kennlinie im nicht
leistungsproportionalen Bereich korrigiert und so der MeBbereich fiir eine lineare Anzeige
erweitert werden. Hohe zu messende Leistungen werden dem Leistungsaufnehmer hiufig tiber luft-
oder auch 6lgekiihlte kalibrierte Dampfungsglieder zugefiihrt.

Durch Auskopplung definierter kleiner Leistungsanteile mittels Richtkoppler (s. 4.3.3.13), deren
Nebenarm mit einem Leistungsmefikopf abgeschlossen ist, lassen sich Leistungsmessungen ohne
spezielle fiir hohe Leistungen ausgelegte Dampfungsglieder bis in den hohen Wattbereich
ausfiihren. Betriigt die Koppelddmpfung CdB, so ist die im Nebenarm gemessene Leistung durch

P;.I": o3 PHF < 10 /A0 (4430)

(Pyr Eingangsleistung in dem Hauptarm des Richtkopplers) gegeben. Der Hauptarm des
Richtkopplers ist bei Verwendung als Abschlul-Leistungsmesser mit einer gut angepafiten, evtl.
luft- oder wassergekiihlten Last abgeschlossen. Um breitbandige Messungen ausfiihren zu kénnen
und um die Unsicherheiten hinreichend klein zu halten, sollte die Richtdimpfung des Kopplers
nicht kleiner als 40 dB sein, der Reflexionsfaktor des Hauptarms sollte 0,02 nicht tiberschreiten.

Bei Bolometerkopplern (Fig. 4.221) ist ein Barretter- oder Thermistormefikopf fest am Ausgang
des Nebenarms montiert. Das Verhéltnis

P bzw. K, = P,
(Pur) (Pur)

(P, Gleichstrom-Substitutionsleistung im Bolometerelement des Nebenarms, (Pyy); zum Richt-
koppler-Eingang laufende HF-Leistung, (Pyr); den Richtkoppler-Ausgang verlassende Hochfre-
quenz-Leistung) wird als Kalibrierungsfaktor K, bezeichnet: K, wird bei Verwendung als
AbschluBleistungsmesser, K bei Verwendung als Durchgangsleistungsmesser benutzt.

(4.431)

1=

P
Pup)p=— (4.432)
HF)1.2 Kl,z

Bei hinreichend hoher Richtdimpfung und kleinen Reflexionen (s.0.) liegen die relativen
Unsicherheiten aufgrund der Kopplungseigenschaften etwa zwischen 110 *und 1-10 2
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Fig.4.221 Bolometer-Koppler zur MeBbereichs-Erweiterung G Generator, (Pyg); Hochfrequenz-Eingangslei-
tung in den Hauptarm des Richtkopplers, (Pyr); Hochfrequenz-Ausgangsleistung aus dem
Hauptarm des Richtkopplers, Ps Gleichstrom-Substitutionsleistung, gemessen im Bolometer-
MeBkopf im Nebenarm, I, Reflexionsfaktor vom Generator. I'; Reflexionsfaktor vom Eingang des
Koppler-Hauptarmes, I'> Reflexionsfaktor vom Ausgang des Koppler-Hauptarmes. 77 Reflexions-

faktor von der Abschlufilast

P, P
o)== (Pl
(Pup) X, (Pur)2 A

K, Kalibrierungsfaktoren nach Gl. (4.431)

DurchfluBkalorimeter fiir hohe Leistungen. Hohe Leistungen (im 100-W- und kW-Bereich)
sind mit einem DurchfluB-Kalorimeter direkt bestimmbar, bei dem eine mit konstanter Geschwin-
digkeit stromende Fliissigkeit (z. B. Ol bei MHz-Frequenzen, Wasser bei GHz-Frequenzen) als
angepafite AbschluBlast in ein Hohl- oder Koaxialleitersystem eingesetzt ist. Die absorbierte

Hochfrequenzleistung ist dann

P= i—':‘- ¢,* AT (4.433)

(Am/At Flissigkeitsmasse/Zeit, ¢, spezifische Warme, AT Temperaturerhdhung).

Mit einer zwischen Ein- und Ausfluf} eingefiigten Heizwicklung wird eine Gleichstrom-Kalibrie-
rung maoglich, mit der die kalorimetrischen Verluste hinreichend genau erfaBbar sind. Je nach
konstruktivem und meBtechnischem Aufwand liegen die relativen Mefunsicherheiten zwischen 1%
und 10%.

Bayer (1967); Montgomery (1947); Reich u.a. (1947); Schick (1984); Tischer (1958)

Abschwiichungsmessungen Begriffe und Definitionen. Wird ein beliebiges passives
oder aktives Zweitor in eine Hochfrequenzleitung eingesetzt, so sind Eingangs- und
Ausgangsspannungen (bzw. Eingangs- und Ausgangsleistung) unterschiedlich, da jedes
reale Bauteil verlust- und reflexionsbehaftet ist oder — im Falle eingebauter aktiver
Elemente (Verstirker) - einen Spannungs- oder Leistungsgewinn erzeugen kann. Ist U,
die Eingangs- und U, die Ausgangsspannung (bzw. P, die Eingangs- und P, die
Ausgangsleistung), so definiert man die Spannungsabschwichung (s. Gl. (4.321),
(4.322)).

A(U)) 20 log % (4.434)
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bzw. die Leistungsabschwichung

A(P) =10 log ﬂ (4.435)
P,
Negative Werte (U, > U, bzw. P, > P)) weisen auf eine Verstarkung hin. Die folgenden
Betrachtungen beschréinken sich auf Abschwichungen durch passive Bauteile (Kernsu.
Beatty (1967), Warner (1977)).

Als Substitutionsverlust (substitution loss) bezeichnet man den Unterschied in der
Abschwichung eines Zweitors (Streumatrix Sy, s.4.3.3.6) gegeniiber einem anderen
(Streumatrix S7.). Alle Formeln driicken das Abschwachungsverhéltnis in dB aus.

|51 1211 — Suly) (1 = Splh) — SpSu L }
|S2ul?1(1 = ST Ty) (1 = S%lh) — ShSul I

I, und 7', sind die generator- und lastseitigen Reflexionsfaktoren, vom Einfiigungspunkt
aus gesehen. Ist das Bezugs-Zweitor (Siy) so beschaffen, dal es ein idealer Ubertrager ist
und die gesamte verfiigbare Generatorleistung auf die Last iibertragt, so ist der

Ubertragungs-Verlust (transducer loss) beim Ersatz durch einen beliebigen Ab-
schwicher (S;y)

Lr=1010g[

Ls = 10 log { (4.436)

10 = Sy Tl Sl S SOSHTHEN ‘ (4.437)

| Sul(1 | Il?) (1 —| 11 [?)

Ist das Bezugs-Zweitor eine ideale verlust-, reflexions- und phasenanderungsfreie

Verbindung (S7,=5%=0, S}2=S5=1), so spricht man vom Einfiigungsverlust

(insertion loss)

(1 - Suly) (1 — Sul}) - SuSulLl2
| Sul?|1 - I

Wird der Einfiigungsverlust in einem idealen Mefsystem /', =0, I} = 0 bestimmt, so hdngt

der gemessene Abschwichungswert nur noch von dem Streuparameter S,; des MeBob-
jektes (nicht mehr von System-Eigenschaften) ab und wird als Dampfung bezeichnet

L =10log (4.438)

Ly=A=10log

; (4.439)
| S5

Die der Eingangs-Reflexion des MeBobjektes zuriickzuschreibende Dampfungskompo-
nente ist

1
Ar = 10log =+ (4.440)
1—|Syl?
und die durch Absorption bedingte Komponente
& 2
Ax=10 logll—Sl'S"z'—l Ag + Ay = A. (4.441)
21

Die maximalen MeBunsicherheiten |84|, die bei der Bestimmung der Dampfung durch
Vernachldssigung der Fehlanpassung (|7,|#0, |I3|#0) auftreten konnen, sind in
Tab. T. 4.09 in Band 3 angegeben.



4.3.4 MeRverfahren fiir Hochfrequenzgrofen 739

Werden nacheinander zwei Leitungssysteme mit den Eingangsreflexionsfaktoren 7"} und
I'y mit einem Generator, dessen Reflexionsfaktor am Ausgang 7 ¢ ist, verbunden, so ist
das Verhiltnis der vom ersten System (/'1) aufgenommenen Leistung zu der vom zweiten
System (I')) aufgenommenen Leistung gegeben durch

o 7 T R e ¥ il
S 1—|71;|?
Ist das System 1 ideal an den Wellenwiderstand der Leitung angepaBt (I"j=0), so

bezeichnet man den entsprechenden Ausdruck als Zy-Fehlanpassungsverlust (Ly) (Z,
mismatch loss)

’

P
e {7
P g[

LM'M =10 lOg (4442)

1 =l P
Ly =10 log ['_l—l}'“—ll_zl—} (4.443)
T 1

Bei angepafltem Generator wird hieraus

Ly = 10 log (4.444)

R

o051
Geniigt das Bezugssystem der Bedingung 7"1* =TI}, so wird die maximal verfiigbare
Generatorleistung von diesem aufgenommen. Der hierauf bezogene Verlustausdruck
heiBt konjugierter Fehlanpassungsverlust (L¢) (conjugate mismatch loss)

|1 —I“gl“,l2
A-|LHA- 0P )

Abschwichungen werden meist durch Vergleich der unbekannten Ddmpfungsstrecke
mit derjenigen eines kalibrierten variablen Abschwichers bestimmt (z. B. Eichleitung,
Rotations-Dampfungsglied, Hohlleiter unterhalb der Grenzfrequenz). Die Substitution
kann in Reihen- oder Parallelschaltung erfolgen (s. Technische Schaltung fiir Damp-
fungs-Substitutionsmessungen).

Bei Verwendung eines Spannungs- oder Leistungsmessers kann die Ddmpfung direkt aus
dem Verhiltnis der gemessenen Spannungen bzw. Leistungen nach (4.434) bzw. (4.435)
bestimmt werden.

Mit dieser Spannungs- bzw. Leistungsverhdltnis-Methode lassen sich mit gut angepaften

geeigneten Generatoren und LeistungsmeBgerdten MeBunsicherheiten von wenigen 0,001 dB/
10 dB in einem Dynamikbereich von etwa 30 dB erreichen (Bayer (1974 u. 1975); Warner (1977)).

0,02 0,1
0,91 0,05

gefiigt, dessen Reflexionsfaktoren generatorseitig I, = 0,35 und abschluBseitig 77=0,15 sind. Aus
bl =S”al + Suaz; bZ: Sya + Szzag findet man mit 1"| =b|/a| und r|=02/b22 F, =S” F S|2521/
(1—-8517)=0,1117. Mit (4.443) wird der Z;-Fehlanpassungsverlust Ly =—0,29 dB (Gewinn!, d. h.
bei Fehlanpassung wird mehr Leistung aufgenommen als bei Anpassung). Nach (4.445) wird
Lc=0,28 dB. Nach (4.437) erhilt man fiir den Ubertragungsverlust Ly = 1,32 dB, nach (4.438) fiir
den Einfiigungsverlust L;= 1,12 dB und nach (4.439) fiir die Vorwirtsdimpfung 4, =0,82 dB und
die Riickwirtsdimpfung 4, =20dB.

Eichleitungen. Zur Dampfungsmessung in koaxialen Leitungssystemen sind Eichleitungen als

Bezugsdimpfungsglieder besonders geeignet. Konstruktiv bestehen diese aus Ddmpfungsvierpo-
len, die aus ohmschen Widerstéinden in n- oder T-Schaltung (s. 4.3.3.10) zusammengesetzt sind.

Lc=10log (4.445)

Beispiel: Ein Zweipol mit der Streumatrix S= ( ) wird in ein Leitungssystem ein-



740 4.3 Hochfrequenz

Ein- und Ausgang der Dampfungskette sind an den Wellenwiderstand des Leitungssystems gut
angepalit (z. B. 50 Q, 75 Q, s< 1,1). Die stufenweise schaltbaren Einzelelemente sind beziiglich ihrer
Abschwichung in dB dekadisch aneinander gereiht, z. B. in Stufen 10x0,1dB, 10x1dB und
10x 10dB, was insgesamt eine Maximalabschwidchung von 111dB ergibt. Hinzu kommt die
unvermeidliche Grundddmpfung (bei Schalterstellung 0 dB), die je nach Frequenz etwa zwischen
0,1dB und 1dB liegt. Der gewiinschte Dampfungswert wird dadurch eingestellt, dal die nicht
benutzten Glieder durch Schalter aus der Reihenschaltung herausgenommen werden (im Gegen-
satz zu den Kettenleitern, die auch als Bezugsabschwicher benutzbar sind. Hier bleibt die Kette
immer als Ganzes zusammen, an den Verbindungsstellen der Einzeldimpfungsglieder kann die
Bezugsspannung abgegriffen werden). Handelsiibliche Typen sind heute - vor allem fiir Frequen-
zen im kHz-, MHz- und unteren GHz-Bereich - bis etwa 140dB Gesamtdampfung auch als
rechnersteuerbare Gerite erhiltlich.

Die Unsicherheiten liegen - je nach Giiteklasse des Gerites — meist zwischen 0,01 dB/10 dB und
0,5dB/10dB. Die Reproduzierbarkeit der Einstellung ist von den Kontakten der Umschalter
abhingig. Bei Frequenzen im kHz- und MHz-Bereich lassen sich die Werte bei Spitzengeriten auf
etwa 0,005 dB/10 dB reproduzieren (Kraus (1980)). Koaxiale schaltbare Stufen-Abschwicher sind
handelsmiBig bis zur oberen Frequenz von 60 GHz erhiltlich; mit wachsender Frequenz erh6ht
sich die Fehlanpassung (Welligkeitsfaktor s): z. B. bis 8 GHz ist s< 1,5, bis 26,5 GHz ist s<2,0 und
bis 60 GHz ist s<2,3 (s.4.3.4.2). Als Bezugsdimpfungsglieder in Hohlleiterschaltungen sind
Rotationsdimpfungsglieder (s. 4.3.3.10) besonders geeignet.

Technische Schaltungen fiir Dimpfungs-Substitutionsmessungen. Mittels Substitu-
tionsverfahren sind hohe Dampfungsmefibereiche bis 120dB erreichbar und Linearitidtsabwei-
chungen des Detektors bei der Leistungsverhiltnis-Methode werden vermieden. Man unterscheidet
je nach Art der Dampfungssubstitution im wesentlichen folgende Verfahren: Hochfrequenz
(HF) -, Zwischenfrequenz (ZF) - und Niederfreuquenz (NF)-Substitution. (Chang (1989);
Meinke u. Gundlach (1986); Warner (1977)).

Bei HF-Substitutionsverfahren wird die auszumessende Dampfungsstrecke mit einem kali-
brierten Abschwicher (z. B. Eichleitung, Rotationsdampfungsglied) verglichen, und zwar entweder
in Reihen- oder in Parallelsubstitution (Fig. 4.222). Wesentlich dabei ist, daf} die Leitungsabschnit-
te, in die das zu messende und das Bezugs-Dampfungsglied eingesetzt sind, last- und generatorseitig
gut angepalit sind (7, ~ I ~0), damit gem@l (4.438) und (4.439) der vom Mefisystem unabhingige
Diampfungswert des MeBobjektes ermittelt wird. Variable Abschwicher sollten am Eingang und
Ausgang mit einer Einwegleitung zur Vermeidung von Riickwirkungen versehen sein (s. 4.3.3.14).
Bei Parallelsubstitution kann z.B. durch Einbau zweier synchron betriebener elektronischer
Schalter zwischen beiden Kaniilen eine schnelle Umschaltung zwischen Mef3- und Vergleichskanal
erfolgen (Schaltfrequenz z. B. 100 Hz oder 1kHz). Ist ein selektiver Empfénger auf die Schaltfre-
quenz abgestimmt, so verschwindet das Empfangssignal bei Abgleich beider Ausgangssignale auf
gleiche Amplitude. Der Mefibereich richtet sich nach dem Bereich des kalibrierten Bezugsdamp-
fungsgliedes.

CHEFAEFA-EHHS

al

Fig.4.222 Prinzipielle MeBschaltungen fiir Dampfungsmefplitze
a) Reihen-Substitution, b) Parallel-Substitution, Ax auszumessendes Ddmpfungsglied, Ay variables
kalibriertes Normaldimpfungsglied
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Null-
detektor
variables
NF-

Dampfungs-
normal

Fig.4.223 Zweikanal-DampfungsmeBplatz fiir Niederfrequenz-Substitution
K, MeBkanal, K, Vergleichskanal

Ein Schaltbeispiel fiir NF-Substitution in Zweikanaltechnik zeigt Fig. 4.223. Der Hochfrequenz-
Generator wird mit Niederfrequenz (z. B. 1 kHz) amplitudenmoduliert; die Folgeschaltung ist in
einen MeB- und Vergleichskreis aufgespalten, die mit einem demodulierbaren Detektor (z. B.
Barretter-MeBkopf) abgeschlossen sind. Die hier abgenommene Niederfrequenzspannung wird
iiber ein kalibriertes Niederfrequenz-Dampfungsnormal (z.B. einem Widerstandsteiler oder
induktiven Spannungsteiler) einem Nulldetektor zugefiihrt; die Niederfrequenzspannung der
beiden Kanile wird nach Amplitude und Phase abgeglichen. Abweichungen der Detektor-
Kennlinie vom leistungsproportionalen Verlauf verursachen MeBunsicherheiten, die bei hinrei-
chend kleiner HF-Eingangsleistung (Pyr< 1 mW) +0,02 dB/10 dB nicht tiberschreiten. Das Verfah-
ren ist fiir Messungen von Diampfungen bis etwa 35 dB in einem Schritt geeignet.
Dimpfungsmessungen mittels ZF-Substitution (Fig. 4.224) werden vor allem zur Messung hoher
Diampfungsdifferenzen bis etwa 120 dB angewandt. Hierbei wird die vom Generator kommende
HF-Leistung der Frequenz v nach Durchgang durch den zu vermessenden Abschwiicher einem
Mischer zugefiihrt, in dem von einem Uberlagerungsoszillator ein Signal der Frequenz v+ Av
eingespeist wird.

variables ZF-
Dampfungsnormal

(ZF)
G J
I

Fig.4.224 Dampfungsmefplatz nach dem Verfahren der Zwischenfrequenz-Parallel-Substitution.
Das Ausgangssignal vom MeBobjekt (Schaltweg ABCDEF) wird mit dem Ausgangssignal von ZF-
Diampfungsnormal (Schaltweg GHDEF) verglichen. Dem Mischdetektor wird vom Uberlagerungs-
Generator (Weg LB) ein Signal der Frequenz v+ At, zugefithrt. Bei Schalterstellung HD wird
zusitzlich iiber IJKEF ein Rauschsignal eingespeist, das dem Rauschbeitrag vom Mischdetektor
entspricht und diesen eliminiert
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Dem Mischer ist ein auf die Zwischenfrequenz Av (oft 30 MHz oder 60 MHz) abgestimmter
Filterkreis mit ZF-Verstiarker nachgeordnet. Bei Zwischenfrequenz wird auch das kalibrierte
Bezugsdampfungsglied betrieben (z.B. ein unterhalb seiner Grenzfrequenz im H;,-Modus
angeregter Hohlleiter kreiszylindrischen Querschnitts, s.4.3.3.4, 4.3.3.10; bei kHz-Frequenzen
auch ein induktiver Spannungsteiler, s.4.2.7). Die MeBunsicherheiten liegen meist zwischen
0,005dB/10dB und 0,05dB/10dB.

Bayer, Warner, Yell (1986); Chang (1989); Meinecke u. Gundlach (1986); Warner (1977); Weinert
(1980).

4.34.2 Impedanz, Reflexion (U. Stumper)

Definition und Besonderheiten Fiir den komplexen Widerstand Z, die Impedanz, gelten
die folgenden Gleichungen

Z=|Z|ei®=R+jX= iy: (1 ¥]e %) = (G +jB)"! (4.446)

Uber die Definition und Bedeutung von Impedanz Z und Admittanz ¥ sowie deren reelle
und imagindre Komponenten wird auf4.2.1.3 verwiesen. Die Komponenten von Zund ¥
sind durch folgende Relation miteinander verkniipft:

R I G
Konduktanz G = ——-—R2 i X2 Resistanz R = m
U Y 30 AN Bl (4.447)
§ Rz o p X2 & Gz s 32

Nach Gl. (4.83) gilt fiir den Phasenwinkel @ = arctan (X/R). Der Winkel d = (1/2) — @ hat
als ,, Verlustwinkel“ in der Hochfrequenztechnik besondere Bedeutung; er ist ein Maf fiir
die in einem Bauteil bei einer vorgegebenen Frequenz auftretenden ohmschen Verluste

tan d = cot @ = % (4.448)

Im kHz- und unteren MHz-Bereich lassen sich Resistanzen sowie positive und negative
Reaktanzen als konzentrierte Elemente darstellen. Nahezu reine Wirkwiderstinde sind
bis zu hochsten Frequenzen durch Schichtwiderstinde herstellbar, wobei die Schicht-
dicke des Widerstandsbelags kleiner als die dquivalente Leitschichtdicke ist. Es ist
allerdings unvermeidlich, daf} bei hheren Frequenzen Parallelkapazitiaten zwischen den
AnschluBstellen aufteten. Der Tragekorper ist meist Keramik oder Glas, wobei die
Widerstandsschicht z. B. durch Metall- oder Kohlenstoffzerstaubung (Aufdampfverfah-
ren) aufgebracht werden kann. Reine Kapazititen werden am besten durch Luftkonden-
satoren aus Metallen héchster Oberflachenleitfihigkeit realisiert; Induktivitidten durch
Spulen mit méglichst vernachlédssigbarem ohmschen Widerstand der Drahtwicklungen.

In diesen Fillen gilt

X= o (Kapazitive Reaktanz)
oC

(4.449)
bzw. X = wL (Induktive Reaktanz)
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Die unvermeidlichen ohmschen Verluste werden durch die Verlustwinkel

tan 60 = wR-C bzw. tand, = b, (4.450)
wl

ausgedriickt, wobei Rq bzw. R; die dem Kondensator bzw. der Spule anhaftenden
ohmschen Verluste sind.
Im hoheren MHz- und GHz-Bereich wird die Darstellung reiner konzentrierter
Induktivititen oder Kapazititen immer schwieriger. Die hier auftretenden Impedanzen
sind meist aus kontinuierlich verteilten induktiven und kapazitiven Anteilen zusammen-
gesetzt, wobei die iiberwiegend vorhandenen Anteile das Gesamtverhalten (induktiv
oder kapazitiv) des Bauteils bestimmen (DIN-Taschenbuch 22 (1978); Meinke (1965);
Rint (1978)).

MeBbriicken fiir komplexe Widerstinde und Leitwerte Die in der NiederfrequenzmeB-
technik iiblichen Schaltungen (s.4.2.4.4, 4.2.5.4 und 4.2.6.4) fiir Briicken zur Messung
komplexer Widerstinde oder Leitwerte lassen sich zum Teil auch im Hochfrequenzbe-
reich anwenden. Dabei werden WiderstandsmefBbriicken vorzugsweise fiir kleinere
Werte (bis etwa 30 Q), LeitwertsmeBbriicken fiir gréBere Werte des Widerstandes, und
zwar bei Frequenzen bis einige hundert MHz benutzt. Eine Voraussetzung fiir moglichst
geringe MeBunsicherheiten ist die eindeutige Erdung sowie die Schirmung von Einzel-
komponenten der Briicke. Bei letzteren sowie bei Verbindungsleitungen machen sich
zudem die hochfrequenzwirksamen residuellen Wirk- und Blindwiderstinde bemerkbar,
so daB im Einzelfall eine griindliche Analyse des Briickenabgleichs und der Auswertung
der Messungen nétig ist. Beim Aufbau aus Widerstinden, Kondensatoren und
Induktoren wird die Koaxialtechnik angewandt. Zur Briickenabstimmung werden
variable Kondensatoren bevorzugt.

Da gewendelte oder gar Drahtwiderstinde wegen hoher Induktivitit ausscheiden,
miissen Diinnfilmwiderstinde (Kohle-, Nickel-Chrom-, Zinnoxid-Schicht auf Keramik-
rohr ohne Drahtanschliisse) verwendet werden.

Das Ersatzschaltbild (Fig. 4.225) umfafit die Kapazitit C der Enden, die Lingsinduktivitit L und
den Wirkwiderstand R, welcher um so frequenzunabhéngiger wird, je kleiner die Schichtdicke im
Vergleich zur Skin-Eindringtiefe (s.4.3.3.1) ist. Der frequenzabhiingige komplexe Widerstand ist
dann (Kreisfrequenz ):

_ R+jofL(l -»’LC)-R*- C}
cans 1 (b ECY + AR i
Fiir als Innenleiter in koaxiale Gehiduse eingebaute Widerstande in Zweipolschaltung im Bereich
von etwa 20 Q bis etwa 200 Q und bei Frequenzen, fiir welche w?+ LC < 1 und w?R?C? < 1 gilt, kann

durch geeignete Wahl von L als Funktion des Aulenleiterdurchmessers der Blindwiderstandsanteil
in Gl. (4.451) zum Verschwinden gebracht werden (Woods (1962) u. (1976)).

Wiihrend im unteren Frequenzbereich bis etwa 30 MHz héufig Drehkondensatoren als
variable Kondensatoren benutzt werden (s.4.2.4.4), wird bei hoheren Frequenzen die

z (4.451)

R L
£ L R
¢ -
Fig.4.225 Ersatzschaltbild eines Widerstandes bei Fig.4.226 Ersatzschaltbild eines variablen Konden-

Hochfrequenz sators bei Hochfrequenz
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Koaxialbauweise (Kapazititsbereich maximal etwa 300 pF) empfohlen. Das Ersatz-
schaltbild eines Kondensators (Fig.4.226) umfafit neben der Kapazitit C auch eine
Lingsinduktivitit L und einen im allgemeinen sehr kleinen Widerstand R mit R*<L/C
und R <wL. Fiir die frequenzabhéngige Admittanz Y gilt dann genéhert

w?C?R s 6
(—o’LCy, U -eL0)

Bei der Abstimmung von Briicken (und Resonanzkreisen, s.4.2.4.4) ist zu beachten, daf} eine
Anderung von C auch eine Anderung A G des Wirkleitwerts (Konduktanz) geméal

|AG| = |w*R{C3 — C?}| (4.453)

hervorruft (L und R hier konstant), wobei C, und C; die zur Abstimmung fithrenden Kapazitits-
werte mit und ohne Priifling sind. A G tritt dann als Fehler bei der Bestimmung insbesondere sehr
kleiner Wirkleitwerte (z. B. bei der Messung sehr kleiner dielektrischer Verluste) und gleichzeitig
vorhandenen grofien Blindleitwerten w+(C) — C,) stérend hervor (Woods (1976)).

(4.452)

Im Realfall ist mit der Variation von C auch eine Variation von L verkniipft. Fiir ein
variables Kapazititsnormal mufl deshalb die an den Anschluflklemmen wirksame
Kapazitit C,, = C/(1 —w?L C) durch Kalibrierung bestimmt werden (Koaxialkondensa-
tor s. Woods (1957)).

Koaxialleitungsstiicke fester Linge (ohne dielektrische Stiitzen: ,air lines“) konnen als
berechenbare Kapazitits- oder Induktivitits-Normale dienen, wenn sie an einem Ende
mit einer bekannten Streukapazitit (,Leerlauf*), beziehungsweise mit einem Kurz-
schluf}, abgeschlossen werden (Weinschel (1964, 1990); Woods (1960); Zorzy (1966)).
Spulen benutzt man wegen ihres Serienwiderstandes und ihrer Eigenkapazitit im
Hochfrequenzbereich nicht als Normale.

L2 L2

L, =5nH Fig.4.227
Ersatzvierpol eines 3cm langen 50-Q-Koaxialkon-

G =2pF
nektors (nach Woods (1976))
a Priiflingsanschlufy

a b Meliebene

o>

Zum Anschlufl von Priiflingen an Briicken werden koaxiale Konnektoren (fiir Prazisionsmessun-
gen moglichst mit definierter Anschlufiebene) bevorzugt. Serienkapazitit C, und Lingsinduktivitit
L, ihres Ersatzvierpols (Fig. 4.227) fithren zu im wesentlichen frequenzunabhingigen systemati-
schen Fehlern bei der Bestimmung der Blindkomponente in Gegenwart einer wesentlich von Null
verschiedenen Wirkkomponente des Widerstands oder Leitwerts des in der Ebene @ angeschlosse-
nen Priiflings, wenn die Briickenmessung sich auf die Ebene b bezieht. Wird bei einer
WiderstandsmeBbriicke der Erstabgleich fiir einen Kurzschluf in @ und der zweite Abgleich fiir den
Priifling mit Impedanz Zx =Ry + jwLy durchgefiihrt, so tritt als Fehlergrofe eine Induktivitit
~CR% (—0,125 uH fiir Rx=250Q und fiir die in Fig.4.227 dargestellte 50 Q-Leitung von 3cm
Linge) auf. Wird bei einer LeitwertsmeBbriicke zuerst gegen einen Leerlauf in @ und dann bei
angeschlossenem Priifling mit Admittanz Yx= Gy +jwCx abgeglichen, so tritt eine Kapazitit
~L,G% (—50 pF fiir Gx=0,1 S und fiir die in Fig.4.227 dargestellte Leitung) als Fehlergrofe auf
(Woods (1976)). Prinzipiell ist deshalb fiir den ersten Fall ein moglichst hochohmiger (C, klein), fiir
den zweiten Fall ein moglichst niederohmiger (L, klein) Konnektoranschluf} vorteilhaft. C, und L,
miissen durch Kalibrierung oder durch Berechnung aus den geometrischen Daten des Konnektors
bestimmt werden (Woods (1957)).
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Zur Messung der Impedanz Ry + jw Ly bei Frequenzen bis etwa 30 MHz wird die einen
variablen Normalwiderstand zum Abgleich der Wirkkomponente enthaltende Max-
well-Wien-Briicke herangezogen (s.4.2.6.4). Die relative MeBunsicherheit wird mit
etwa +3% (Jones u. Anson (1974)) angegeben.

Eine weitere WiderstandsmeBbriicke, die Schering-Briicke, wird bis etwa 60 MHz mit
relativen MeBunsicherheiten von maximal +2% (Jones u. Anson (1974)) zur Bestim-
mung des komplexen Widerstandes Ry +jXx induktiver und kapazitiver Priiflinge
(Anschlufl an KK’, Fig. 4.228) verwendet. Sie wird zunéchst fiir einen KurzschluBl (Werte
der Briickennormale C,; = C3Ry/R,, Cg; = C3R,/R; und dann erneut fiir den Priifling
(Werte C,, Cg,) abgeglichen. Im Idealfall ist (ohne Berticksichtigung des Einflusses von
Residuen)

Ry -2 Gl Gy Yy e Mg = (1 /)01 Cp — 1/ ). (4.454)

Fig.4.228 Prinzipschaltbild der Schering-Wider-
standsbriicke (ohne Abschirmung und Fig.4.229 Prinzipschaltbild der Schering-Leitwert-

Detektoriibertrager) briicke (ohne Abschirmung und Detek-
KK’ Anschluffkonnektor, 0 Nulldetek- toriibertrager)

tor, Cy, Cy variable Kapazititsnormale, KK’ AnschluBkonnektor, 0 Nulldetek-
Ry, Hilfswiderstand, G Hochfrequenzge- tor, Cy, Cy variable Kapazititsnormale,
nerator G Hochfrequenzgenerator

Als MeBbriicke zur Bestimmung des komplexen Leitwerts Gx+jwCx steht fiir
Frequenzen bis iiber 250 MHz die Schering-Leitwert-Briicke (und fiir Prizisions-
messungen die Doppel-T-, Briicke®, Woods (1957)) zur Verfiigung. Im Idealfall der
residuenfreien Briicke (Fig. 4.229) ist

Gx =2 (1/Ca = 1/Cud Cx=Cor — Cin, (4.455)

2

wobei Cy=C3R4/R>, Cpi=C3R,/R, die Werte der Briickennormale bei offenem
AnschluBkonnektor (Leerlauf, fiir Prazisionsmessungen sind Abstrahlung und Streuka-
pazitit am offenen Konnektor zu beachten) und Cy,, Cp, die Werte der Briickennormale
bei angeschlossenem Priifling bedeuten. Die relative MeBunsicherheit betrigt auch etwa
+2% (Jones u. Anson (1974)).
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Bei Frequenzen bis etwa 10 MHz stehen kommerzielle ,LCR-Meter* zur Verfiigung. Dem Priifling
wird ein Strom eingeprigt und die Impedanz des Priiflings als Verhiltnis von (komplex
gemessenem) Spannungsabfall und Stromstiarke bestimmt.

Resonanzverfahren Resonanzverfahren werden in der HochfrequenzmeBtechnik (auller bei der
Messung von Stoffkenndaten, s.4.3.4.3) im Frequenzbereich bis etwa 250 MHz zur Bestimmung
des Giitefaktors Q (s.4.3.3.8) von Spulen (Eigenkapazitit Cg) angewendet, die mit einem festen
oder variablen Kondensator C zu einem Parallel- oder Serienresonanzkreis zusammengeschaltet
werden, Im ersten Fall wird der Gitefaktor durch Messung der Halbwertsbreite und der
Resonanzfrequenz der Spannungs-Resonanzkurve bestimmt (s. 4.2.6.4). Im Falle des in kommer-
ziellen ,,Q-Metern“ enthaltenen Serienresonanzkreises (Fig. 4.230) dient ein verlustarmer variabler
Kondensator zur Abstimmung auf Resonanz. Liegt am Resonanzkreis eine Hochfrequenzspan-
nung konstanter Frequenz und bekannter Amplitude |U| an (R, einige mQ, R, > R,), und wird mit
dem (hochohmigen) Spannungsmesser V bei Resonanz eine Spannungsamplitude |Ug| gemessen,
so ergibt sich

0'= _% . ﬂ 4 (4.456)
(& U
43
P
R L
Fig.4.230
g Giitemessung aus Spannungsiiberhohung
K°1 KK’ Anschlukonnektor
A A% Hochfrequenz-Spannungsmesser
AL . V' C  variabler Kondensator
G Hochfrequenzgenerator

P Priifling (Spule)
= Cg  Streukapazitat

1L

Cg muB fiir genauere Messungen gesondert ermittelt werden. Von Nachteil ist, daB der Priifling auf
einer Seite iiber einen endlich grolen Widerstand R, geerdet ist. Fehler treten infolge der Belastung
der Resonanzkreise durch die Verluste der Kondensatoren C und den endlichen Eingangswider-
stand der Spannungsmesser auf (Thurley (1971)).

Als Transfernormale fiir Q-Meter dienen Sitze abgeschirmter Spulen, deren Giitefaktoren
beispielsweise mit Hilfe hochauflésender AdmittanzmefBbriicken bestimmt werden (Stumper
(1989a)).

Impedanzbestimmung mit der MeBleitung Wird eine homogene Leitung mit dem
Wellenwiderstand Z; durch eine komplexe Last abgeschlossen, deren Impedanz Z ist, so
wird die einfallende Welle zum Teil reflektiert, mit dem komplexen Reflexionsfaktor

r-2-%
Z+2Z

Die hin- und riicklaufenden Wellen iiberlagern sich zu einer stehenden Teilwelle,
wodurch Spannungsmaxima (U,,) und -minima (U,;,) lings der Leitung entstehen.
Tastet man dieses stehende Wellenfeld mit einer Detektor-Sonde ab, deren Antenne
durch einen Lings-Schlitz in die Leitung eingefithrt ist, so kann man aus dem
Welligkeitsfaktor s= Upax/Umin und der Entfernung /, des 1. Minimums von der
Anschlu3-Bezugsebene der Last (bzw. aus der Verschiebung der Minima gegeniiber ihrer

(4.457)
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Lage bei Leitungsabschlufl mit einem idealen KurzschluB} | I'| = 1) Real- und Imaginiirteil
bzw. Betrag und Phase des Reflexionsfaktors bestimmen (Bestimmung groBer ss. Groll
(1969)):

-1
|7} == (4.458)
s+ 1
41[ /1[_ A AL
D=—-/Ih+tm, Oshs——+m, =il 5 | ;
b5 oET A g ST, m (4.459)
|
Fig. 4.231 ﬁ

Impedanzmessung mit der MeBleitung, Spannungs-

verlauf lings der MeBstrecke / 1

M MeBebene }
Zy auszumessende Impedanz { \/ ?

K KurzschluBl |

M’ Knotenebenen (U=0) bei KurzschluBabschluB o T PR e o Unin

0 !
der Leitung (im Abstand n+Xy von der Kurz- o o] %
- —_— -
schluBebene)_ e Generator Lost |
Iy, I Abstand eines Spannungsminimums von der
nichsten Knotenebene in Last-(Generator-)- K
Richtung

Ay ist die Leitungswellenldnge und gleich dem doppelten Abstand zweier Spannungsmi-
nima oder -maxima (Fig.4.231). Die auf den Leitungswellenwiderstand Z, bezogene
komplexe AbschluBlast z=Z/Z, findet man aus dem Reflexionsfaktor I, gemiB

pra

St die 4.460

A T ( )

SR ek A L (4.461)
1+ |I*—2|I'|cos @ '

2| I'|sin @ (4.462)

YT N - 2TIcos @
Mit (4.460) und

= Flei®=Ft " (4.463)
ergeben sich in der /-Ebene zwei Kreisscharen fiir konstante Werte von r und x:

A2 1 \2 1\2 [1)\2
(r’_ ) +r"2= ( (r,_ l)2+ (r”-—_) = (—) (4.464)
1+r 1+r) x

X

Ihre Darstellung bezeichnet man als Smith-Diagramm (Tab. T4.11 in Band 3).

Beispiel: Eine koaxiale MeBleitung wird bei der MeBfrequenz 1 GHz mit einer komplexen Last Z
abgeschlossen. Durch Abtastung mit einer Detektorsonde erhilt man s=1,52. Die Verschiebung
des Minimums ist /y=4,11cm. Man erhilt |I'| =0,52/2,52=0,206. Mit der Leitungswellenlinge

AL=30cm wird ¢=§—g-4,l] +n=4,863 (®=278,6°), ly/A.=0,137 bzw. 15/, =0,363). In der
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I'-Ebene wird um das Zentrum der Kreis mit | '] = 0,206 (s = 1,52) geschlagen und die Winkelgerade
entsprechend @ =4,863 (Verbindung des Peripheriepunktes /,/A, =0,137 bzw. I;/A;. =0,363 mit
dem Nullpunkt). Im Schnitt der Winkelgeraden mit dem /-Kreis schneiden sich auch ein r-Kreis
und ein x-Kreis. Man liest ab r=0,976, x = —0,416. Bei Bezug auf einen Leitungswellenwiderstand
von 50 Q lautet das Endergebnis Z = (48,8 —j20,8) Q.

Die Ankopplung der Sonde an das Leitungswellenfeld sollte grundsitzlich so schwach wie moglich
erfolgen, um die Stérung hinreichend klein zu halten. Hauptfehlerquellen sind: Abweichung der
Detektor-Kennlinie vom idealen quadratischen (leistungsproportionalen) Verlauf, Reflexionen an
der Sonde und den Anschlufl-Konnektoren (innere Reflexionen), Feldstérungen durch den
Langsschlitz, Leitungsddmpfung lings des Wellenfeldes innerhalb der Mefstrecke, Abweichung
des Wellenwiderstandes vom Sollwert (z. B. 50 Q). Die Fehlereinfliisse konnen reduziert werden,
wenn die Anzeige entsprechend dem wahren Verlauf der Detektor-Kennlinie korrigiert und die auf
geringste Eintauchtiefe eingestellte Sonde so abgestimmt wird, daf ihr Blindleitwert verschwindet.
Bei Hohlleiter-MeBleitungen ist auf gute Symmetrie des Schlitzes beziiglich der Mittellinie der
Hohlleiter-Breitseite zu achten. Die mechanische Priizision der Sondenfithrung und des Leiterquer-
schnitts sollte so gut sein, daf} eine konstante Eintauchtiefe und eine exakte Parallelfithrung zur
Leiterachse auf der ganzen Linge gewihrleistet sind. Zur guten generatorseitigen Anpassung sollte
zwischen Generatorausgang und MeBleitung eine Einwegleitung (s. 4.3.3.14) geschaltet werden.

Groll (1969); Klages (1956); Kraus (1980); Somlo u. Hunter (1985); Tischer (1958).

Mit Hilfe A, /4 langer koaxialer Luftleitungen als Wellenwiderstandsnormale, die zwischen
MeBobjekt und MeBleitung eingefiigt werden, lassen sich Melifehler aufgrund innerer Reflexionen
und Abweichungen des Wellenwiderstandes der MeBleitung vom Sollwert weitgehend eliminieren
(Ellerbruch u. Engen (1967)). Die MeBunsicherheit handelsiiblicher MeBleitungen liegt fiir den
Betrag der Reflexionsfaktoren - je nach MeB- und Frequenzbereich — zwischen +0,001 und +0,1.
Phasenbestimmungen sind (je nach Gréfie von s) auf etwa +0,05° bis +10° méoglich.

MeBbriickenverfahren zur Bestimmung von Reflexionsfaktor und Impedanz Zur Bestim-
mung des Betrages des Reflexionsfaktors bzw. des Welligkeitsfaktors sind Welligkeits-
meBbriicken, die nach Art einer Wheatstoneschen Briicke aufgebaut sind, gut geeignet
(Meinke u. Gundlach (1986); VSWR (1970); VSWR (1979)). Die aus weitgehend
reaktanzfreien Hochfrequenzwiderstinden aufgebaute Briickenschaltung ist von einem
abgeschirmten Gehduse umgeben; drei Koaxialkonnektoren bilden die Briickentore
(Fig. 4.232). Der Nennwert der eingebauten Widerstinde mull méglichst gut mit dem
Wellenwiderstand der Ein- und Ausgangsleitung (Z;) iibereinstimmen. Im Briicken-
Eingangskreis muf} ein ebenfalls gut angepaliter Widerstand R, liegen (dieser kann der
Generator-Innenwiderstand sein, wenn er gleich dem Wellenwiderstand Z; ist und die
Quellenspannung Uj (s. Fig. 4.232) konstant bleibt).

Wird eine unbekannte Impedanz Z, an das Test-Tor CD gelegt, so gilt fiir die Spannung
am Meftor (BC)
Ul = TNt B ) i (4.465)
8 Z,+27; 8

Fig.4.232

Prinzip der Widerstands-Reflexionsmef3briicke

Ry=Z, eingebaute reelle Hochfrequenzwiderstinde

(gleich dem Wellenwiderstand des Bezugsleitungssy-

stems)

Uy Quellenspannung

Zyx unbekannte Impedanz der Last, deren Refle-
xionsfaktor zu bestimmen ist

U, MeBspannung

Up=const.
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Der Betrag der Briickenspannung am MeBtor ist proportional zum Betrag des Reflexionsfaktors I’y
des mit dem Test-Tor verbundenen MeBobjekts (Impedanz Z,).

Wihlt man als Bezugsimpedanz einen Kurzschlufl (Z,=0) oder eine offene Leitung (Z, — ), so
wird nach Gl. (4.465)

| Up ()]
| Us(0, %)
Durch Bestimmung dieses Spannungsverhéltnisses, z.B. mittels eines in die Eingangsleitung
eingefiigten kalibrierten Abschwiichers, ergibt sich
Up(x)
Uy (0, )
MeBunsicherheiten sind bedingt durch die Unsicherheit der Abschwichungsmessung, durch
Unzulinglichkeiten der eingebauten Hochfrequenzwiderstinde und durch Reflexionen am Test-
Tor. Auch bei ideal angepaliter Abschlul-Last (7', = 0) bleibt am Meftor eine Restspannung, die
einer ,Richtdimpfung* A4, entspricht. Damit bleibt eine Restunsicherheit des Reflexionsfaktors
(AD); = +10~44/20 (4.468)

Die Fehlanpassung des Testtores (Reflexionsfaktor I') gibt Anlal zu einer Unsicherheit

= |Ixl. (4.466)

|I|=10744/2 A4 =20log (4.467)

| 1% 15

Ay =+ ————. 4.469

(ks (4.469)
Beispiel: Zur Messung eines Reflexionsfaktors von | I'|= 0,5 wird eine Mefbriicke mit Richtdimp-
fung 35 dB und Test-Tor-RiickfluBdampfung 7% (s. Tab. T4.10 in Band 3) von 20 dB benutzt. Man
findet (AX);=+10 "= +0,018 und (AI'), = +0,026). Da Gl. (4 465) das Spannungsverhiltnis nach
Betrag und Phase liefert, ist prinzipiell durch Integration einer phasenvergleichenden Schaltung
(z. B. mittels eines Vektor-Voltmeters) auch die Ermittlung der Phase des Reflexionsfaktors und
damit nach Gl. (4.461) und (4.462) die Impedanzbestimmung nach Betrag und Phase méglich.
Vor allem bei GHz-Frequenzen in Hohlleiter-Schaltungen eignet sich das ,, Magische T* (Fig. 4.233,
5.4.3.3.12) als ImpedanzmeBbriicke, sofern die mechanische Konstruktion so prazise ausgefiihrt
ist, daB die Symmetrieabweichungen hinreichend klein bleiben.
Das Briickenverhalten ergibt sich aus den Wellenausbreitungseigenschaften in den 4 Zweigen.
Speist man die Wellen in Arm 3 (H-Arm) ein und schlieit die beiden parallelen Arme 1 und 2 mit

Fig.4.233

»Magisches T* als Mikrowellen-Impedanzmef3-
briicke

Zy  zu bestimmende unbekannte Impedanz

Zy  bekannte einstellbare Vergleichsimpedanz

G Generator

I,, I, Ferrit-Isolatoren (Einwegleitungen)

E;,  Uberlagerungs-Empfinger

Die (nicht-materielle) Symmetrie-Ebene S ist als
Hilfsebene eingezeichnet
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gleicher Impedanz ab, so sind die reflektierten Wellen, die auf die Symmetrie-Ebene zulaufen, in
Betrag und Phase gleich. Da die Einkopplung in Arm 4 (E-Arm) gegenphasig erfolgt, l6schen sich
beide Anteile aus. Briickenarm 4 ist abgeglichen. Die nach Arm 3 gleichphasig eingekoppelten
reflektierten Teilwellen laufen gegen den Generator zuriick und werden zweckméfBigerweise in
einer vorgeschalteten angepafiten Einwegleitung gedampft.

Zur praktischen Ausfithrung einer Impedanzmessung wird der Ausgang des Briickenarms 4 mit
einem empfindlichen MeBempfinger (Uberlagerungsempfinger) und die Eingangsebene der zu
bestimmenden Impedanz mit der Ausgangsebene einer der beiden Arme 1 oder 2 verbunden,
wihrend an den Ausgang des gegeniiberliegenden freien Armes (2 oder 1) die Vergleichsimpedanz
angeschlossen wird (Fig.4.233). Wichtig ist dabei, dafi die Leitungswellenwiderstinde der
Briickenarme und der Eingangsleitungen der angeschlossenen Impedanzen gleich sind. Als
Vergleichsimpedanz eignet sich z. B. ein verschiebbarer Kurzschlufl in Verbindung mit einem
mdglichst phasenreinen Absorberwiderstand mit quantitativ bekanntem Diampfungsverhalten. Als
berechenbare koaxiale Reflexionsnormale eignen sich z. B. Luftleitungen, bei denen der Durchmes-
ser des Auflen- oder Innenleiters lings einer A; /4 langen Strecke gegeniiber dem Werte bei der
Normalleitung vergrofiert oder verkleinert ist (Bayer (1977); Somlo (1967)). Zur Einstellung
definierter komplexer Reflexionsfaktoren bei Hohlleitern kann auch ein ,Magisches T* dienen,
dessen E-Arm (4) mit einer angepaliten Last abgeschlossen ist, wihrend in den beiden Parallel-
Armen 1 und 2 KurzschlufSkolben verschoben werden, deren Abstinde von der Symmetrie-Ebene
nach Einstellung A/, und A/, betragen. Bei Einspeisung einer HF-Leistung in Arm 3 ist der
Reflexionsfaktor der in Arm 3 zuriicklaufenden Welle, bezogen auf die Einkopplungs-Ebene durch

Iy =cos |B(AL — Ab)|eif@h k) (4.470)

gegeben. Die MeBunsicherheit ist bedingt durch Unsymmetrie in der T-Verzweigung, innere
Reflexionen, die Unsicherheit des Vergleichsnormals, Unsicherheiten bei der Abstandsbestimmung
und die Unsicherheit der Wellenausbreitungsgeschwindigkeit in den (meist luftgefillten) Leitern.

Groll (1969); Klages (1956); Meyer u. Pottel (1969); Montgomery u. a. (1947).

Bestimmung des Betrages des Reflexionsfaktors mit dem Reflektometer Hierbei werden
die Eigenschaften von Richtkopplern ausgenutzt (s.4.3.3.13). Um eine schnelle und
hinreichend genaue Reflexionsmessung ausfithren zu koénnen, sollte der benutzte
Richtkoppler eine moglichst hohe Richtdampfung (D =>40dB) und einen hinreichend
kleinen Reflexionsfaktor 7I; am Ausgangstor haben (|73|<0,02). Die prinzipielle
MeBschaltung zeigt Fig. 4.234). An das Ausgangstor des Richtkoppler-Hauptarmes wird
einmal eine KurzschluBebene (| 7| =1) und einmal die unbekannte Last (| /|) ange-
schlossen. Die beiden Mef3signale im Nebenarm werden mittels eines prizisen MeBemp-

Fig.4.234
Bestimmung des Betrages des Reflexionsfaktors
(bzw. des Welligkeitsfaktors) mit dem Reflekto-

meter

G Generator

Zy zu bestimmende unbekannte Impedanz

I'y Reflexionsfaktor

K Kurzschlufl (Bezugs-Impedanz)

Hy Norm-Hobhlleiter

C D Koppel- und Richtddmpfung des Reflekto-
meters

1, I, I, Ferrit-Isolatoren (Einwegleitungen)

A Kalibriertes Bezugsdédmpfungsglied

E MeBempfinger

(Ein Koaxial-Reflektometer entspricht im Aufbau

dem hier dargestellten Hohlleiter-Reflektometer)
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fangers miteinander verglichen, wobei der Bezug auch durch einen dem MeBempfinger
vorgeschalteten, prizisen kalibrierten variablen Abschwicher (z. B. Rotations-Damp-
fungsglied) hergestellt werden kann. Betrdgt der Unterschied der beiden Signal-
Amplituden 4 dB, so ist der zu bestimmende Betrag des Reflexionsfaktors

|Iy|=10"4/2 (4 in dB) (4.471)
Die Unsicherheit infolge unvollstindiger Richtddmpfung ist gegeben durch
d
— (2] + | 1X])
|AT] b
T < P, (4.472)
i | D Il = —| I
b
mit di= 10525% b=Vl x)(1-d)=1, x=10"2
(Richtdimpfung D und Koppeldimpfung C in dB).
Die Unsicherheit infolge der Reflexion am Ausgang des Hauptarms ist
AL | _ (LIHILD - | 1)
< (4.473
TR sy Ty :

Durch Einfiigen zweier Abstimmtransformatoren (s.4.3.3.7) vor dem Eingang und hinter dem
Ausgang des Hauptarmes lassen sich die Optimalbedingungen D — o0 und 7, —0 bei einer festen
Frequenz gut annihern (Anson (1961)). Mit solchen abgestimmten Reflektometern sind die
MeBunsicherheiten auf 0,0001 <|AI'|<0,001 reduzierbar. Will man den Reflexionsfaktor nach
Betrag und Phase ermitteln, so kann die Reflektometerschaltung durch zusitzlichen Einbau eines
kalibrierten Phasenschiebers erweitert werden, wobei unter Voraussetzung einer hinreichend
reinen Sinusschwingung (Filter einsetzen!) der Abgleich gegen eine Referenzschwingung nach
Betrag und Phase auszufiihren ist (Gledhill u. Walker (1963)).

Abgestimmte Reflektometer erlauben zwar Messungen kleinster Unsicherheit, die fiir jeden
Frequenzpunkt nétige Einjustierung der beiden Abstimmtransformatoren ist aber zeitraubend.
Unm sich einen schnellen Uberblick iiber das Reflexionsverhalten von Bauteilen zu verschaffen, sind
tiber grofere Bandbreiten wobbelbare Reflektometer-MeBplitze besonders vorteilhaft. Dabei
kann eine fast dem abgestimmten Reflektometer entsprechende Mefgenauigkeit beibehalten
werden, wenn ein Verfahren angewandt wird, bei dem ein langer, sehr genauer Normhohlleiter
(oder eine koaxiale Luftleitung) als Bezugsnormal verwandt wird, wodurch sich die Eigenfehler des
Reflektometers weitgehend eliminieren lassen. Das Verfahren ist prinzipiell auch auf wobbelbare
ReflexionsmeBbriicken anwendbar (Hollway u. Somlo (1960) u. (1973); Hollway (1967); Lacy
u. Oldfield (1973)).

Vier- und Sechstorschaltungen, Netzwerkanalysatoren Zur Bestimmung komplexer
Reflexionsfaktoren I (s. 4.3.3.1) als Funktion der Frequenz werden neben Wheatstone-
schen Briickenschaltungen (bei Frequenzen bis iiber 20 GHz, s.Fig.4.232) hiufig
Viertor-Richtkoppler-Schaltungen benutzt (s. Fig.4.235). Mit solchen Schaltungen
ausgeriistete, auch kommerziell angebotene ,Netzwerkanalysatoren“ gestatten die
Bestimmung aller Streukoeffizienten (S;;, Si2, Sy, Sy) eines Zweitors (s. 4.3.3.6) bei
Frequenzen bis iiber 100 GHz. Nicht-ideale Briicke bzw. Reflektometer werden wie
folgt beschrieben: Die Beziehung zwischen I'=a,/b, und der komplexen Spannung
w= Ugc/U, der Briicke bzw. dem komplexen Verhiltnis w=b;/b, der WellengroBen an
den MeBtoren der Richtkopplerschaltung wird durch

I'=(w-B)/(4-C-w) (4.474)
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be by Fig. 4.235
o T . 0 Viertor-Richtkoppler-Schaltung mit zwei Mef-
4 k3 Tz toren

a a4, a;, b; Wellengréfien

‘I WM G Mikrpwcllengencrator am Tor 1

6 == i X X I{E P Priifling am Ausgangstor 2
- I K K : M MeBebene
i Tlle 1208 K  Richtkoppler
1 a 2 b, 3,4 MeBtore

mit drei komplexen, aus den Briickeneigenschaften bzw. der Fehlanpassung, Kopplungs-
und Richtdampfung der Richtkoppler resultierenden frequenzabhéngigen ,,Error-Box“-
Parametern 4, B und C vollstindig beschrieben (fiir ideale Schaltungen gilt B= C=0).
Zur Messung der ,Rohwerte“ w nach Betrag und Phase dienen komplex messende
. Vektorvoltmeter”; insbesondere bei sehr hohen Frequenzen miissen aufwendige
Uberlagerungsverfahren angewendet werden (Verfahren ohne Hilfsoszillator s. King
(1978)).

Die Parameter 4, B und C (insgesamt 6 skalare Grofien) bestimmt man nach Messung von w, w,
und w; bei Abschlufl durch drei MeBobjekte an Punkten C und D (Fig. 4.232) der Briicke bzw. an
der Mefiebene M der Reflektometerschaltung, mit bekannten komplexen Reflexionsfaktoren I}, I’
und 73, z.B. I'l=~0 (reflexionsarmer Abschluf3), I;~—1 (KurzschluB) und I';=~1 (Leerlauf,
realisierbar in Koaxialtechnik), durch Lésung des linearen Gleichungssystems

ATy +B—C-wy-To=w, (firk=1,2,3) (4.475)

Zur Kalibrierung cines Netzwerkanalysators mit je einer Briicke oder Viertor-Richtkoppler-
Schaltung an Ein- und Ausgang eines Zweitors als Priifling muf} die Bestimmung der 3 Error-Box-
Parameter auf jeder Seite, d.h. eine 12-Term-Korrektion ausgefithrt werden. Kommerzielle
Netzwerkanalysatoren enthalten stets Mikroprozessoren oder Kleinrechner zur Steuerung, Kali-
brierung und MeBauswertung; mit Hilfe von Zusatzeinrichtungen (Adapter, rechnergesteuerte
Taster) ist die Streukoeffizienten-Messung in planaren Schaltungen méoglich.

Bailey (1989); Beatty (1976); Groll (1969); Kasa (1974); Kraus (1980); Meinke u. Gundlach (1986);
Rytting (1981); Somlo u. Hunter (1985); Warner (1976) u. (1977).

Sechstorverfahren. Komplexe Reflexionsfaktoren I' lassen sich auch ohne teure
PhasenmefBverfahren mit Hilfe von als Koaxial-, Hohlleiter- oder Freifeld-Interferome-
ter aufgebauten einfachen linearen passiven Mikrowellennetzwerken bestimmen. Diese
»Sechstorreflektometer” besitzen ein Eingangstor 1 fiir den Hochfrequenzgenerator, ein
Ausgangstor 2 zum Anschlufl des Priiflings und insgesamt vier Mefitore 3 bis 6, an
letzteren befinden sich Leistungsdetektoren (Dioden, Bolometer), deren reelle Aus-
gangsgrofen Py (k=3,...,6) proportional zum Quadrat |by|> der Amplitude der in sie
eintretenden Wellengrofien b, sind. Die aus Richtkopplern und Verzweigungen beste-
henden Schaltungen sind meist so ausgefiihrt, daB} ein Py (z. B. fiir k = 6) im wesentlichen
proportional zur Generatorleistung ist, man rechnet dann mit den drei (auf P
normierten) Leistungsverhiltnissen p, =P /Ps (k=3,...,5). Analytisch kann man das
Sechstorreflektometer zerlegen in ein ideales Reflektometer mit p;, ps und ps als
EingangsgréBen und dem ,Rohwert“ w als Ausgangsgrofie und eine ,,Error-Box* mit der
in Gl. (4.474) angegebenen Verkniipfung von w und gesuchtem /" (wobei die Error-Box-
Parameter 4, B und C wie oben gezeigt bestimmt werden kénnen). Fir die Verkniipfung
von py (k=3,...,5) und w gilt:

P3= lw|?, Z-py=|w— wi |2, R-ps=|w~— wa2. (4.476)
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Das komplexe w, und die Skalare wy, Z und R erhélt man mit geeigneten Selbstkalibrier-
verfahren. Zur Bestimmung und Speicherung der frequenzabhiingigen Parameter sowie
zur MeBwerterfassung und Steuerung ist ein Kleinrechner erforderlich. Ein Netzwerk-
analysator mit zwei Sechstorreflektometern ist von Hoer (1977) entwickelt worden.

Bailey (1989); Cullen u.a. (1980); Engen (1977) u. (1978); Hunter u. Somlo (1985); Groll u. Kohl (1980);
Meinke u. Gundlach (1986); Neumeyer (1990); Stumper (1982), (1983), (1989b), (1990) u. (1991).

4.343 Messung der Stoffkenndaten (F. Kremer)

Allgemeines Hier wird nur eine kurze Ubersicht iiber die wichtigsten MeBmethoden zur
Bestimmung der Stoffkenndaten homogener und isotroper Stoffe im Hochfrequenzbe-
reich gegeben:

Komplexe Permittivititszahl (Dielektrizititszahl, DZ), s. 8.6.3

g=¢r—j er=¢(1—jtand,), (4.477)
komplexe Permeabilitédtszahl (PZ)
= —jou=u(1—j-tand,) (4.478)

(tan J, dielektrischer, tan J, magnetischer Verlustfaktor).

Fiir Gase (¢] wenig grofBer als Eins), fur verlustarme Fliissigkeiten und Kunststoffe (¢/ ~ 2
bis 3), sowie fiir Tonenkristalle (¢/=5 bis 20) mit tan J,~10 > bis 10 2 kommen
vornehmlich MeBmethoden mit Resonator, aber auch interferometrische Methoden in
Betracht. Fiir die zweite Gruppe dielektrischer Stoffe mit mittleren und hoéheren
Verlusten, beispielsweise polare Fliissigkeiten (e; bis etwa 100, tan J, bis etwa 1) und
Ferroelektrika (¢, bis etwa 10* und tan J, bis etwa 1), sowie fiir alle magnetischen
Hochfrequenzmaterialien, deren DZ wesentlich von Eins verschieden sein kann, sind
Impedanz- bzw. Admittanzmeffmethoden sowie Methoden zur Bestimmung von Vier-
polparametern als primidre MeBgrofien vorteilhaft. Kleine Proben verlustbehafteter
Stoffe konnen auch in Resonatoranordnungen untersucht werden.

Ein weiteres Unterscheidungsmerkmal ist die MeBifrequenz: Impedanz- oder Admittanz-
Messungen mit HochfrequenzmefBbriicken fiir Frequenzen bis etwa 300 MHz; klassische
MikrowellenmeBmethoden im Koaxial- und Hohlleiterbereich (MeBleitung, Mikrowel-
lenbriicke) - fiir Vierpolmessungen — bei héheren Frequenzen; Resonatormethoden im
gesamten Hochfrequenzgebiet bis zu Frequenzen von etwa 150 GHz. Im oberen Hoch-
frequenzgebiet dhneln die MeBprinzipien denen der Optik (Interferometrie mit kohiren-
ten, Fouriertransformations-Spektrometrie mit inkohirenten Strahlungsquellen).

Die obere Grenzfrequenz fiir die Zeitbereichs-Spektrometrie betréigt etwa 12 GHz.
Dabei wird das zu untersuchende Material einem elektrischen Feldsprung ausgesetzt,
und der zeitliche Verlauf der sich einstellenden elektrischen Polarisation bestimmt (Cole
(1977); Kaatze u. Giese (1980); Dawkins u.a. (1979), (1981a) u. (1981b); Voss u.
Happ (1984)).

Afsar u.a. (1986); Bussey (1967); Chamberlain u. Chantry (1973); Clarke u. Rosenberg (1982); Hill
u.a. (1969); v. Hippel (1961); Kaatze u. Giese (1980); Lynch (1974); Meinke u. Gundlach (1968);
Montgomery (1947); Stuchly u. Stuchly(1980); Sucher u. Fox (1963); Viju. Hufnagel (1985); Waldron
(1970)

Admittanz-, Impedanz- und ResonatormeBmethoden im unteren Hochfrequenzbereich
Magnetische Stoffe. Gemessen wird die Impedanz Z (etwa mit einer Maxwellbriicke,



754 4.3 Hochfrequenz

s.4.3.4.2) einer um einen geschlossenen (z. B. torusférmigen) Kern des zu untersuchen-
den Materials gleichmiBig gewickelten Spule. Ist L, die Selbstinduktivitit der Spule ohne
Kern und Rp der Wirkwiderstand des Drahtes, so gilt mit der Kreisfrequenz

Z—Rp=(ur+] ) oLy (4.479)

Briickenverfahren sowie Resonanzkreisverfahren sind fiir Frequenzen bis iiber 100 MHz angegeben (v. Hippel
(1961); Meineke u. Gundlach (1968)).

Dielektrische Stoffe. Die komplexe DZ einer Probe kann aus der Admittanz Y
(s.4.3.4.2) eines mit dem Dielektrikum gefiillten Plattenkondensators (s. VDE 0303
(1969); DIN 53483 (1969)) bestimmt werden. Ist C; die Kapazitit des leeren Kondensa-
tors, so gilt

Y=(+j &) o Cp. (4.480)

1

Fig.4.236
MeBkondensator fiir verlustarme Festkorper zur
Anwendung im Resonanzkreis bei Frequenzen bis

3 etwa 30 MHz (nach Bergmann (1969))
L 1 Mikrometerschraube

/'Z 2 Gleitfithrung

= 3 Feder

9 4 Metallbalgen

/ﬁ 5 bewegliche Elektrode

i 6 dielektrische Probe (etwa 60 mm Durchmesser)
[ g 7 feste Elektrode

[§ 8 Isolator

+9 9 Abschirmgehiuse

10 10 Konnektoren

Nach Bergmann (1969) ermittelt man zur Eliminierung der durch einen Luftspalt
zwischen Festkorperprobe und Kondensatorelektroden verursachten Mefifehler (Rei-
henschaltung eines luft- und eines probegefiillten Kondensators!) zuniachst Kapazitit
und Verlustfaktor tan J’ eines mit der Probe der Dicke d, gefiillten Kondensators
(Fig. 4.236) mit Elektrodenabstand d, (Mikrometerschraube). Nach Entfernen der Probe
wird zur Einstellung der urspriinglichen Kapazitit der Elektrodenabstand um Ad auf ¢,
verringert. Dann gilt

&r = dg/(dg — Ad), (4.481)
tan 0, = tan 6’ * (d, — Ad). (4.482)
Bei Anordnungen wie in Fig.4.236 ohne Schutzringelektrode liegt der Nutzkapazitit
eine parasitire Kapazitit parallel, die man jedoch aus der als Funktion der Probendicke
gemessenen DZ bestimmen kann. Der Verlustfaktor wird aus dem Giitefaktor Q eines

aus einer Hilfsspule und dem MeBkondensator gebildeten Schwingkreises und zwar mit
(Qy) und ohne (Q,) Probe, bei konstantgehaltener Kapazitit gemif}

tan 6’ = 1/Q, — 1/Q, (4.483)

bestimmt. Es kénnen noch Anderungen des Verlustfaktors von 10 © beobachtet werden
(Reddish u.a. (1971); Kremer u. a. (1989)).
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Methoden zur Bestimmung der Kenndaten aus Wellenparametern Primire MefBgroBen
sind die Parameter der sich im probegefiillten Wellenleiter ausbreitenden Welle
(Wellenwiderstand und Ausbreitungskoeffizient, s. 4.3.3.1).

Im Frequenzbereich von etwa 300 MHz bis etwa 10 GHz dienen mit der TEM-Welle (5. 4.3.3.3)
betriebene Koaxialleitungen, bei Frequenzen bis etwa 40 GHz zumeist mit der H-Grundwellen-
form betriebene Hohlleiter (s.4.3.3.4) zur Aufnahme der den Wellenleiter im allgemeinen ganz
ausfiillenden Probe. Im Bereich der Millimeterwellen sind FreifeldmeBverfahren mit TEM-Wellen
entwickelt worden.

Fiir die komplexen Kenndaten y, und &, gilt
Me=—]"Zy* t/(Zno* Pro) (fiir H- und TEM-Wellen), (4.484)
& = (B3 — y})/(Bt - u) (fir H-Wellen, B, = 0 fiir TEM-Wellen).  (4.485)

Dabei ist Z, der komplexe Feldwellenwiderstand und p,=a, +jf, der komplexe
Ausbreitungskoeffizient im probeerfiillten Wellenleiter bzw. im (unendlich) ausgedehn-
ten Medium fiir TEM-Wellen. Z,, ist der Feldwellenwiderstand, S, der Phasenkoeffi-
zient ohne Probe, S, ist die Grenzwellenzahl der Hohlleiter-H-Welle im Vakuum, f; der
Phasenkoeffizient der TEM-Welle im Vakuum.

/

/4

7
7, Eeilte
7

d ]

methode zur Bestimmung von DZ und PZ einer
Probe der Linge d. Oben: Abschluf mit KurzschlufBl,
unten: mit Leerlauf (4,0 Wellenlinge im leeren
Wellenleiter) Mefebene

Fig.4.237
Probenanordnung im Hohlleiter bei der Vierpolmef3- Cn#/

VierpolmeBmethode. Sie wird zur Bestimmung von z,=Z;/Z;, und y, angewandt.
Dabei befindet sich im Wellenleiter eine MeBBprobe der Linge d mit senkrecht zur
Wellenleiterachse angeordneten ebenen Endfléchen (Fig. 4.237), welche auf der Riicksei-
te einmal mit einem KurzschluB und einmal mit einem Leerlauf (KurzschluB im Abstand
einer Viertelwellenlinge im leeren Wellenleiter) abgeschlossen ist. Mit Hilfe einer
vorgeschalteten MeBleitung oder Mikrowellenbriicke (s.4.3.4.2) wird die auf den
Wellenwiderstand des leeren Wellenleiters bezogene Eingangsimpedanz z in der
MeBebene in beiden Fillen bestimmt. Ist zg die Impedanz bei Abschlufl mit Kurzschluf3,
z; die Impedanz bei Abschlufy mit Leerlauf, so gilt

zy = (zg ) (4.486)

o= % - artanh (zx/z)". (4.487)
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Fiir Hohlleiterwellen 148t sich einer der drei in Gl. (4.484) und (4.485) auftretenden Phasenkoeffi-
zienten f, fyo und S, durch die zwei anderen gemal

Bto = B5 — Bi: (4.488)

ersetzen (Bestimmung durch Messung der Frequenz und Hohlleiter-Wellenlinge bzw.
-Querabmessungen, s.4.3.3.4). Im Falle unmagnetischer Dielektrika (u,= 1) geniigt die Bestim-
mung der Eingangsimpedanz zy der mit Kurzschluff abgeschlossenen Probe. Fiir diese gilt

2k /( Prod) = (tanh p,d)/ynd, (4.489)

woraus y,d mit einer Iterationsmethode oder mit Hilfe von Tabellen (v. Hippel (1961)) und &,
dann nach Gl. (4.485) berechnet werden kann.

Fiir hinreichend diinne Proben lassen sich x, und &, getrennt bestimmen, und zwar durch Messung
von zg bei Kurzschlufibelastung (elektrisches Feld am Probenort anndhernd Null) bzw. durch
Messung von z; bei Leerlaufbelastung (magnetisches Feld am Probenort anndhernd Null,
Eichacker (1958) u. (1961)).

Fiir stark gedimpfte oder hinreichend lange, unmagnetische dielektrische Proben kann ¢, aus der
Vorderflichenreflexion allein erhalten werden (Anwendung fiir DZ-Messungen von Fliissigkeiten
unter hohem Druck s. Pottel u. Asselborn (1979)).

Bei der Bestimmung kleiner Verlustfaktoren mul} die durch endliche Leitfdahigkeit der Wandungen
des Wellenleiters hervorgerufene Dampfung (auch die Eigendimpfung der MeBleitung; Berech-
nung s. 4.3.3.1, 4.3.3.3 u. 4.3.3.4) beriicksichtigt werden. Bei Festkorperproben verursachen
Luftspalte zwischen Probe und Wellenleiterwinden systematische Melifehler (Berechnung fiir
Koaxialleitungen s. Eichacker (1958)), welche sich bei Verwendung iiberdimensionierter
Hohlleiter zur Probenaufnahme bei vorgegebener Spaltbreite verkleinern lassen (Stumper (1968)).
Sind die Probengrenzflichen nicht plan oder nicht senkrecht zur Wellenleiterachse angeordnet, so
konnen stérende ausbreitungsfihige hohere Wellenformen angeregt werden.

Andere Methoden. Zur Bestimmung der DZ fliissiger Dielektrika mittlerer Verluste
kann y;, direkt durch Abtastung des Stehwellenfeldes in einer an einem Ende mit einem
Kurzschlufl abgeschlossenen MeBleitung bestimmt werden, welche vollstandig mit dem
Dielektrikum ausgefiillt ist (Eichacker (1961); Honijk (1977)). Ein anderer bis
150 GHz benutzter MeBaufbau besteht aus einer fliissigkeitsgefiillten Normhohlleiter-
Reflexionsmefzelle (strahlungsdurchlissiges Fenster am vorderen und verschiebbarer
Kurzschlufl am hinteren Ende), welcher ein Reflektometer (s. 4.3.4.2) vorgeschaltet ist.
Aus der von der MeBzelle reflektierten Hochfrequenzleistung, die als Funktion der
Schichtdicke aufgetragen ist, wird y, mit Hilfe einer Anpassungsrechnung gewonnen
(Van Loon u. Finsy (1974); mit freien Raumwellen um 140 GHz s. Klip (1970)). Mit
Hilfe von aus iiberdimensionierten Hohlleitern zusammengesetzten Michelson-Interfe-
rometern wurde die DZ verlustbehafteter Fliissigkeiten ebenfalls bis 140 GHz gemessen
(Goulon u.a. (1973)).

7, kann auch aus der Anderung von Amplitude und Phase einer durch die MeBprobe
hindurchtretenden fortschreitenden Welle, beispielsweise durch Vergleich mit einer
Referenzwelle in einem Zweistrahlinterferometer bestimmt werden (Hufnagel u.
Klages (1960); Kaatze (1980); bis in den Bereich der Submillimeterwellen s. Cham-
berlain u. Chantry (1973); Kilp (1977)).

In einer fiir Fliissigkeiten hoherer Verluste geeigneten Anordnung (Fig. 4.238) befindet
sich das Dielektrikum in einem senkrecht angeordneten Wellenleiter (Koaxial- oder
Hohlleiter mit transparentem Fenster und Wellenleitiibergang), in welchem sich von
oben in Richtung der Wellenleiterachse eine Mefisonde (Anordnungen bei Kaatze
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(1980)) verschieben ldBt. Fiir eine Ausgangsstellung der Sonde wird mit Hilfe von
Déampfungsglied (s.4.3.3.1) und Phasendrehglied (s.4.3.3.10) im Vergleichszweig die
Referenzwelle am Ort des Detektors nach Betrag und Phase so eingestellt, da} sie mit der
aus dem MeBzweig kommenden Welle zu Null interferiert. VergroBert man nun den
Abstand der Sonde vom Fenster um eine Wellenldnge 4, =2 -/, sowie die Dimpfung
des phasenreinen kalibrierten Dampfungsgliedes im Vergleichszweig um e, * 4y, so tritt
wieder Nullinterferenz auf.

Fig.4.238 ; C)
Zweistrahlinterferometer fiir Fliissigkeiten mittlerer

5
und hoher Verluste (nach Kaatze (1980)) 6
1 MeBzweig 7\\
2 Vergleichszweig
Nulldetektor B
flexibler Hohlleiter 9
koaxiale Mefisonde
MebBfliissigkeit
Rundhohlleiter-MeBgefafl
Fenster
Hohlleiteriibergang
10 MeBsender
11 Hilfsdimpfungsglied
12 kalibriertes Dimpfungsglied
13 Hilfs-Phasendrehglied

A=l =TS o NV R S

Um kleine dielektrische Verluste zu messen, mufl zur Vermeidung von Storreflexionen der
probegefiillte an den leeren Wellenleiter gut angepafit sein. Bei einer Anordnung ohne MeBsonde
(Lynch u. Ayers (1972); Stumper u. Frentrup (1976)) befindet sich im MeBzweig des
Interferometers ein gegen die Vertikale geneigter, am unteren Ende durch einen transparenten,
reflexionsarmen Doppelkeil abgedichteter Normhohlleiter, welcher durch eine Dosiereinrichtung
mit der MeBfliissigkeit gefiillt werden kann. Zum Phasenabgleich wird die Linge der Fliissig-
keitssdule geeignet gewihlt. Der Dampfungskoeffizient kann auch direkt aus der Leistung der
durch die Probe hindurchgetretenen fortschreitenden Welle, die als Funktion der Siulenlinge
aufgetragen wird, bestimmt werden (Kilp (1977); Kramer (1959)). Eine Immersionsmethode
zur Bestimmung dielektrischer Verluste in Festkorpern wurde von Lynch u. Ayers (1972)

angegeben.

MeBmethoden mit Leitungsresonatoren Hauptsichlich werden Resonatoren verwendet,
die aus einem beiderseits mit einem Kurschlufl abgeschlossenen Wellenleiter (einschlief3-
lich Freifeld) bestehen (s. 4.3.3.8) und mit Hilfe von Koppelelementen (Koppellchern,
Antennen) einerseits an einen Hochfrequenzgenerator und andererseits an einen
Detektor angeschlossen werden (Fig.4.239). Sie werden auf Resonanz abgestimmt
entweder, bei konstantgehaltenen Resonatorabmessungen, unter Variation der Fre-
quenz (Leistungskonstanz des Generators erforderlich!) oder, bei konstanter Frequenz,
unter Variation der Abmessungen (meist der Lange mit Hilfe eines verschiebbaren

Kurzschlusses).
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Zur Bestimmung der Stoffkonstanten verlustarmer Materialien wird der Resonator ganz
(bei Gasen) oder teilweise mit dem zu untersuchenden Material gefiillt, und die
Anderung der Resonanzeigenschaften — Resonanzfrequenz und Resonatorgiitefaktor
(Bestimmung s. 4.3.3.8) — beobachtet; bei Materialien (auch magnetischen) mit héheren
Verlusten werden eine oder alle Probendimensionen klein gegen die Resonatorabmes-
sungen gewahlt (Probenform: Scheibe, Stab, Kugel), um den pro Schwingungsperiode
auftretenden Energieverlust nicht zu hoch werden zu lassen (Beispiel fiir Messungen an
Ferriten in Topfkreisen (s. 4.3.3.8) mit Probe im Kondensator s. Kaatze u. Plaschke
(1980); Bauhofer (1981)).

Fig.4.239
5 Hohlleiterresonator mit Koppelldchern in Transmis-

sionsschaltung
1 MeBsender
1 2

2 KurzschluBplatten mit Koppellchern

G T T 3 Hobhlleiter-Resonator
|;[ 1 1 ZS\I\L 4 Detektor

3 5 Anzeigegerit

Zur Bestimmung der DZ von Festkérpern und Fliissigkeiten wird im Frequenzbereich
von einigen GHz bis etwa 150 GHz vorzugsweise der mit der Hy;-Wellenform kleiner
Leitungsddmpfung (s. 4.3.3.4) betriebene zylinderférmige Rundhohlleiterresonator her-
angezogen, mit dem man bei vergroBertem Radius (,Uberdimensionierung®) - bei
kleinen Koppelverlusten - sehr hohe Giitewerte (10° ohne Probe) erzielen kann. Zur
Vermeidung von Energiekonversion in andere Wellenformen wird entweder — bei Stoffen
hoherer Verluste — eine Probe in Form eines Stabes oder einer sehr diinnen, mit der
Melfliissigkeit gefiillten Glasréhre (Kaatze (1973)) mit kreisférmigem Querschnitt in
der Resonatorachse angeordnet, oder es wird eine einen Teil des Resonators ganz
ausfiillende scheibenférmige Probe mit zueinander parallelen und rechtwinklig zur
Resonatorachse angeordneten Endflichen verwendet (Chamberlain u. Chantry
(1973)). Da das elektrische Feld der Hy;-Wellenform an der Hohlleiterwand verschwin-
det, braucht letztere nicht optimal in den Hohlleiter eingepalit zu werden. In einer
(kontaktlosen) KurzschluBplatte befindet sich eine die Hy;-Welle optimal anregende und
auskoppelnde Anordnung von Lochblenden zur Ankopplung des Resonators an
Generator und Empfanger. Zur Vermeidung von Stérungen durch mitangeregte andere
Wellenformen mit Liangsstromkomponenten (zum Beispiel E;-Welle mit gleicher
Wellenldnge) werden entweder diskrete Wendelhohlleiterfilter in den Hohlleiter einge-
setzt oder dieser ganz als Wendelhohlleiter ausgebildet (Chamberlain u. Chantry
(1973)).

Real- und Imaginirteil der DZ kénnen bei verlustarmen Proben gesondert bestimmt
werden. Aus der Stetigkeitsbedingung (Ubereinstimmung der Scheinwiderstinde des
leeren und des gefiillten Resonatorteils (Fig.4.240) an der Probenfliche folgt die
Resonanzbedingung fiir den als verlustfrei angenommenen Resonator

(tan Byd)/ity + (tan Byol)/Pro = 0, (4.490)

aus welcher bei bekanntem Phasenkoeffizienten S, der Linge / des leeren Resonator-
teils sowie der Probendicke d (Fig.4.240) mit Hilfe einer Iterationsmethode der
Phasenkoeffizient f, des probegefiillten Hohlleiters gewonnen und mit Hilfe von Gl.
(4.485) (a, =0, = 1) der Realteil ¢; der DZ berechnet werden kann.
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Fiir Fliissigkeiten wird der Probenraum im Resonator durch eine diinne dielektrische Folie oder ein
Quarzfenster abgeteilt. &, kann dann direkt durch Messung der Wellenlingen A, =2m/f;, und
Ano=21/fo im gefiillten beziehungsweise im leeren Probenraum mit Hilfe eines verschiebbaren
Kurzschlusses bestimmt werden (Stumper (1981)).

Fig.4.240 V
Schema eines Hohlleiterresonators der Linge /+d /
mit Probe der Linge d und der DZ ¢,

Der Verlustfaktor tand, berechnet sich wieder (s. Gl. (4.483)) als Differenz zweier
reziproker Giitewerte, mit einem aus den geometrischen Abmessungen des Resonators
und den Hohlleiterwellenldingen berechenbaren , Fiillfaktor* F:

tan o, = F+ (1/Q, — 1/Q.). (4.491)

Dabei ist O, der gemessene Giitewert des mit der Probe belasteten, Q, die Giite des mit
einer (hypothetischen) verlustlosen gleichgroen Probe mit gleichem &/ gefiillten
Resonators. Letztere wird aus dem gemessenen Giitefaktor O, des leeren Resonators
sowie aus den Resonatordimensionen und Wellenldngen ermittelt (Chamberlain u.
Chantry (1973); andere Berechnung s. Stumper (1981)).

Zur Bestimmung der DZ von Gasen werden die Resonanzfrequenzen v, v des
evakuierten und des vollstindig mit dem Gas gefiillten Resonators gemessen. Fiir den
Realteil gilt dann &, = (v /vg)?, fiir den Verlustfaktor Gl. (4.491) mit F= 1 (Q, ist die Giite
bei Fiillung mit einem Gas mit gleichem &; und vernachladssigbarem Verlustfaktor) (s.
Birnbaum u.a. (1951); Messungen an komprimierten Gasen s. Bussey u. Birnbaum
(1959); bis 140 GHz s. Dagg u. a. (1978)).

Zur Bestimmung des Giitefaktors auf der Halbwertsbreite (s. 4.3.3.8) wird ein in den MeBkreis
eingefiigtes, kalibriertes Dimpfungsglied benutzt; bei grolien Giitewerten muf} die Frequenz des
Generators bei gleichzeitiger hoher zeitlicher Konstanz sehr fein verstimmbar sein. Die Verwen-
dung priziser Frequenzzihler ldBt sich durch den Einsatz von frequenzwobbelbaren Generatoren
und durch die Erzeugung von Frequenzmarken umgehen (Klages (1956); Giisewell (1967)).
Fiir Frequenzen oberhalb von etwa 30 GHz werden hiufig ,offene Resonatoren mit Raumwellen
nach dem Prinzip des Fabry-Pérot-Interferometers verwendet (Culshaw u. Anderson (1962);
Giisewell (1967)). Bei einer mit dem TEMgy-Wellenform (,,Gaussian-beam-mode“) betriebenen
Resonatorform ist einer der Reflektoren als ebene Platte, der andere als sphérischer Konkavspiegel
ausgebildet. Da Hobhlleiterseitenwiinde fehlen, sind hohe Leergiitewerte (2-10°) erreichbar

(Clarke u. Rosenberg (1982)).

Die Messung dielektrischer Verluste im Millimeterwellen- und Ferninfrarotgebiet kann
auch in einem Multimodenresonator hoher Giite (,untuned cavity“) durchgefiihrt
werden (Lamb (1946); Llewellyn-Jones u.a. (1980); Izatt u. Kremer (1981);
Kremer u. Izatt (1981); Birch u.a. (1983); Kremer u.a. (1984); Vij u. Hufnagel
(1985)). Dabei wird mittels rotierender Phasenschieber (,mode stirrer”) in einem
ibermodigen Resonator (Leergiite-Wert: 10%) im zeitlichen Mittel ein értlich homogenes
und isotropes Strahlungsfeld hergestellt. Einbringen einer absorbierenden Probe in den
Resonator vermindert die Giite und daraus kann der dielektrische Verlust des
Probenmaterials bestimmt werden. Der grofle Vorteil dieser Methode besteht in der
spektralen Breitbandigkeit (30 GHz bis 1000 GHz) des Multimodenresonators und der
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Moglichkeit, vergleichsweise einfach temperaturabhéngige Messungen (4 K bis 400 K)
durchfithren zu kénnen. Weiterhin ist das Prinzip des Multimodenresonators besonders
geeignet, um streuende und inhomogene Proben dielektrisch zu untersuchen. Ein
Nachteil resultiert aus dem Verlust der Phaseninformation durch die rotierenden
Phasenschieber. Fiir starker absorbierende Proben kann jedoch durch Ausnutzung von
Schichtdickeninterferenzen in der Probe trotzdem die DZ bestimmt werden (Izatt u.
Kremer (1981); Kremer u.a. (1984)). Fiir vernachlidssigbar streuende homogene
Proben kann auch ein polarisierendes Zweistrahlinterferometer benutzt werden, das in
quasioptischen Aufbau ebenfalls eine hohe spektrale Breitbandigkeit hat (Kozlov u. a.
(1984); Genzel u.a. (1985)).

Zur Bestimmung der DZ sowie der PZ magnetischer Dielektrika im GHz-Bereich wird
eine in Form einer im Vergleich zur Wellenlinge diinnen Platte oder kleinen Kugel
vorliegende MeBprobe in einen Hohlleiterresonator so eingebracht, daf sie sich einmal
im Bereich maximaler elektrischer und einmal im Bereich maximaler magnetischer
Feldstirke befindet. Dann kann man aus den jeweils gemessenen Verschiebungen Av der
Resonanzfrequenz ;. bei konstanten Resonatorabmessungen sowie aus den jeweils
gemessenen Anderungen des Leergiitewertes Q; auf Werte Q, beide komplexen
Stoffkonstanten mit Hilfe der Stérungsrechnung gewinnen. Die Stérungsrechnung wird
ebenfalls bei der Bestimmung tensorieller magnetischer Stoffkenndaten sowie bei der
Bestimmung der DZ von diinnen Folien mit Hilfe von Resonatoren angewendet
(Chamberlain u. Chantry (1973); Helberg u. Wartenberg (1966); Waldron
(1970)).

Fouriertransformations-Spektrometrie (FTS) wird im Submillimeterwellengebiet an-
gewendet, besonders im Ubergangsgebiet zum Bereich der Millimeterwellen, in wel-
chem kohirente Strahlungsquellen entweder zu teuer oder noch nicht in geniigend
kleinen Frequenzabstinden vorhanden sind. Die MeBprobe befindet sich dabei ent-
weder vor dem rauscharmen heliumgekiihlten Strahlungsdetektor (nichtdispersive
FTS) oder vor dem festen Spiegel (dispersive FTS) eines mit einer breitbandigen
inkohérenten Strahlungsquelle (Hg-Lampe) betriebenen optischen Michelson-Inter-
ferometers. Das Detektorsignal wird als Funktion der Position des verschiebbaren
Spiegels des Interferometers gemessen. Aus den so fiir verschiedene Schichtdicken
gewonnenen Interferogrammen wird durch eine mit Hilfe eines Kleinrechners vorge-
nommene Fouriertransformation der dazugehérige, im allgemeinen komplexwertige
spektrale Verlauf der Strahldichte gewonnen. Daraus lifit sich im ersten Falle der
Absorptionskoeffizient, im zweiten Falle die komplexe Brechzahl berechnen, deren
Quadrat die komplexe DZ darstellt (Chamberlain u. Chantry (1973); Chamber-
lain u. a. (1969)).

4.3.4.4 Elektrische und magnetische Feldstirke, Energiestromdichte (K. Miinter)

Elektromagnetische Hochfrequenzfelder Eine wichtige Klasse von Losungen der Max-
well-Gleichungen beschreibt zeitlich und riumlich schnell verénderliche elektromagneti-
sche Felder, die sich als Wellen ohne Fithrung durch eine Leitung mit Lichtgeschwindig-
keit frei im Raum ausbreiten und dabei Energie transportieren. Die folgenden
Betrachtungen betreffen den materie- und ladungstragerfreien Raum; sie gelten in sehr
guter Ndherung auch fiir Luft und beziehen sich insbesondere auf Felder mit Frequenzen
im Bereich 10kHz<f<3000GHz (Eder (1967); Kraus u. Carver (1973); Lautz
(1969); Unger (1981)).
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Fernfeld. In groBem Abstand von einem Strahler (Abstand groB gegen die Wellen-
linge) oszillieren elektrisches und magnetisches Feld in Phase, und die Feldvektoren
sowie die Ausbreitungsrichtung stehen aufeinander senkrecht (Transversal-Elektro-
magnetische-(TEM-)Welle). Bei der linear polarisierten TEM-Welle wird als Polarisa-
tionsrichtung die Richtung des elektrischen Feldvektors angegeben. Die Definition des
Umlaufsinns bei elliptischer oder zirkularer Polarisation ist nicht einheitlich. Verfahren
zur Messung des Polarisationsgrades findet man in Stirner (1985). Der Quotient der
Feldamplituden wird als Feldwellenwiderstand bezeichnet und ist ortsunabhiingig:

|E|
Zp=-——\ 4.492
F | (4.492)

Im Vakuum (und ndherungsweise in Luft) gilt
Zy=~120"m:Q~377Q

Die Messung einer Feldgrofie ermdoglicht daher die Berechnung der anderen sowie der
zeitgemittelten Energiestromdichte S (Poynting-Vektor):

E-H E _ZqH
ST gaaiisg g 2

Nahfeld. Sind die Fernfeld-Bedingungen nicht erfiillt, so sind die Verhiltnisse erheblich
komplizierter (Adams u. Mendelovicz (1973); Booker (1982)). Es treten Feldkom-
ponenten in Ausbreitungsrichtung sowie Phasendifferenzen zwischen elektrischem und
magnetischem Feld auf. Diese Situation erschwert Feldmessungen in der Nihe von
Strahlern und grofBen Streukdrpern. Im Nahfeld miissen elektrisches und magnetisches
Feld mit kleinen Sonden unabhingig voneinander gemessen werden. Die Darstellung
der zeitgemittelten Energiestromungslinien ermoglicht auch fiir komplizierte elektroma-
gnetische Felder eine anschauliche Vorstellung des Energietransports.

(4.493)

S

Erzeugung von Hochfrequenzfeldern HF-Sendeleistung 1aBt sich mit elektronischen
Oszillatoren und Verstirkern erzeugen (s.4.3.2.1) und als Leitungswelle iiber Koaxial-
bzw. Hohlleiter einer Antenne zufithren, die die Leistung in den freien Raum abstrahlt.
Zu diesem Zweck bietet die Industrie eine grole Auswahl von Geriten und Komponen-
ten an. Wird nur ein kleines Volumen fiir Versuche benétigt, lassen sich gut definierte
HF-Felder auch im Inneren spezieller Leistungsstrukturen darstellen. Diese sog. TEM-
Zellen sind aufgeweitete Koaxialleitungen mit rechteckigem Querschnitt (Crawford
(1974) u. (1979); Kanda u. Orr (1988)), in denen sich bei Durchlauf von HF-Leistung
eine TEM-Welle ausbreitet, wie sie im Fernfeld einer Strahlungsquelle vorliegt.
Fig. 4.241 zeigt die Einfithrung einer TEM-Zelle in einen typischen Versuchsaufbau. Um
das Auftreten von Hohlleiter-Wellentypen zu verhindern, mufl die gréte Querabmes-
sung einer TEM-Zelle kleiner als die halbe Wellenldnge bleiben, was einen Kompromif
zwischen dem verfiigbaren Volumen in der Zelle und der oberen Grenzfrequenz erfordert
und den Einsatzbereich von TEM-Zellen auf einige 100 MHz begrenzt. Um diese
Einschrinkung zu iiberwinden, wurden sich allméhlich aufweitende Koaxialleitungen
mit kombiniertem Widerstands- und Absorber-Abschlufl (sog. ,GTEM*“-Zellen) ent-
wickelt, in denen sich Felder bis zu einigen GHz darstellen lassen (Kénigstein u.
Hansen (1987); Miinter u.a. (1992)). TEM- und GTEM-Zellen sind kommerziell

erhiltlich.
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Fig.4.241 Feld-Darstellung mit TEM-Zelle
1 Signalgenerator

2 Verstirker

3 TEM-Zelle

4 Dampfungsglied

5 Leistungsmesser

Zur Beachtung Hochfrequenzfelder breiten sich iiber grofle Entfernungen aus. Zur
Sicherung eines storungsfreien Funkverkehrs bestehen daher nationale Vorschriften
und internationale Vertrige, fiir deren Einhaltung meist die Postverwaltungen verant-
wortlich sind. In Deutschland ist der Besitz von Sendeanlagen generell geneh-
migungspflichtig. Ausnahmen gelten lediglich fiir MeBsender sehr kleiner Leistung,
die nicht mit Antennen verbunden werden diirfen. Einige Frequenzen sind fiir
industrielle, wissenschaftliche und medizinische Zwecke freigegeben (ISM-Frequen-
zen). Sofern keine Sondergenehmigung vorliegt, mufl die Abstrahlung von HF-
Leistung verhindert werden, z. B. durch Betrieb der Versuchsapparatur innerhalb einer
Abschirmkabine.

Wird mit Verstiarkerleistungen von mehr als einigen Watt gearbeitet, muf} die Sicher-
heit von Personen gegen Feldeinwirkung gewihrleistet sein. Mef3- und Berech-
nungsverfahren beschreibt Teil 1 der Norm DIN/VDE 0848: Sicherheit in elektromagne-
tischen Feldern, Grenzwerte sind aus Teil 2 dieser Norm ersichtlich. Eine ausfiihrliche
Beschreibung der biologischen Wirkungen von Hochfrequenzfeldern findet man z. B. bei
Gandhi (1990).

Messung von Hochfrequenz-Feldgrofien Die Feldgrofien in einem elektromagnetischen
Freiraum-Strahlungsfeld sind nicht direkt mef3bar. Zur Feldstarkemessung ist daher im
allgemeinen eine Antenne erforderlich, die als Wellentypwandler einen Teil der
Feldenergie aufnimmt und diese als leitungsgefiihrte Welle einem HF-Spannungs- oder
Leistungsmesser zufithrt. Kennt man das Wandlungsmall des Wellentypwandlers
(,Antennenfaktor®), laft sich aus einer Spannungs- oder Leistungsmessung (s.4.3.4.1)
die Freiraum-Feldstirke berechnen. Hieraus ist ersichtlich, dal} eine Feldstarkemessung
grundsitzlich mit einem Energieentzug und daher mit einer Verzerrung des ohne die
Antenne vorhandenen Feldes verbunden ist.

Je nach Aufgabenstellung (z. B. Nachrichtentechnik, Personenschutz, Versuche zur
elektromagnetischen Vertraglichkeit) wihlt man sehr unterschiedliche Gerdtekombina-
tionen zur Messung im Frequenz- oder Zeitbereich. Die Nachrichtentechnik erfordert
z. B. die frequenzselektive und empfindliche Messung von Feldstarken mit einem grofien
Dynamikbereich, wofiir iiblicherweise MeBantennen in Verbindung mit Mefempfan-
gern oder Spektrumanalysatoren eingesetzt werden. Im Personenschutz und bei EMV-
Versuchen sind haufig relativ starke Felder zu untersuchen, wofiir man z. B. kleine,
tragbare Spezialgerite (,Strahlungsmonitoren®) einsetzt, die breitbandig messen und
keine rdumliche Ausrichtung zu den Feldvektoren erfordern. Fiir die Erfassung
einzelner Feldimpulse mit Anstiegszeiten im (Sub-)Nanosekundenbereich stehen heute



4.3.4 MeBverfahren fiir Hochfrequenzgrofen 763

spezielle breitbandige Feldsensoren und digitale Speicheroszilloskope bzw. Transienten-
recorder (s.4.2.2.6) mit Abtastfrequenzen im GHz-Bereich zur Verfiigung.

Antennnen Ubliche passive Antennen sind Wellentyp-Wandler, die eine Freiraum-
Welle in eine Leitung fithren und umgekehrt. Bei Empfangsbetrieb liefert die Antenne
eine der Feldstirke proportionale Spannung, die mit Verfahren nach 4.3.4.1 gemessen
werden kann. Fiir verschiedene Verwendungszwecke wurde eine sehr groRe Vielfalt
von Antennenformen entwickelt, von denen hier lediglich die einfachsten Formen
genannt werden konnen, die sich fiir Feldstarkemessungen eignen. Allgemeine Grund-
lagen, eine Beschreibung der Wirkungsweise der wichtigsten Antennenformen sowie
Berechnungsverfahren findet man z. B. bei (Kraus (1989); Stirner (1984), (1985) u.
(1986)).

Eine Antenne stellt zwischen ihren Anschluklemmen einen Verbraucher bzw. Genera-
tor mit frequenzabhingiger, komplexer Impedanz dar. Diese Impedanz ist bei Sende-
und Empfangsbetrieb gleich (das Nahfeld um die Antenne jedoch nicht). Die bei
Sendebetrieb an die Antenne gelieferte Wirkleistung wird teils abgestrahlt, teils durch
ohmsche Verluste in Wirme umgesetzt. Dementsprechend setzt sich der Realteil der
Antennenimpedanz aus Strahlungs- und Verlustwiderstand zusammen. Fiir reflexions-
freien Energieiibergang muf} der an die Antenne angeschlossene Sender bzw. Empfianger
eine zur Antennenimpedanz konjugiert komplexe Impedanz aufweisen. Beim Ubergang
z. B. von einer erdunsymmetrischen AnschluBlleitung auf ein erdsymmetrisches Anten-
nengebilde ist zusétzlich noch ein Symmetrierglied (,Balun®) zu verwenden. Schaltungen
fiir eine derartige reflexionsfreie Antennenanpassung findet man z. B. in (Meinke u.
Gundlach (1986)).

Wichtige Antennen-Kenngrofien:

- Richtdiagramm: Das wichtigste Diagramm zeigt die Antennenspannung (oder
-leistung) als Funktion des horizontalen oder vertikalen Einfallswinkels fiir ein ebenes
Wellenfeld mit definierter Feldstdrke und Polarisation (Maximum des Richtdiagramms
= Hauptempfangsrichtung).

- Antennengewinn (,,gain®) einer Mefantenne:

G= Pu (4.494)
Py
dabei sind Py, Empfangsleistung der MeBantenne, Py Empfangsleistung der Bezugsan-
tenne, beide Antennen mit Leistungsanpassung in demselben ebenen Wellenfeld,
beziiglich Hauptempfangsrichtung und Polarisation optimal orientiert. Zusammen mit
dem Antennengewinn muf die verwendete Bezugsantenne (z.B. Isotroper Strahler,
Dipol) genannt werden.

Hiufig eingesetzte Antennenformen:

-~ Rahmenantenne: Bis ca. 30 MHz, mifit magnetische Feldstirke,

- Halbwellen-Dipol: Relativ schmalbandig, falls nicht konstruktive Kunstgriffe ange-
wandt werden, obere Grenzfrequenz einige 100 MHz, hiufig verwendete Bezugsantenne
fir Vergleichsmessungen,

- Logarithmisch-periodische Antenne: Einsatzbereich ca. 50 MHz bis iiber 1000 MHz,
Bandbreite bis ca. | Dekade, gegeniiber Dipol stirkere Richtwirkung und 6 dB bis 10 dB
Gewinn,
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- Helixantenne: Fiir Zirkularpolarisation, auch hier logarithmisch-periodische Breit-
band-Konstruktionen moglich,

- Hornstrahler: Fiir Mikrowellenbereich (ab ca. 1000 MHz), genau bestimmbarer
Gewinnfaktor (,standard gain horn®), daher als Bezugsantenne einsetzbar.

Zahlreiche Sonderformen, z. B. aktive Breitband-Antennen (mit eingebautem elektroni-
schem Verstérker) stehen als Zubehor zu MeBempfiangern zur Verfiigung.

Beim Einsatz von MeBantennen ist zu beachten:

- Verwendung nur im spezifizierten Frequenzbereich mit passender Lastimpedanz
(einwandfreie elektrische Verbindungen sind wichtig),

- Ausrichtung der Antenne in Hauptempfangsrichtung und entsprechend der Polarisa-
tion, hinreichenden Abstand zu Streukérpern (Personen, Winde, Boden, Mast etc.)
halten,

- bevorzugt Befestigungsteile aus Isolierstoff verwenden,

- die AnschluBleitung méglichst senkrecht zum elektrischen Feldvektor und nicht im
Bereich der Hauptempfangsrichtung fiihren,

- gut geschirmte AnschluBlleitung (z. B. mit zweilagigem Schirmgeflecht) und Steckver-
binder verwenden, um Fehlmessungen durch direkte Feldeinkopplung zu vermeiden.

Unter giinstigen Bedingungen 1dBt sich der Beitrag einer guten Mef3antenne zur gesamten
MeBunsicherheit unter ca. 10% (1 dB) halten.

Breitband-Sensoren Die im folgenden beschriebenen zwei Sensorformen sind nur fiir
Empfangsbetrieb einsetzbar und stellen meftechnisch wichtige Sonderfille dar. Die
Sensoren sind klein, mit der geeigneten AbschluBimpedanz breitbandig und fir
Messungen im Frequenz- oder Zeitbereich geeignet.

Kurzer elektrischer Dipolsensor (Fig.4.242), geeignet als breitbandige, kleine
MeBsonde fiir das elektrische Feld, anwendbar im Frequenzbereich von einigen kHz bis
zu einigen 100 MHz, Bedingungen: Dipollinge / < Wellenldnge A, D < /. Fig. 4.243 zeigt
das Ersatzschaltbild. Die vom elektrischen Feld hervorgerufene Spannung U, ist gegeben
durch

g e & (4.495)
2
(E; = Betrag der Komponente von E in Richtung der Dipolachse)
Der Strahlungswiderstand R, berechnet sich gemal}
2
R,=80-72" (%) Q (4.496)
Ci 1 -Re
l
U V4
H i M
bane, gl i ﬁ
Fig.4.242 Kurzer elektrischer Dipol Fig.4.243 Ersatzschaltung des kurzen elektrischen
Dipols

C; 1 bis 10 pF, je nach Lange
Rs Strahlungswiderstand
Zy MeBverstirker-Eingangsimpedanz
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Da C; (GréBenordnung pF) und R, klein sind, ist die Generatorimpedanz (Z;) sehr hoch
und nahezu rein kapazitiv. Mit Z; als Eingangsimpedanz der nachgeschalteten Elektro-
nik sind zwei grundsitzliche Betriebsarten des Dipolsensors zu unterscheiden:

— Bei einer Elektronik mit kleiner Eingangsimpedanz (Z; > Z, ) ist die MeBspannung U,
(an Z;) proportional der zeitlichen Ableitung der elektrischen Feldstirke (3E/31), d. h.
proportional zur Frequenz (,E-Dot-Sensor®). Beim Betrieb als Breitbandsensor z. B.
tiber drei Frequenzdekaden @ndert sich das Wandlungsmaf des Sensors daher um 60 dB,
was ein PegelmeRgerit mit sehr groer MeBdynamik erfordert. Dies ist besonders bei
Messungen im Zeitbereich mit Digitalspeicher-Oszilloskopen und numerischer Integra-
tion zu beachten. Als Alternative 1dBt sich zwischen Sensor und PegelmeRgerit ein
Verstiarker mit Integrator-Verhalten einsetzen, um den Frequenzgang des Sensors zu
kompensieren.

-~ Wird unmittelbar am Dipol ein Verstirker mit groem Eingangswiderstand und
kleiner Eingangskapazitit (z. B. mit GaAs-MESFET) angeschlossen, ist dessen Aus-
gangssignal (ohne Integration) direkt proportional zur elektrischen Feldstirke. Zweck-
mifig setzt man am Verstirkereingang ein Hochpaffilter ein, damit Storfelder aus dem
50-Hz-Wechselstromnetz den Verstérker nicht tibersteuern kénnen. Die obere Grenzfre-
quenz ist fiir einen kurzen Dipol (/< A) durch den nachgeschalteten Verstirker bestimmt

(einige 100 MHz).

Fig.4.244

Kurzer elektrischer Dipol mit Gleichrichter (Dio-
densonde)

D  HF-Gleichrichter, z. B. Schottky-Diode

R, C TiefpaBfilter als HF-Sperre

Eine weitere Moglichkeit ist der Anschlufl eines Diodengleichrichters anstelle eines
Verstiirkers (Fig. 4.244). Der Zusammenhang zwischen Gleichspannung Ug und elektri-
scher Feldstirke ist hierbei nicht linear sowie frequenz- und temperaturabhingig, so dafl
diese ,Diodensonde“ in einem bekannten elektrischen Feld kalibriert werden muf.
Solche Diodensonden lassen sich extrem klein aufbauen und bis zu sehr hohen
Frequenzen (einige GHz) einsetzen (Hopfer u. Adler (1980); Kanda (1977)).

Bei Anniherung eines kurzen elektrischen Dipols an feldverzerrende Korper éndert sich
die Umgebungskapazitit C; (,Handeffekt“), was zu Mefifehlern fithren kann und daher
zu vermeiden ist. Weiterhin sollte die Zuleitung zum Dipol moglichst rechtwinklig zur
Richtung des elektrischen Feldvektors verlaufen, damit Feldstérungen durch die
Leitung gering bleiben. Um diese Fehlerquelle auszuschalten, sind Feldsonden mit
Lichtleitfaser-MeBwertiibertragung beschrieben worden (Driver u. Kanda (1988)).

Kleine Rahmenantenne (Fig.4.245 und 4.246). Sie kann als MeBsonde fiir das
magnetische Feld verwendet werden, wobei die Bedingung 2nrN < 4 einzuhalten ist. In
einem homogenen magnetischen Feld (harmonische Schwingung) mit der Frequenz f
liefert sie die induzierte Spannung

U=2n-f-A-N-B, (4.497)

(N Windungszahl, B, Feldkomponente senkrecht zur umfaBten Fliche 4)

Bei Abschluf} der kleinen Rahmenantenne mit einem hochohmigen MeBgerit (Ry; gro3)
ist die gemessene Spannung proportional zur Frequenz. Die MeBfrequenz muf}
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UI [l ﬁptﬂ
du
Fig.4.245 Kleine Rahmenantenne Fig.4.246 Ersatzschaltung fiir die kleine Rahmen-
antenne

L; innere Induktivitit

Ry ohmscher (Verlust-)Widerstand

Rs Strahlungswiderstand

C; Wicklungskapazitit

Ry MeBverstarker-Eingangswiderstand

geniigend weit unterhalb der durch L; und C; gegebenen Serienresonanz bleiben, bei in
der Praxis einsetzbaren Antennengréfien unterhalb ca. 100 MHz.

Eine grofiere Bandbreite (2 bis 3 Dekaden) erreicht man durch Messung des Kurzschluf3-
stroms der Rahmenantenne, z. B. mit einem HF-Stromwandler. Ein niederohmiger
Abschluf} (Ry sehr klein) der Antenne 146t sich auch mit speziellen Verstéirkerschaltun-
gen realisieren. In dieser Betriebsart ist die Wirkung von C; weitgehend aufgehoben, und
die gemessene Stromstérke bleibt iiber einen weiten Bereich frequenzunabhingig, da U,
und die Impedanz von L; sich beide proportional zur Frequenz dndern. Fiir diese
Betriebsart muf} gelten:

R,+R.+Ry<2n-f+L (4.498)

Durch Zusammenschaltung von drei gleichartigen orthogonalen Dipolen oder Rahmen-
antennen mit Diodendetektoren lassen sich breitbandige, isotrope Feldsensoren aufbau-
en, deren MeBsignal im Idealfall unabhéngig von Einfallsrichtung und Polarisation der
Welle ist (Larsen u. Ries (1981)). Diese Sensoren werden bevorzugt fiir sog.
»Strahlungsmonitoren® eingesetzt. Derartige Gerite sind kommerziell erhéltlich und
dienen z. B. dem Personenschutz in starken HF-Feldern.

Elektromagnetische Vertriglichkeit (EMV) In der Natur fithren elektrodynamische
Vorgéinge im Kosmos, z. B. in ,Radiosternen“ und Pulsaren, zur Abstrahlung grofier
HF-Leistung, die wegen der sehr groBen Entfernung auf der Erde jedoch nur geringe
Feldstarken ergeben. Dies gilt auch fiir die von der Sonne emittierte thermische
Radiostrahlung. Als terrestrische Quellen fithren lediglich Blitzentladungen in Gewitter-
nahe kurzzeitig zu nennenswerten Feldstarken. Diese i. a. ruhige natiirliche ,.elektroma-
gnetische Umwelt” ist die Voraussetzung fiir menschliche technische Aktivititen wie
Nachrichteniibertragung und Radar, da sie im HF-Bereich den Empfang auch sehr
schwacher Signale ermdglicht.

Als Storquellen sind daher bei der Planung und Zusammenstellung von empfindlichen
Versuchseinrichtungen insbesondere technische HF-Sender und Hochspannungsanla-
gen zu beachten, in deren Néhe z. B. Sensoren, Mef}- und Regeleinrichtungen oder
elektronische Rechner (,,Storsenken®) durch elektromagnetische Felder gestort werden
konnen. In solchen Fillen mufl man Stoérquelle(n) und Stérsenke(n) entkoppeln, z. B.
durch genitigenden Abstand, Abschirmungen, Einbau von Filtern in Stromversorgungs-
und Signalleitungen. Die komplexe Problematik der EMV kann hier nur angedeutet
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werden, fiir eine ausfiihrliche Darstellung der Grundlagen und AbhilfemaBnahmen bei
Stérungen sei z. B. auf (Gonschorek u. Singer (1992)) verwiesen.

Abschirm- und Absorberkabinen. Um Abstrahlung von HF-Leistung in die
Umwelt oder Stérungen von auBien zu vermeiden, miissen viele Versuche mit Hochfre-
quenzfeldern in Abschirmkabinen durchgefithrt werden. Mit Kabinen aus dicht
verschraubten oder verschweifiten Metallblechen sind Schirmddmpfungen iiber 100 dB
leicht erreichbar. Die Industrie bietet derartige Kabinen sowie das notige Zubehor als
Komplettsysteme an. Die meisten Abschirmkabinen werden im Inneren zusitzlich mit
Absorbermaterial ausgekleidet, um Hohlraumresonanzen und Reflexionen zu dimpfen
und in der Kabine wie auf einem Freifeld arbeiten zu kénnen. Als Absorber werden
Pyramiden aus leitfahigem Schaumstoff oder Ferrit-Platten sowie Kombinationen dieser
Materialien eingesetzt. Die Kosten fiir eine derartige Absorberkabine sind sehr hoch.
Bei geringeren Anforderungen an die Schirmddmpfung mag es geniigen, wenn z. B. ein
Mikrowellen-Versuchsraum unter die Erde verlegt wird oder wenn man einen Kifig aus
Maschendraht installiert, dessen Vermaschungsstellen gut verlétet sind. Ein solcher
Drahtkifig setzt jedoch voraus, dafi die Maschenweite wesentlich kleiner als die kiirzeste
auftretende Wellenldnge ist.

4.345 Frequenz (H. de Boer)

Frequenzmessung Bei einer Frequenzmessung bezieht man die Frequenz eines periodi-
schen Vorgangs auf die Einheit der Frequenz (s. 9.1.4.2). Die zur Messung notwendige
Vergleichsfrequenz ist nach Gesichtspunkten der anzustrebenden MefBunsicherheit
auszuwihlen. Dabei kann je nach Anforderung der Einsatz von Quarznormalen, von
Normalen, die durch Normalfrequenzaussendungen nachgesteuert werden, oder der
Einsatz von Atomfrequenznormalen notwendig sein. (Uber Unsicherheiten von Zeit-
und Frequenznormalen s. 1.3.3.3 bis 1.3.3.7). Bei geringen Anspriichen an die
MeBunsicherheit kann es geniigen, die zu messende Frequenz mit Hilfe von Resonanz-
oder Briickenverfahren oder mit Hilfe von Oszilloskopen zu bestimmen. Bei niedrigen
Frequenzen kann die Zeit fiir eine bestimmte Anzahl von Schwingungen mit Gebrauchs-
uhren (z. B. Stoppuhren) gemessen werden, oder man zeichnet die Schwingungen mit
einem Registriergerit auf, dessen Vorschub das Zeitmal} einbringt.

Als allgemeine Regel bei der Auswahl der MeBeinrichtung muf} gelten, daB ihre
Gesamtunsicherheit wihrend der Messung mindestens um eine Groflenordnung gerin-
ger ist, als die beim Priifling erwartete Unsicherheit. Gebrauchsnormale sind regelmifig
auf eine Abweichung ihrer Frequenz von ihrem Nennwert zu iiberpriifen. Der Anschluf
kann z. B. bei staatlich anerkannten Kalibrierlaboratorien der Industrie oder Forschung
erfolgen — deren Gebrauchsnormale werden regelméfig an die Normale des zustédndigen
Staatsinstituts angeschlossen — oder bei besonders hohen Anforderungen an die
Genauigkeit direkt mit Hilfe des Staatsinstituts. Die Héaufigkeit des Anschlusses ist
abhingig von der Giite des Normals und von der Anforderung an das Normal bei der
Messung. Bei dem Gebrauch von hoherwertigen Normalen sollten Informationen iiber
ihre Frequenzinstabilitdt vorhanden sein. In der Regel werden bei Frequenzmessungen
Mittelwerte der momentanen Frequenz v(7) iiber eine bestimmte MeBzeit 7 bestimmt.

v=N/t (4.499)

N Anzahl der Perioden wihrend der Mefzeit 7.
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Frequenzinstabilitit Die Ausgangsspannungen von Frequenzgeneratoren zeigen Fre-
quenzschwankungen. Bei diesen als Frequenzinstabilitit bezeichneten Frequenzidnde-
rungen innerhalb eines gegebenen Zeitintervalls unterscheidet man zwischen einer
Frequenzdrift (haufig einseitig fortschreitende Frequenzdnderung) und zufilligen
Frequenzschwankungen. Eine Frequenzdrift kann meist geniigend gut durch die
Koeffizienten einer Ausgleichsgeraden beschrieben werden. Die zufilligen Frequenz-
schwankungen werden uiblicherweise entweder durch ihr Leistungsspektrum mit Bezug
auf die Fourierfrequenz f oder durch Varianzen (oder Standardabweichungen) der
Einzelmessungen, die von der jeweiligen MeBzeitdauer 7 abhdngen, angegeben.

Die Ausgansspannung eines Frequenzgenerators hat die Form
u(t) = u cos 2mv(t) * t) = u cos 2mvyt — p(1)) (4.500)

u(1) Momentanwert der elektrischen Spannung, # Amplitude der elektrischen Spannung,
v(1) Momentanwert der Frequenz, vy Nennwert der Frequenz, ¢ () Momentanwert des
Null-Phasenwinkels.

Abhingig vom benutzten Me3verfahren werden folgende Kenngréfien auf ihre Schwan-
kungen hin untersucht:

- Der Momentanwert des Null-Phasenwinkels ¢(7),
- Der Momentanwert der relativen Frequenzabweichung

V(1) —vo 1 do(?)
N = ; 4.501
Y@ Vo 21y, dz ( )
— Der Momentanwert der Null-Phasenzeit

1
27[V0

x(t) = (1) (4.502)
Die Schwankungen der Grofien ¢(7), y(¢) und x(7) kénnen beispielsweise durch ihre
Leistungsspektren S,(f), S,(f) und S,(f)im jeweiligen Fourierfrequenzbereich angege-
ben werden. Haufig werden zuféllige Frequenzschwankungen durch eine Aufzeichnung
des Verlaufs der Zwei-Proben-Standardabweichung beschrieben:

1 n—1 172
@M= [ (1@~ 5 (4.503)
g 2(n - 1) ; ‘
mit  w@=—  y0d=—— (i + )~ (1)
s ™ T
= %‘ (x(tx + 7) — x(1)) (4.504)

n Anzahl der Mefiwerte. Unter bestimmten Voraussetzungen und fiir eine groie Anzahl n
geht die Zwei-Proben-Standardabweichung s in die Zwei-Proben-Standardabweichung
der Grundgesamtheit ¢ iiber.

5y(t,n) = 5,(7) = 7,(7) (4.505)
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Die verschiedenen Schwankungsgrofien sind mit bestimmten Einschrinkungen ineinan-
der umrechenbar.

Barnes (1971), CCIR (1978), Fischer (1969), Chi (1977), Kartaschoff (1978), Kramer (1977), Miiller
(1979), Rutman (1977) u. (1978)

Bei der Frequenzinstabilitidt von Frequenzgeneratoren unterscheidet man zwischen einer
Kurzzeitinstabilitat, wenn Frequenzdnderungen auf Zeiten unter etwa 1000s bezogen
werden und eine Langzeitinstabilitit, wenn diese Zeiten grofer als 1 Tag sind.

Methoden zur Frequenzmessung Resonanzmethode. Resonanzwellenmesser enthal-
ten stabil aufgebaute, abstimmbare und mit Kalibrierung versehene Schwingkreise oder
Leitungskreise (s. 4.3.3.7). Mittels einer angekoppelten Diode wird eine Gleichspannung
gewonnen, die iiber ein MeBinstrument zur Anzeige gebracht wird. Je nach Ausfiihrung
(evtl. Thermostatisierung) ist die relative Mefunsicherheit 10 * oder kleiner.

Fig. 4.247 Glt]

Prinzip der Frequenzuntersetzung durch Mischen
zweier el. Schwingungen

Tiefpafifilter

Frequenzmessung durch Mischen. Nach Fig. 4.247 werden die elektrischen Span-
nungen u,(t)=u,cos (2mvat + @(t)), deren Frequenz v, bestimmt werden soll, und die
bekannte Vergleichsschwingung u, () = i cos (2mv, t + ¢, (7)) mit der Frequenz v, auf den
Eingang einer multiplizierenden Mischschaltung gegeben.

Das Mischprodukt (fiir den vorliegenden Zweck ist nur dessen Frequenzabhingigkeit
wesentlich)

up (1) ~ uy (1) = ur (1)
A &léﬁz (cos 2m(vy + o)t + @1 (1) + a(2))

+cos (2m(v) — va)t + @1(1) — @a(1)) (4.506)

wird mit einem TiefpaB gefiltert, so dal am Ausgang der Schaltung die Spannung

Vv g (D ) i) (4.507)

up (1) ~
=lp * cos 2mvpt — @p(1))

abgenommen werden kann. Die Differenzfrequenz v, kann bei geringen Anspriichen an
die MeBunsicherheit z. B. mit einer Stoppuhr oder mit einem elektronischen Zihler
bestimmt werden.

Die gesuchte Frequenz v, ist v, +vp oder vi—vp. Um zu entscheiden, ob vy von v,
abgezogen oder hinzugefiigt werden mul3, wird v, veridndert und die Wirkung auf vy
beobachtet (Gl. (4.507)). Die Schwankungen der Null-Phasenwinkel ¢, (7) und @,(7), die
sich in ¢p(¢) wiederfinden, zeigen sich bei dieser Art der Messung pauschal als
Schwankungen der Differenzfrequenz vp. Als relative MeBunsicherheit dieser Methode
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ergibt sich:

Av, e Avp  Vp

V2 VD Vi

(4.508)

Wihlt man vp /v, geniigend klein, so bekommt man selbst bei verhdltnismafig hoher
MeBunsicherheit fiir Avp/vp, eine geringe MeBunsicherheit fiir die zu bestimmende
Frequenz v,. Die Mischfrequenz v, wird zweckmifigerweise einem kalibrierten durch-
stimmbaren Frequenz-Generator (z. B. Frequenzdekade mit Interpolations-Generator
fuir die feinste Frequenzstufe) entnommen.

Wird zur Mischung eine phasenstabile Vergleichsschwingung benutzt (¢, (7)=const),
dann zeigt die Schwingung up(7) nach Gl. (4.509) dieselben Schwankungen des Null-
Phasenwinkels wie die Schwingung u, (7). Dieselben Schwankungen des Null-Phasenwin-
kels bedeuten fiir die Schwingung up (¢) ein um den Faktor v, /vy groferes Schwanken der
Phasenzeit.

1 V)
xp(1) = Pa2(t) = xo(1) - — (4.509)
21vp Vb
Regel-
verstarker
Oszillator 1
Tiefpahfiller f— gﬁgt“gg[gr Fig. 4.248
y Prinzip zur Untersuchung der Frequenzin-
Oszillator 2 stabilitit eines Oszillators in einer Phasen-
diskriminatorschaltung

Soll neben der Frequenz eines Frequenzgenerators (Oszillators) seine Instabilitéat
bestimmt werden, kann nach dem Prinzip nach Fig.4.248 verfahren werden. Die
Frequenz des Referenzoszillators 1 wird tiber einen Regelkreis in bezug auf die Frequenz
des zu untersuchenden Oszillators 2 so geregelt, dal der Phasenverschiebungswinkel
zwischen beiden Schwingungen im Mittel ©t/2 betrigt. (Die Schaltung arbeitet in diesem
Fall als Phasendiskriminator.) Bei geniigend stabilem Referenzoszillator ist die hinter
dem TiefpaBfilter auftretende Spannung u, proportional zu den Schwankungen des
Null-Phasenwinkels des Oszillators 2. Beispielsweise kann mit Hilfe eines Spektrumana-
lysators das Leistungsspektrum des Null-Phasenwinkels Sq,( f) aufgenommen werden.
Dieses Verfahren ist geeignet fiir Schwankungsmessungen im Frequenzbereich unter-
halb 1 Hz.

Das Verfahren nach Fig.4.249 gestattet eine Messung des o,(7)-Verhaltens eines
Oszillators. Die Schwingungen des frequenzstabilen, in der Frequenz einstellbaren

Oszillator T | 6ycosi 2wyt | Ggcos| 2wyt + 5] )
[Frequenz
einstellbar | - Fig. 4.249
Tiefpaffilter —J Ze“"d?',‘h' Prinzip zur Messung der Frequenzinstabilitit eines
averzdhler Oszillators durch Bestimmen der Periodendauer-
Oszillator 2 = schwankungen (Messen des S, (7)-Verhaltens des
U,008( 220w+ 625t ) Oszillators)
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Referenzoszillators 1 wird mit der Schwingung des zu untersuchenden Oszillators 2
gemischt. Nach Filterung erfolgen Messungen der Periodendauer 7, mit Hilfe eines
elektronischen Zihlers. Man erhélt auf diese Weise Sdtze von MeBwerten der Form

3 — @y 1
TD.k:_l"+ P2t + To) —@2(t) _ 1 | s, 4.510)
Vp 27IVD Vp

Sy ist die interessierende Schwankungsgrofe und steht mit y.(z) (Gl. (4.504)) in
folgendem Zusammenhang:

2 L a
F(Tp)=—+—" 5 4.511)
T 59,

5,(7) ergibt sich durch Auswerten der Ergebnisse nach Gl. (4.503). Dieses Verfahren ist
geeignet fiir MeBzeiten 7> 1s.
Schroder (1979)
Frequenzdifferenz-Vervielfacher. Beim Vergleich von Schwingungen von nahezu
gleicher Frequenz (relative Frequenzdifferenz kleiner als 10®) kann die Verwendung
eines Frequenzdifferenz-Vervielfachers niitzlich sein. Nach Fig.4.250 wird 10(v + Av)

gebildet und davon durch Mischung 9-v abgezogen. Das Ergebnis nach der ersten
Mischstufe ist v+ 10+ Av. Nach n Mischstufen bekommt man entsprechend v+ 10"+ Av.

v+Ay v+10-Av v+100-Av v+10"Av

QiR

Oszillotor 1

Fig.4.250 :
Frequenzdifferenz-Vervielfacher nach Oszillator 2
Parzen

Frequenzmessung durch Bestimmen der Phasenzeitinderung. Bei einem
Frequenzvergleich (Frequenzmessung) von zwei periodischen Signalen deren Frequen-
zen v, und v, nahezu gleich sind, kann die Phasenzeitinderung iiber eine MeBzeit t
bestimmt und hieraus z. B. die relative Frequenzdifferenz wihrend des MeBzeitintervalls

berechnet werden.

Zur Messung werden die zu vergleichenden Signale auf die Eingénge eines Zeitintervall-
Zihlers geschaltet und die Signalformer so eingestellt, dal jeweils zur selben Phase des
jeweiligen Signals eine Messung ausgelost wird (beispielsweise beim Nulldurchgang der
Signale). Signal 1 eroffnet und Signal 2 beschlieit eine Messung. Eine zweite derartige
Messung erfolgt nach der Mefzeit 7. Die Ergebnisse bei der Phasenzeitdifferenz-
Messungen seien A#; und Af,. Dann ist im zeitlichen Mittel iiber 7 die relative

Frequenzdifferenz

—n _ (A —AD) (4.512)
Vi T

Diese Art der Messung ist besonders gut einsetzbar, wenn gleichwertige Normalfrequen-
zen iiber lingere Zeitrdume miteinander verglichen werden sollen. Hier geniigen
manchmal Messungen in 24stiindigen Abstdnden, um verldBlich Aussagen iiber das

Frequenzverhalten zu bekommen.



772 4.3 Hochfrequenz

Frequenzmessung mit Hilfe von Lissajous-Figuren. Mit Hilfe eines Oszillos-
kops, an dessen X- und Y-Eingdngen die zu vergleichenden Schwingungen gegeben
werden, lassen sich durch Beobachten der Lissajous-Figuren empfindliche Frequenzver-
gleiche durchfithren. Dabei miissen die Frequenzen der beiden Schwingungen in einem
anndhernd rationalen Verhiltnis zueinander stehen.

Vergleicht man zwei Schwingungen von 1 MHz, die voneinander eine relative Frequenz-
abweichung von 10 * haben, so wiederholt sich ein Bild auf dem Oszilloskop alle 100s.
(Beispielsweise artet die abgebildete Ellipse in eine gerade Linie aus, wenn die
Schwingungen eine Phasenwinkeldifferenz von 0 oder m haben.) Mit einer Stoppuhr
kann man die 100-Sekunden-Periode mit einer Unsicherheit von +0,1 s messen. Hieraus
resultiert eine MeBunsicherheit fiir die Frequenzabweichung von 110",

Messungen mit elektronischen Zihlern Kéufliche Zihler fiir MeBzwecke erfiillen meist
mehrere MeBfunktionen: Frequenzmessung, Messung des Frequenzverhéltnisses zweier
Schwingungen, Periodendauermessung, Zeitintervallmessung.

Signal
St e ig0ol o kT A

former

-L Zohl- | | Anzeige Fig.4.251
Zeit ot .J. register Ausgobe Schaltungsprinzip zum Messen
€1, S der Frequenz einer periodischen
Basis einheil Schwingung

Frequenz. Nach Fig.4.251 wird das Eingangssignal in einer Signalformerstufe so
aufbereitet, daB fiir je eine Schwingung des zu messenden periodischen Signals ein
Impuls an die Torschaltung weitergegeben wird. Die Torschaltung wird fiir eine MefBzeit
7 geoffnet, die als dekadisches Bruchteil oder Vielfaches der von der Zeitbasis (meist
10 MHz-Quarz) weitergegebenen Zeiteinheit wihlbar ist. Wihrend der Offnungszeit
werden die eingehenden Impulse in einer Zahlstufe gezéhlt und nach der Messung zur
Anzeige gebracht bzw. in elektrisch kodierter Form zur Weiterverarbeitung bereitge-
stellt.

Erfahrungsgemill werden hédufig Fehler beim Anpassen der Einstellmoglichkeiten der
Signalformerstufe auf die Eingangssignale gemacht, die zu MeBfehlern fithren. Die
gebriauchlichsten Einstellmoglichkeiten sind: Eingangssignalabschwicher, Gleich-
Wechsel-Spannungskopplung des Eingangssignals, Gleichspannungspegel, Triggerung
der Signalformerstufe an einer positiven oder negativen Flanke des Signals. Weiter ist
bei der Einstellung zu beachten, dafl die Signalformerstufe beim Durchschalten
Hystereseverhalten (AUy) zeigt. Die Teilbilder von Fig.4.252 zeigen verschiedene
Einstellungen und Fehlermoglichkeiten. Bei Messungen an Signalen, deren Eigen-
schaften vorerst unbekannt sind, sollte man beim Einstellen von Signalformerstufen
stets die Signalform mit einem Oszilloskop kontrollieren. Die hier aufgezihlten
Fehlermoglichkeiten konnen sinngeméf} auf alle Messungen mit elektrischen Zihlern
iibertragen werden.

Bei der Beurteilung der Gesamtunsicherheit der Frequenzmessung sind zwei Anteile zu
beachten:

- Die +1-Zahlschritt-Unsicherheit bei Messungen mit Zihlern, die eine relative
Frequenzunsicherheit von Av/v=+1/v- r ergibt (v Frequenz des MeBsignals, r Mefzeit).

- Eine Abweichung der Frequenz der Zeitbasis von ihrem Sollwert.
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Us
Aly % FEE SRS S
al A el
Us —
BYRYE i
f f
T S LV
A bIJ—l_I_I_II' R L S I
Fig. 4.252 |
Beispiele fiir verschiedene Einstellungen des Ein- U ‘ i ¥
gangs einer Signalformerstufe in bezug auf das = +—A A

Eingangssignal |
a) links: Hystereseverhalten der Eingangsstufe :
rechts: Infolge einer zu kleinen Signalspannung bzw. Ut 'nn "n
Fehlanpassung erfolgt keine Triggerung des Signal- &
formers

b) links: Richtige Pegelanpassung

rechts: Gleichspannungspegel zu hoch angesetzt, A l

¢)und d): Dem Nutzsignal iiberlagerte Storspannun- U l \ \
gen kénnen, je nach Pegeleinstellung, bei gleichem ViV
Signal unterschiedliche Triggerungen des Signalfor- i |

mers auslosen
Us  Eingangssignalspannung
U,  Ausgangsspannung des Signalformers [/AT _l._ﬂ_JL _'—i_l I | |

AUy Hysteresebereich des Signalformers d)

—_—————

Kommerzielle Frequenzzihler ohne vorgeschalteten Frequenzuntersetzer haben zur Zeit
eine obere Grenzfrequenz von 500 MHz. Mit Frequenzumsetzer werden obere Grenzfre-

quenzen bis 40 GHz erreicht.

Frequenzverhiltnis. Die oben beschriecbenen Frequenzmessung kann als Verhiilt-
nismessung der Signalfrequenz v zur Frequenz der Zeitbasis v, angesehen werden.
Vielfach sind die Geriite so eingerichtet dall sie unter Abschaltung der internen
Zeitbasis das Verhiltnis der Frequenzen zweier von auflen zugefiihrter, periodischer
Signale messen konnen. Insbesondere ist es moglich zur Verringerung der MeBunsi-
cherheit die zdhlerinterne Zeitbasis durch eine eventuell vorhandenen genauere zu

ersetzen.

Periodendauer. Bei der Periodendauermessung (Periodendauer 7}, = 1/v) wird die Zeit
7 gemessen in der sich N Perioden (Teilung iiblicherweise dekadisch) des zu messenden
Signals ereignen (Fig.4.253). Die Signalformerstufe bereitet das Signal auf. In der
folgenden Teilerstufe wird durch Vorwahl der Teilerzahl festgelegt, iiber wie viele
Perioden N des Signals die Messung durchgefiihrt wird. Der Ausgang der Teilerstufe legt
die Offnungszeit der Torstufe fest. Wihrend der Offnungszeit der Torstufe erfolgt die
Zeitmessung durch Abzihlen der Schwingungen v, der Zeitbasis. Bei der Beurteilung der
MeBunsicherheit sind drei Anteile zu beachten:
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Signal TS
e i e >4 Teiler N
former |
Zahl- Anzeige
p——1

iy register Ausgabe

Zeitbosis

Fig.4.253 Schaltungsprinzip zum Messen der Periodendauer einer Schwingung

- die +1-Zahlschrittunsicherheit der Frequenz der Zeibasis v, fithrt zu einer relativen
Unsicherheit der gemessenen Periodendauer 7, bzw. der Frequenz v von

AT, Av_ 1 (4.513)
/i v VT

- Eine Abweichung der Frequenz der Zeitbasis von ihrem Sollwert.

- Die Triggerunsicherheit des Eingangssignals, die sich ndherungsweise aus dem
Effektivwert von Rausch- und Stérungsspannungen Us, die dem Eingangssignal
iiberlagert sind, aus der Anstiegsflanke d Ur/dt des Eingangssignals am Triggerpunkt
und aus der Mefizeit T abschétzen lassen:
AT, = ﬂ — __US_ (4.514)
T, v dUs A
dr

Eine Periodendauermessung anstelle einer Frequenzmessung empfiehlt sich, wenn die
Frequenz des zu messenden Signals v kleiner als die Frequenz v, der Zeitbasis ist.
Beispielsweise ergibt die Frequenzmessung eines 10 Hz-Signals, mit einem 8stelligen
Zihler, mit einer 10 MHz-Zeitbasis und bei einer Mefldauer von 1s, die Anzeige
00.000010 MHz. Eine Periodendauermessung an demselben Signal ergibt die Anzeige
0100000.0 ps. In diesem Fall ist die Auflosung 10°fach groBer. Komfortable Zihler sind
intern so geschaltet, daf} jeweils diejenige MeBmethode gewihlt wird, die die beste
Auflésung gibt. Die notwendige Umrechnung erfolgt dabei durch einen eingebauten
Mikroprozessor.

Zeitintervall. Die Dauer eines durch zwei elektrische Signale vorgegebenen Zeitinter-
valls 4Bt sich mit einem Zeitintervall-Zahler bestimmen (Fig. 4.254). Nach Signalumfor-
mung &6ffnet das Signal 1 die Torstufe. Wihrend der Offnungszeit erfolgt die Zeitmes-
sung durch Abzihlen der Schwingungen v, der Zeitbasis. Das Signal 2 schlieft die
Torstufe und beendet die Zeitintervallmessung.

Bei Beurteilung der Gesamtunsicherheit ist zusatzlich zu den drei bei der Periodendauer-
messung angegebenen Anteilen ein systematischer Anteil zu beriicksichtigen, der z. B.
durch unterschiedliche Laufzeiten der Signale auf den Signalleitungen zum Zéhlerein-

Signal 1 ianal- Ghi= :
s L To i s
. Fig.4.254
Schaltungsprinzip zum Mes-
Signal 2 L sen der Dauer eines Zeitiptcr—
28] Signal Zeitbasis valls, das durch zwei el. Signa-
former le markiert wird
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gang oder durch unterschiedliche Triggerpegel in den Signalformen 1 und 2 entstehen
kann. Die Signalverzogerung durch einen Kabelldngenunterschied von 10 cm betriigt ca.
0,5 ns. Der systematische Anteil wird bei kurzen zu messenden Zeitintervallen (Nanose-
kundenbereich) merklich.

Normalerweise ist die Auflosung der Zeitmessung durch die Frequenz v der Zeitbasis
vorgegeben. Es gibt Zihler, die durch lineare analoge oder durch digitale Interpolation
zu einer groBeren Auflésung kommen. Gegenwirtig gibt es Zeitintervallmesser mit einer

Auflésung bis zu +20 ps.

4.3.4.6 Rauschen (W. Kessel)

Thermische Rauschquellen Die im Hochfrequenzbereich bedeutsamen Rauschquellen
sind das thermischen Rauschen, das Schrotrauschen und das 1/f~Rauschen (s. 10.7.1). Im
Unterschied zum niederfrequenten Rauschen treten z.T. Laufzeit- und Quanteneffekte
in Erscheinung. AuBerdem werden Rauschquellen in Hochfrequenz-Ubertragungssyste-
men durch ihre Rauschleistung charakterisiert.

Die Rauschleistung, die ein auf der Temperatur 7" befindlicher HF-Absorber bei der
Frequenz f in einem Frequenzband der Breite Af abgibt, betrigt nach Nyquist

(1938)

PR = —hTff— Af (4.515)
exp (ﬁ) —1

(h Planck-Konstante, k& Boltzmann-Konstante). Fiir hohe Temperaturen (oberhalb
Zimmertemperatur 7, =290 K) und niedrige Frequenzen (unterhalb 100 GHz) geht Gl.
(4.515) in die klassische Formel

PY =kTAf (4.516)

iiber. Tab. 4.13 zeigt die Abweichungen der klassischen Formel von der quantenmecha-
nischen Gleichung fiir Zimmertemperatur und die Temperaturen des siedenden Stick-

stoffs und Heliums bei drei Frequenzen.

Tab.4.13 Verhiltnis der nach der quantenmechanischen Formel (4.515) berechneten
Rauschleistung zum klassischen Grenzfall der GI. (4.516)

T Py Pi'/Py. bei
in K inJ 1 GHz 10 GHz 100 GHz
290 4,010 1,0 0,999 0,992
77 Fge2! 1,0 0,997 0,969

4 SIFUT0% 0,994 0,941 0,516

Bestimmung der Rauschtemperatur In einem Hochfrequenzempfinger oder Verstirker
wirken neben den thermischen Rauschquellen in den Bauteilen weitere Rauschquellen
(s.10.7.1), die sich am Ausgang zu einer Gesamtrauschleistung tiberlagern. Die GroBe
der Gesamtrauschleistung wird durch die spektrale Rauschzahl F oder die ihr dquiva-
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lente Rauschtemperatur 7 angegeben, die beide durch die Gleichung
Tr=(F - 1T, (4.517)

verkniipft sind. Dabei ist die Rauschtemperatur diejenige Temperatur, die eine vor einem
dquivalenten rauschfreien Empfanger oder Verstirker geschaltete thermische Rausch-
quelle nach Gl. (4.516) haben miifite, damit sich am Ausgang die beobachtete
Eigenrauschleistung einstellt. Zur Bestimmung der Rauschtemperatur T werden zwei
verschiedene Methoden, die Signalgeneratormethode und die Y-Faktormethode
angewandt. Beide vergleichen die von dem Zweitor erzeugte Rauschleistung mit einer
bekannten Hochfrequenzleistung.

Fig.4.255

Anordnung zur Messung der Rauschtemperatur ei-
nes Zweitores X nach der Signalgenerator-Methode
G Hochfrequenzgenerator

6 = 77 A m L cinstellbarer Abschwiicher
' & “ D Detektor
0 A

A Anzeigeinstrument

Bei der in Fig. 4.255 dargestellten Signalgeneratormethode wird die bekannte HF-
Leistung von einem Sinuswellengenerator geliefert, dessen Ausgangsleistung durch ein
nachgeschaltetes, einstellbares Dampfungsglied verédndert werden kann. Voraussetzung
fur die Richtigkeit der Messung ist u.a., dafl der am Ausgang des MeBobjekts
angeschlossene Leistungsmesser gleiche Empfindlichkeit fiir den Nachweis einer
Rauschleistung wie fiir den Nachweis einer Mischleistung aus Rausch- und Sinuswellen-
anteil aufweist. Aus dem Verhiltnis Y der bei eingeschaltetem Sinuswellengenerator
gemessenen Ausgangsleistung P, zur Ausgangsleistung P, bei abgeschaltetem Generator
berechnet sich die Rauschtemperatur Ty aus der Signalleistung P nach der Gleichung

:—PS
k(Y — 1)Bg

Die Rauschbandbreite des Zweitores

ol (4.518)

T

[ L(df
0

Bgp=———"— 4.519
A kil
wird aus der Frequenzabhéngigkeit der verfiigbaren Leistungsverstarkung L,(f) durch
grafische oder numerische Integration ermittelt (f; Frequenz der Bandmitte).
Bei der Rauschmessung ist wegen der im allgemeinen hohen Dampfung zwischen
Signalgenerator und MeBobjekt auf gute Schirmung des Nachweisgerites zu achten. Die
Auswertung der Gl. (4.518) wird besonders einfach, wenn die Signalleistung so
eingestellt wird, daf} das Verhiltnis ¥ der Leistungen am Ausgang des Mefobjektes mit
und ohne Zusatzsignal den Wert 2 annimmt (3-dB-Methode).

Der Einflufl der Eigenschaften des Leistungsmessers kann auller acht gelassen werden,
wenn mit Hilfe eines weiteren zwischen dem Ausgang des MeBobjekts und dem
Leistungsmesser eingesetzten Abschwichers, etwa eines zuschaltbaren 3-dB-Ddmp-
fungsgliedes, mit und ohne Signal jeweils auf gleiche Leistungsanzeige abgeglichen
wird.
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Die Verwendung eines Rauschgenerators anstelle des Signalgenerators bietet bei der
Bestimmung der Rauschtemperatur eines Zweitores den Vorteil, daB im gesamten
Frequenzgebiet eine hochfrequente Vergleichsleistung zur Verfiigung steht und die
zeitaufwendige Messung der Bandbreite des Zweitores entfillt.

Bei der Y-Faktormethode werden nacheinander zwei Rauschgeneratoren mit den
Rauschtemperaturen Try und Trx (Tru>Trk) an den Eingang des MeBobjektes
angeschlossen. Aus dem Verhiltnis ¥ der Ausgangsleistungen ergibt sich die unbekannte
Rauschtemperatur 7y nach

Tru — YT

T g (4.520)
Mit einem Rauschgenerator, dessen Rauschleistung kontinuierlich einstellbar ist, kann
die Rauschtemperatur eines Zweitores nach einem der Signalgeneratormethode analo-
gen Verfahren bestimmt werden. Als einstellbare Rauschquelle dienen Rauschdioden,
deren Rauschleistung durch Variation des Anodenstromes veridndert werden kann, oder
Rauschquellen mit konstanter Rauschtemperatur (s. Plasma-Rauschgeneratoren oder
Festkorper-Rauschquellen), denen ein kalibrierter, einstellbarer Abschwicher nachge-
schaltet ist. Dadurch entsteht eine Rauschquelle, deren Rauschtemperatur 7 durch
Verinderung des Dimpfungsfaktors @ entsprechend der Relation

Tp=aTg + (1 - )T (4.521)

in weiten Bereichen einstellbar ist. Ein Ar-Plasma-Rauschgenerator, dem ein einstellba-
rer 10-dB-Abschwiicher nachgeschaltet ist, liefert eine stabile Rauschquelle, deren
Rauschtemperatur zwischen 11300 K und 1400 K eingestellt werden kann.

Bei der Bestimmung der Rauschtemperatur von Uberlagerungsempfingern mit breitbandigen
Rauschquellen muB der EinfluB des Spiegelbandes beriicksichtigt werden, sofern vor die
Mischstufe kein vorselektierendes Filter geschaltet ist. Mit einem Mefsender ist das Verhiltnis S
der verfiigbaren Leistungsverstirkung L, bei der Spiegelfrequenz zur verfiigbaren Leistungsverstir-
kung L, bei der Sollfrequenz (jeweils in Bandmitte) zu bestimmen und die Gl. (4.520) durch

sl
Tr=(1+5) ————T““y e (4.522)

Zu ersetzen.

Rauschgeneratoren Fiir den Aufbau von Rauschgeneratoren werden verschiedene
Rauschprozesse ausgenutzt. Bei den Rauschdioden entsteht durch das statistische
Austreten der Elektronen aus der Kathode im Anodenstrom ein Rauschanteil (Schrot-
rauschen), der in das Hochfrequenz-Leitungssystem eingekoppelt wird. Fig. 4.256 zeigt
eine Rauschdiode in Koaxialausfilhrung (Kolb (1955)), bei der die Anode den
Innenleiter bildet. Die LeitungsabschluBwiderstinde sind gleichzeitig die Arbeitswider-
stinde der Diode, an denen die Rauschleistung entsteht und in das koaxiale Leitungs-

Fig.4.256 AN Gy
Rauschdiode in Koaxialausfithrung ‘
AN Anode

KA Kathode HE
HE Heizung

R Widerstinde

AU Ausgang (Kolb (1955))

gk\\ N
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system eingekoppelt wird. Die am Ausgang verfiigbare Rauschleistung wird iiber den
Anodenstrom 7 der im Sattigungsgebiet betriebenen Diode mit Hilfe der Kathodentem-
peratur eingestellt

Pr= (% elZoy? + kTo) Af (4.523)

(e Elementarladung). Der frequenzabhingige Faktor y? beriicksichtigt den Einfluf} der
Laufzeit der Elektronen und den Fehler in der Anpassung der Diode an das
Leitungssystem. Er muf i. allg. oberhalb von 500 MHz durch eine Vergleichsmessung
mit einem Sinuswellengenerator oder einer anderen Rauschquelle ermittelt werden.
Unterhalb von 100kHz sind Rauschdioden nicht verwendbar, da hier das weile
Spektrum der Gl. (4.523) durch zusitzliche Anteile von 1//~Rauschen verfilscht wird.

Fiir hohere Frequenzen (1 GHz bis 120 GHz) werden vorwiegend Plasma-Rauschgene-
ratoren eingesetzt. Sie nutzen die zufilligen Schwankungen des elektromagnetischen
Feldes, die bei der in einem Gasentladungsrohr ablaufenden Ionisation von Edelgasen
(Argon, Xenon) entstehen. Die positive Sdule der Gasentladung gibt bei guter
Stabilisierung des Anodenstromes ein Rauschspektrum hoher Leistung ab, das ohne
Verluste in einen Hohlleiter eingekoppelt wird, sofern das Entladungsrohr im flachen
Winkel schrig durch den Hohlleiter parallel zu den elektrischen Feldlinien (Fig. 4.257)
gefithrt ist. Die verfiigbare Rauschleistung ist durch die Elektronentemperatur des
Plasmas bestimmt. Da letztere in komplizierter Weise von der Gassorte, dem Gasdruck
und den Abmessungen des Entladungsraumes abhéngt, miissen Plasma-Rauschgenera-
toren mit Hilfe anderer Rauschquellen kalibriert werden. Wegen ihrer hohen Stabilitidt
und ihrer einfachen Handhabung werden sie als sekundidre Rauschleistungsnormale
eingesetzt.

Fig. 4.257
Hohlleiter-Plasma-Rauschgenerator
GR Gasentladungsrohr

AN Anode

KA Kathode

KE Hochfrequenz-Absorptionskeil
AU Ausgang (Hart (1961))

Ihre Rauschleistung ist nicht einstellbar, so daf sie i. allg. in Verbindung mit variablen
Dampfungsgliedern verwendet werden. Fiir die Y-Faktormethode werden spezielle
Plasma-Rauschgeneratoren gefertigt, die den Betrieb bei zwei Rauschtemperaturen
gestatten. Dazu wird der Hohlleiter an einer Seite mit einem HF-Absorber abgeschlos-
sen, der nach Abschalten der Gasentladung als thermische Rauschquelle bei Zimmer-
temperatur wirkt.

In modernen Festkdrper-Rauschquellen werden Halbleiterdioden eingesetzt, die im
Lawinenbereich betrieben werden. Sie niitzen zur Erzeugung der Rauschleistung das
Schrotrauschen, das im Mikroplasma der Halbleiterdiode auftritt. Da gleichzeitig
weitere Rauschprozesse wirksam sind, kénnen sie ebenfalls nur als sekundére Rauschlei-
stungsnormale dienen. Die in den p-n-Ubergingen erzeugten Rauschleistungen entspre-
chen Rauschtemperaturen von 10° K bis 10" K. Die Ankopplung der Dioden an das HF-
Leitungssystem ist stark frequenzabhingig, so daB die hohen Rauschleistungen nicht
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voll genutzt werden konnen. Vielmehr wird durch geeignete frequenzabhiingige
Dampfungsglieder ein weitgehend gleichméBiger Frequenzgang erzeugt. Die Tempera-
turabhingigkeit der Eigenschaften des p-n- Uberganges der Diode und Alterungseffekte
im Festkorper begrenzen die Langzeitstabilitit von Festkoérper-Rauschquellen, die an
jene der Plasma-Rauschquellen nicht heranreicht.

HE KE HO THi 45 ED WK
Fig.4.258
Thermisches Hohlleiter-Rauschnormal zum
Betrieb bei T=673 K
KE Hochfrequenz-Absorptionskeil aus Si-

liziumkarbid

Ho Hohlleiterkdrper aus Molybdin
HE Heizer
IS  thermische Isolation
TH Platin-Widerstandsthermometer R R
ED diinnwandiger Edelstahl-Hohlleiter

WK wassergekiihlter Ausgangshohlleiter

AbschluB Ubergunﬂ Ausgang

Fiir die Kalibrierung von Rauschgeneratoren sind thermische Rauschleistungsnormale im
Gebrauch. Sie nutzen die von einem temperierten Hochfrequenzabsorber erzeugte Rauschleistung,
deren Wert sich aus Gl. (4.515) oder Gl. (4.516) ergibt. Fig.4.258 zeigt den Aufbau einer heiien
thermischen Rauschquelle, die fiir die Kalibrierung von sekundiren Plasma-Rauschleistungsnor-
malen im Hohlleiter-Frequenzband 8,2 GHz bis 12,4 GHz konzipiert wurde. Mit thermischen
Rauschgeneratoren dieser Bauform kénnen Rauschleistungen in Hohlleitersystemen (Kessel u.
Buchholz (1983), Buchholz u. Kessel (1993)) oder in koaxialen Lenungssystemen (Buchholz
u. Kessel (1987)) mit einer relativen Standard-Unsicherheit von 2,5+ 10 * dargestellt werden.
Gekiihlte Hochfrequenz-Absorber, die bei den Temperaturen des siedenden Stickstoffs (77 K) oder
des siedenden Heliums (4,2K) betriecben werden, liefern Rauschleistungen, wie sie bei der
Vermessung von parametrischen Verstirkern benotigt werden.

Kalibrierung von Rauschgeneratoren Beim Gesamtleistungsempfanger der Fig.
4.259 wird die verfiigbare Rauschleistung des unbekannten Rauschgenerators mit einer
bekannten HF-Leistung verglichen, dhnlich wie bei der Messung der Rauschtemperatur
von Zweitoren. Der aus Vorverstirker, Mischer mit Hilfsoszillator, Zwischenfrequenz-
verstirker und Detektor aufgebaute Empfanger mit nachgeschaltetem Tiefpal und
Anzeigeinstrument wirkt als HF-Effektivwertmesser. Als Generator definierter Hoch-
frequenzleistung wird entweder ein geeigneter Signalgenerator oder ein Rauschleistungs-

normal eingesetzt.

Zur Messung kleiner Rauschleistungen, wie z. B. beim Vermessen thermischer Rauschlei-
stungsnormale oder in der Radioastronomie, die erheblich unter dem Eigenrauschen der
Empfinger liegen, hat der Radioastronom Dicke (1946) den in Fig. 4.260 dargestellten
geschalteten Empfianger vorgeschlagen. Mit einem Pin-Dioden-Schalter oder einem
elektromagnetisch gesteuerten Ferrit-Isolator (s.4.3.3) wird mit einem periodischen
Wechsel von 400 Hz bis 1000 Hz eine der beiden zu vergleichenden Rauschquellen an den
Eingang eines Uberlagerungsempfingers gelegt. Sein Ausgangssignal wird synchron mit
dem Eingangsschalter mit + 1 oder —1 bewertet, so dall am Ausgang des nachfolgenden
Tiefpasses ein Gleichsignal zur Verfiigung steht, dessen Wert der Differenz der
Rauschleistungen der beiden Rauschquellen proportional ist. Durch Abschwichung der
Rauschquelle der hoheren Rauschtemperatur mit einem kalibrierten Dampfungsglied
wird auf Leistungsgleichheit abgeglichen. Die theoretische Auflosung ergibt sich aus der
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Fig.4.259 Gesamtleistungsempfinger zur Messung Fig.4.260 Geschalteter Rauschleistungsempfinger
der Rauschtemperatur T zum Vergleich der Rauschtemperatur
E Uberlagerungsempfinger Tx eines unbekannten MeBobjektes mit
G Hilfsoszillator der Rauschtemperatur Ty eines Rausch-
D Detektor leistungsnormals
TP Tiefpall mit Integrationszeit 7, Lx und Ly einstellbare Abschwicher
A Anzeigeinstrument (Tiuri (1964)) S elektronisch gesteuerter Hochfrequenz-

schalter

G Hilfsoszillator

PD phasenempfindlicher Detektor

Gyr niederfrequenter Rechteckoszilla-
tor

TP Tiefpall mit der Integrationszeit 7,

A Anzeigeinstrument (Janik (1980))

Empfingerbandbreite

( | Lv(f)df)z)
Bl AL sy (4.524)

[ L(f)df
0

(L,(f) verfiigbare Leistungsverstarkung bei der Frequenz /) und der Integrationszeit 7
des Ausgangstiefpasses zu

ATRmin - 2 (l +£) (4525)

TR vV BE T TR

(T Rauschtemperatur des Empfangers). Ein Empfianger mit 5 MHz Bandbreite und
3000 K Rauschtemperatur, dem ein Tiefpall mit einer Integrationszeit von 30 s nachge-
schaltet ist, besitzt fiir Rauschquellen von 1000 K eine Auflésung von 6,5x 10 %,

Fiir Koaxialleitungssysteme, fiir die keine breitbandigen Dampfungsglieder zur Verfii-
gung stehen, wird die Abschwiichung der Rauschquelle mit der héheren Rauschleistung
nach der Mischstufe vor dem Zwischenfrequenzverstirker vorgenommen (Janik
(1980)). Die Auflosung nach GI. (4.525) wird um den Faktor 2 verbessert, wenn die
beiden zu vergleichenden Quellen nicht nur wihrend einer halben Schaltperiode am
Eingang des Empfiangers liegen. Dies wird erreicht, wenn die Rauschleistungen
wechselseitig in zwei identische Empfanger eingespeist und ihre Ausgangssignale
voneinander subtrahiert werden (Graham (1958)).

Fiir die Messung extrem kleiner Rauschleistungen konzipiert ist der Korrelations-
empfinger der Fig.4.261 (Goldstein (1955)). Die Rauschleistung wird am Eingang
durch Leistungsteiler in zwei gleiche Anteile aufgespalten, die tiber zwei identisch
aufgebaute Empfinger einem Multiplizierer zugefiithrt werden. Am Ausgang steht ein
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Fig.4.261

Korrelationsempfinger zur Messung der Rausch-
temperatur Ty

LT Leistungsteiler ¢

E, und E, identisch aufgebaute Uberlagerungsemp-
fanger

G Hilfsoszillator

D, und D; Detektoren

M Multiplizierer

TP Tiefpall

A Anzeigeinstrument (Tiuri (1964))

Signal an, das der zu messenden Eingangsrauschleistung proportional ist. Die Auflésung
ist durch

AT ol Te ( Ty ))
——Rmin ____[]1+2-F(1+—%
T, ( o o (@248

gegeben. Fiir einen Empfinger mit den o.a. Eigenschaften (Bx=5MHz, T; = 3000 K)
ergibt sich der Wert 4x 10 *.
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