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1. Einleitung

Der Begriff ,,Hochfrequenztechnik® unterlag im Laufe der Zeit mehrfachen Anderungen. Es
zeigte sich, dass die Angabe fester Frequenzen nicht sinnvoll ist. Die Hochfrequenztechnik
wird am besten durch charakteristische Merkmale gekennzeichnet, die der theoretischen und

praktischen Behandlung zugrunde gelegt werden. Hierzu gehoren:
o verteilte Wirk- und Blindelemente
e Beriicksichtigung der Wellenldnge
e Einbeziehung parasitirer Effekte bei Bauelementen
e Bauelemente in der GroBenordnung der Wellenlénge (oder grofer)
e Betrachtung von Verbindungsleitungen als eigenstindige Bauelemente

Ist die Lange der Verbindungsleitung zwischen Bauelementen in der Groflenordnung der Wel-
lenldnge (oder grofler), kann keine konstante Spannung iiber der Leitung angenommen werden.
Dieser Effekt tritt zum Beispiel bei der Ubertragung von elektrischer Energie iiber sehr weite
Strecken (viele hundert Kilometer) bereits bei Frequenzen von 50 Hz auf.

Zusitzlich wirken passive Bauelemente wie Widerstidnde, Kondensatoren und Spulen wirken
bei steigender Frequenz nicht mehr wie erwartet als ideale Bauelemente, sondern beinhalten
sogenannte parasitiare Elemente.

Die Einbeziehung dieser Elemente wird beispielhaft an Widerstinden, Kondensatoren und Spu-
len in Form von Ersatzschaltbildern gezeigt.

Bei Widerstidnden treten folgende Effekte auf:
e Zunahme des Widerstandswertes mit wachsender Frequenz durch den Skineffekt
e Induktiver Phasenwinkel durch die Eigeninduktivitit des Widerstandes
e Kapazitiver Phasenwinkel durch die Eigenkapazitit des Widerstandes

Durch geschickte Dimensionierung konnen Eigenkapazitit und Eigeninduktivitidt kompensiert

werden. Das vollstdndige Ersatzschaltbild eines Widerstands ist in Bild [L.1] gezeigt.

In Kondensatoren fithren Ladestrome zu einer Eigeninduktivitit (L) und zu Verlusten im Kon-
densator (Ry). Das wechselnde Feld im Kondensator fiihrt zu Polarisationsverlusten im Dielek-
trikum (G p). Die Summe der Verlustmechanismen ist im Ersatzschaltbild( Bild [L.2)) gezeigt.
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L, R C

Bild 1.2.: Vollstandiges Ersatzschaltbild eines Kondensators

In einer Spule sorgen Strome in den Wicklungen zu Feldern in deren Umgebung, die kapazi-
tive Wirkungen erzeugen. Fiir niedrige Frequenzen ist es moglich diese Kapazititen zu einer

einzigen Parallelkapazitit C'p als Eigenkapazitit der Spule zusammen zu fassen.

Verluste entstehen durch ohmsche Widerstande inkl. Skineffekt, Feldverluste in einem evtl.
vorhandenen Kern, erzeugte Wirkleistung durch Nachbarspulen und Wirbelstrome im Kern und
durch dielektrische Verluste in den Eigenkapazititen der Spule. Alle Verluste werden in einem

parasitdren Widerstand [?¢ zusammengefasst.
Das vollstindige Ersatzschaltbild einer Spule ergibt sich dann entsprechend Bild .

In Bild [L.4] sind die internationalen Vereinbarungen der Definition der Frequenzbereiche dar-
gestellt. Danach umfasst der klassische Bereich der Hochfrequenztechnik (HF) die Frequenzen
von 3 MHz bis 30 MHz. Im deutschen Sprachraum hat sich allerdings die Verwendung des
Begriffs Hochfrequenztechnik stellvertretend fiir das gesamte Gebiet bis in den Bereich von
mehreren hundert Gigahertz etabliert. Dies zeigt sich z.B. an der Bezeichnung von Univer-

sitdtsinstituten, Bezeichnungen von und in Firmen. Im englischen Sprachraum (insbesondere

L R

YN

Bild 1.3.: Ersatzschaltbild einer Spule
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Bild 1.4.: Ubersicht der internationalen Frequenzdefinitionen

den USA) wird der Begriff ,,High Frequency* tatsidchlich nur fiir den Frequenzbereich von
3 MHz bis 30 MHz benutzt. Fiir das gesamte Gebiet der Hochfrequenztechnik nutzt man dort
die Begriffe ,,Radio Frequency Techniques® oder ,,Microwave Engineering* . Wie aus Bild [L.4]
ersichtlich ist, werden fiir bestimmte Frequenzbinder Buchstaben verwendet, die aber je nach

Anwendung und normierender Stelle unterschiedlich sind.

Die Hochfrequenztechnik (HF) ist eine wesentliche Grundlage fiir alle Funksysteme wie Rund-
funk, Mobilfunk, Satellitenfunk usw. sowie jegliche Sensorik basierend auf elektromagneti-
schen Wellen (z.B. Radar). Neuerdings werden allerdings auch bei der Entwicklung extrem
schneller Digitalschaltungen (z.B. Prozessoren mit Taktraten tiber 1 GHz) HF-Experten gesucht
(z.B. bei AMD und Intel).

Im Automobilbereich ist vor allem die rasante Entwicklung radarbasierter Fahrerassistenzsyste-
me ein Technologietreiber. Mittlerweile sind erste Produkte auf dem Markt erfolgreich, so dass
in den nichsten Jahren ein immenses Wachstum in diesem Bereich erwartet wird. Hierbei wer-
den Frequenzen verwendet, bei denen die Wellenlinge des Radars im Millimeterwellenbereich
(ca. 30 — 300 GHz) liegt. Dies hat den Vorteil, dass das Radarsystem als ultrakompakte Bau-
gruppe realisiert werden kann. Zukiinftige Millimeterwellensysteme fiir Nachbereichs-Radar
und Kommunikation werden sehr wahrscheinlich komplette System-on-Chip Losungen sein,
mit bereits auf dem Chip realisierter Antenne und Hochfrequenzarchitektur. Namhafte Unter-
nehmen wie Bosch, Continental, Valeo, TRW, Delphi usw. haben als Automobilzulieferer ein

ausgeprigtes Interesse an diesem Thema.

Ein weiterer sehr kapitalintensiver Bereich, in welchem stindig anspruchsvolle Losungen fiir
Hochfrequenzsysteme zu entwickeln sind, ist die Satellitentechnik. Die Satelliten werden hier-
bei entweder fiir Kommunikationssysteme oder zur Fernerkundung der Erdoberflache oder aber
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des Weltalls benotigt. Die wichtigsten Komponenten der Satelliten sind hierbei die Leistungs-
endstufen und die Antennen, welche die meist bei mehreren Gigahertz liegenden Signale ab-
strahlen. Extreme Anforderungen an die Funktionalitit solcher Antennensysteme kénnen nur

basierend auf einer genauen Kenntnis theoretischer Zusammenhénge erfiillt werden.

Obwohl in letzter Zeit durch negative Schlagzeilen belastet, ist auch die mobile Funkkommu-
nikation (Handy, Laptop, Car-Entertainment) nach wie vor ein wichtiges Feld der Hochfre-
quenztechnik. Hier wird die technologische Entwicklung hauptsichlich durch einen enormen
Kostendruck voran getrieben, welcher auf den Herstellern der Mobilkommunikationsendgerite
(Basisstationen, Handys, etc.) liegt. So miissen beispielsweise zu einer effizienteren Ausnutzung
der vorhanden Frequenzspektren alte Techniken erweitert und neue Methoden entwickelt wer-
den. Fiir moderne Kommunikationsendgerite werden immer mehr Standards definiert (WLAN,
WiMax, UMTS, GSM, Bluetooth, GPS etc.), welche moglichst alle von einem kleinen Gerit be-
herrscht werden sollen. Hierzu bedarf es nicht nur der Miniaturisierung der Antennen, sondern
auch fortschrittlicher Signalverarbeitung, welche z.B. auf den Eigenschaften mehrerer verteilter
Antennen beruht, sog. ,.Intelligente Antennen*. Ein aktuelles Forschungsgebiet ist ein weiterer
Kommunikationsstandard fiir ultrakurze Abstéinde (<7 m), welcher auf der Abstrahlung ultrab-
reitbandiger Impulse im Frequenzbereich von 3,1 — 10,6 GHz (Ultra-Wide-Band) basiert. Dies
soll die Verbindung unterschiedlicher technischer Gerite mit sehr hohen Datenraten und einer

hohen Storsicherheit gewéhrleisten.

Das Thema Storsicherheit hat unter der Uberschrift EMV (Elektromagnetische Vertriglichkeit)
einen eigenen Stellenwert in der Hochfrequenztechnik. Nicht nur die Tatsache, dass alle mog-
lichen Gerite zur Kommunikation ,,strahlen, sondern auch Schaltnetzteile etc., erfordert einen
hohen Aufwand zur Abschirmung von elektronischen Baugruppen, um eine Einkopplung der

hochfrequenten Stérungen zu vermeiden.

Viele weitere Themengebiete konnen genannt werden. So z.B. die Hochleistungsmikrowelle
zur Prozessierung von Materialien, oder aber die Erzeugung hoher Leistungen bei Frequen-
zen iiber 100 GHz fiir die Kernfusion, welche alle ein tiefes Verstidndnis der Wechselwirkung
hochfrequenter Felder erfordern. Auch in der Medizintechnik spielen hochfrequenztechnische
Fragestellungen eine immer stidrkere Rolle, sei es die echtzeitfiahige Videoiibertragung von Ope-
rationen, die Verbesserung der Magnetresonanztomographie oder bildgebende Verfahren mit
Terahertzstrahlung.

Die theoretischen Grundlagen, die in den folgenden Abschnitten abgeleitet werden, sind in den

Bereichen
e Hochfrequenztechnik
e Mikrowellentechnik und

e Millimeterwellentechnik
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sinngemdl anwendbar, so dass von diesen Grundlagen her keine Einschrinkungen bestehen.

Das Skriptum basiert in manchen Teilen auf den Werken [25]] und [22]], die auch zur zusétzlichen

Lektiire empfohlen werden.






2. Leitungstheorie

Die Energieiibertragung zwischen Generator und Verbraucher findet bei hoheren Frequenzen in
der Regel iiber Leitungen statt. Eine Leitung im engeren Sinn besteht aus zwei voneinander iso-
lierten Leitern und evtl. einer Abschirmung. Die Abschirmung ist hdufig mit einem der beiden

Leiter identisch, z.B. bei der koaxialen Leitung.

Die Leitung wird als homogen bezeichnet, wenn sie eine iiber die Leitungsldnge vollig gleich-
miBige Querschnittsstruktur sowohl der Leiter als auch des Dielektrikums besitzt; sie gilt als
quasi homogen, wenn gewisse Querschnittsabweichungen, z.B. Stiitzisolatoren, sich in kurzen
Abstinden periodisch wiederholen. Wann diese Abstéinde als kurz zu bezeichnen sind, kann erst

nach Entwicklung der Theorie definiert werden.
Der Anwendungsbereich von Leitungen umfasst allgemein
e Energie- und Signaliibertragung,
e Mess- oder Abtastleitungen,
e Erzeugung von Blindelementen in der HF-Schaltungstechnik.

In der Praxis existiert eine grole Vielfalt von Leitungen, die auf die jeweilige Anwendung
optimiert sind. Beispiele sind in Bild 2.1] dargestellt.

13



14 2. Leitungstheorie

Koaxialleitung

Symmetrische Bandleitung

&

Mikrostreifenleitung

Doppelleitung (microstrip)

&

Strip - Line

Geschirmte Doppelleitung (Triplate)

&

Stegleitung

High Q Triplate

:

Schlitzleitung

Slab - line

&

Bandleitung Koplanarleitung
(CPW)

Bild 2.1.: Querschnitte durch verschiedene HF-Leitungstypen
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2.1. Ersatzschaltbild einer TEM-Leitung

Die Leiter der Leitungen sind bei Stromfluss von magnetischen Feldern umgeben. Die entste-
hende magnetische Feldenergie fiihrt zu induktiven Wirkungen. Zwischen den beiden Leitern
bestehen Spannungen und elektrische Felder. Die elektrische Feldenergie fiihrt zu kapazitiven
Wirkungen. Induktive und kapazitive Wirkungen sind ldangs der Leitung stetig verteilt, so dass
ein Ersatzschaltbild aus unendlich vielen, unendlich kleinen Spulen und Kondensatoren besteht,

die wie in Bild 2.2] hintereinander geschaltet sind.

Man kann die Wirkung einer solchen verlustlos angenommenen Leitung auch schon durch
Unterteilung des Ersatzschaltbildes in endlich viele AL und AC' ndherungsweise beschrei-
ben, solange die AL und AC dabei hinreichend klein bleiben, d.h. wenn fiir das Produkt
WAL -wAC < 0,01 gilt (Tiefpass weit unter der Grenzfrequenz). Je hoher die Frequenz ist,
desto feiner muss man die Leitung in AL und AC aufteilen, um ausreichend genaue Rechnun-

gen durchfiihren zu konnen.

Wenn die beiden Leiter der Leitung wechselnden Querschnitt haben und beliebig verlegt wer-
den, werden auch die AL und AC des Ersatzbildes lings der Leitung iiberall verschieden sein.
Man nennt dies auch eine inhomogene Leitung. Da lingere Leitungen sehr erhebliche Wirkun-
gen haben, miissen die Eigenschaften der verwendeten Leitungen exakt bekannt und berechen-
bar sein. Die mathematische Behandlung inhomogener Leitungen ist jedoch sehr schwierig.
Ein einfaches und genau berechenbares Verhalten zeigen dagegen die homogenen Leitungen,
bei denen die AL und AC' liangs der Leitung konstant sind. Daher verwendet man fiir lingere
Leitungen nur homogene Leitungen, zumal die Herstellung dieser im Allgemeinen auch we-
sentlich einfacher ist als die Herstellung von nicht homogenen Leitungen, wenn man definierte

Eigenschaften der Leitungen vorschreiben muss.

Bei einer realen Leitung entstehen durch den Stromfluss in Verbindung mit dem ohmschen
Widerstand in den Leitern Verluste, fiir die im Ersatzschaltbild ein Langswiderstand AR in
Serie zu AL eingesetzt wird. Ebenso wird das Auftreten dielektrischer Verluste durch einen
zum Kondensator AC' parallelen Leitwert AG beriicksichtigt. Man erhilt damit das vollstindige
Ersatzschaltbild eines Leitungsabschnittes gemif Bild Die Leitung selbst kann dann durch

Kettenschaltung vieler solcher Leitungsabschnitte dargestellt werden.
AL

MIN&,\ACIW& e

AC

. T T T,

Bild 2.2.: Leitungs-Ersatzschaltung einer verlustlosen Leitung
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[(z+Az) R’ Az L Az I(z)
o—> — A~~~ _ l —>,
U(z+Az) G Az N C Az U(z)
Generatory T v Verbraucher
e} ® . o)
< Az
24—

Bild 2.3.: Vollstiandiges Ersatzschaltbild eines kurzen Leitungsabschnittes einer verlustbehafte-

ten Leitung

Die vier Groen AR, AL, AC und AG sind der Léinge des Leitungsstiicks proportional. Da-
her werden die vier Leitungskenngroflen definiert durch die sogenannten Leitungsbelédge, d.h.
durch die auf die auf die Linge des Leitungsabschnittes Az bezogenen Kapazitits- bzw. Induk-
tivitatswerte. Diese ergeben sich zu:

L' = % Induktivititsbelag
Léngsbelige
R = % Widerstandsbelag
2.1)
C' = % Kapazititsbelag
Querbelidge
G = i—f Leitwertbelag

2.2. Telegraphengleichungen

Zur Berechnung des Ubertragungsverhaltens einer Leitung dient das vollstindige Ersatzschalt-
bild eines Leitungsabschnittes gemiB Bild 2.3 als Grundlage. Die Ortskoordinate z entlang der
Leitung wird dabei von rechts nach links positiv gezihlt, da dies fiir die spitere Darstellung
zweckmaBig ist. Fur eine infinitesimal kleine Leitungslinge Az konnen Strom und Spannung

als stationdr angenommen werden und somit die Kirchhoffschen Regeln angewandt werden.

Damit folgt aus der Maschenregel (> U = 0):

U(z+ Az) = U(z) = (JwL'+ RAz - 1(z + Az)

_ 2.2)
Ulz+ A;i UC) _ G+ B 10 + A2) (
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Aus der Knotenregel (3 I = 0) erhélt man:

I(z+ Az) —I(2) = (JwC"+ G")Az-U(z)

2.3
1222921 _ (uor + 6)- () -

Bei dem Grenziibergang Az — 0, fiir eine infinitesimal kurze Linge des Leitungsabschnittes,
gehen die Gleichungen (2.2)) und (2.3) in ein System von gekoppelten Differentialgleichungen
iiber, die als die Leitungsgleichungen oder Telegraphengleichungen bezeichnet werden:

oau(z) . .,

5, = (JwLl'+ R')-I(z) (2.4)
OI(z) . oy,

5 (JwC"+G") - U(z) (2.5)

Diese beschreiben den Verlauf von Spannung und Strom auf der Leitung iiber der Ortskoordi-
nate z. Zur Losung dieses Differentialgleichungssystems ist es giinstig die Gleichung zu
differenzieren und (2.3)) darin einzusetzen:

PU(2) . o o 01(2)
5 = (jwL'+ R')- 95
(2.6)
2
. aUz(QZ) = (jwL' + R)(jwC" + G")-U(2)

Dies ist eine lineare, homogene Differentialgleichung 2. Ordnung mit konstanten Koeffizienten,
die sich auf die Form

PU
78 _ v @7)
mit v :=+/(jwl + R) (jwC' + &) (2.8)

bringen 14Bt. Eine analoge Beziehung 146t sich auch fiir den Strom ableiten.

Die allgemeine Losung dieser Gleichung ergibt sich mit Hilfe des Exponentialansatzes nach
d’Alembert zu

U(z) = Cre"* 4 Cae™* | (2.9)

wobei C' und C beliebige komplexe Konstanten sind, die spiter aus den gegebenen Randbe-
dingungen bestimmt werden konnen. Um den Strom 7(z) zu bestimmen, wird (2.9) in (2.4)
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eingesetzt, woraus sich
[(2) = ———(C1e" — Che™) (2.10)

ergibt.

2.3. Wellenausbreitung auf Leitungen

Zur Interpretation von (2.9) ist es zweckmiBig, die beiden Summanden C}e7* und Cye 7% ge-
trennt zu betrachten. Dazu wird zunichst die komplexe Konstante v gemif (2.8) in ihren Real-

teil & und den Imaginérteil 3 zerlegt:
vy=a+jfs mit o >0und g >0 (2.11)

Fiir den komplexen zeitabhingigen Momentanwert der Spannung u, (z,t) des ersten Summan-

den in (2.9) ergibt sich somit fiir eine Schwingung mit der Kreisfrequenz w = 27 f
u(z,t) = Cre??e? = C) ™ eI Brtut) — o) o ejﬁ(er%t) ) (2.12)

Der letzte Exponentialterm beschreibt eine Welle, die sich fiir 5 > 0 in —z-Richtung mit der

Geschwindigkeit

vp = % (2.13)

ausbreitet, die auch Phasengeschwindigkeit genannt wird. Aufgrund des Exponentialterms e**
ist diese Welle fiir « > 0 in —z-Richtung geddmpft. Daher wird « auch als Dampfungskonstante
bezeichnet. Wihrend einer Periodendauer 7' = 1/ f der harmonischen Schwingung hat sich die
Welle um die Strecke einer Wellenlidnge
w 2nf 1 2w
A=vpl'==-T=——-=— (2.14)
B g f B
fortbewegt. Damit ergibt sich sich fiir die Wellenzahl

=, (2.15)

die auch als Phasenbelag oder Phasenkonstante bezeichnet wird, da sich wegen des Terms 3z
in die Phase der Spannung entlang der Leitung proportional zu 3 verdndert. -y selbst wird

als Fortpflanzungsbelag oder Ausbreitungskonstante bezeichnet.
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Insgesamt beschreibt der Term C';e”* somit eine einzelne in —z-Richtung fortschreitende (fiir
a > 0 geddmpfte) Welle mit der komplexen Amplitude C;. Die Welle, welche sich in —z-
Richtung, also von links nach rechts in Bild[2.3]ausbreitet, wird in der vorliegenden Konvention
als hinlaufende Welle bezeichnet, da sie in Richtung des am rechten Ende der Leitung ange-

schlossenen Verbrauchers hinlauft.

Analog stellt der Term Cye™ 7% in (2.9) eine sich in +z-Richtung ausbreitende (gedimpfte) Welle
dar. Sie lduft also von rechts nach links, zuriick in den auf der linken Seite angenommenen
Generator und wird daher als riicklaufende Welle bezeichnet. Ganz entsprechend stellen die
beiden Summanden in (2.10) jeweils eine hin- bzw. riicklaufende Welle des Stromes dar.

Die Konstanen C und C5 bestimmen sich aus der Spannung an der Stelle z = 0 (am Verbrau-

cher) zu

Damit lassen sich die beiden Gleichungen (2.9) und (2.1Q) schreiben als

U(z) = Un(z) + Ur(z) = Un(0)e’* + Ur(0)e™7* und (2.17)
I(z) = In(2) — Ix(2) = Iu(0)e”* — Ig(0)e " . (2.18)

Das bedeutet, die am Ort z der Leitung messbare Spannung ergibt sich im allgemeinen Fall
immer aus der Uberlagerung der Spannung einer hinlaufenden Welle Uy;(z) und der Spannung
einer riicklaufenden Welle Ug(z). Ebenso ergibt sich der gesamte tatsdchlich fliefende Strom
aus der Uberlagerung von Iy(z) und Ir(z). Das negative Vorzeichen vor Iy(z) invertiert die
Ziéhlrichtung fiir den Strom der riicklaufenden Welle und beriicksichtigt damit, dass die trans-
portierte Wirkleistung der riicklaufenden Welle in entgegengesetzter Richtung zur hinlaufenden
Welle, also vom Verbraucher zur Quelle, erfolgt.

Aus (2.9) und 2.10Q) folgt mit 2.17) und 2.18)

Un(2) _ Un(0) _ Un(z) _ Un(0) _ jwl'+R _ Jjwl'+ R _ (2.19)
In(z) ~ In(0)  In(2)  In(0) y Ve +aG L - )

Diese Gleichung besagt, dass das Verhiltnis von Spannung zu Strom der beiden hin- und riick-

~—

laufenden Teilwellen entlang der Leitung konstant, d.h. ortsunabhingig ist. Dariiber hinaus ist
dieses Verhiltnis fiir diese beiden Teilwellen das gleiche. Dieses Verhiltnis wird Leitungswel-
lenwiderstand Z;, genannt und ist neben v die zweite wichtige Grofle zur Beschreibung der
Wellenausbreitung auf einer Leitung. Zp, ist im Allgemeinen komplex und ergibt sich wie vy aus

den vier Leitungsbeldgen L', C’, R’ sowie G’ und ist damit charakteristisch fiir die Leitung,
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d.h. nur abhéngig von der Geometrie des Leitungsquerschnittes und den Eigenschaften des Di-
elektrikums (Substrat, Isolierung). Zu beachten ist, dass Z1, im Allgemeinen nicht das Verhilt-
nis der Gesamtspannung U(z) zum Gesamtstrom /(z) auf der Leitung angibt. Z;, bezieht sich
nur auf das Verhiltnis von Spannung zu Strom der beiden einzelnen (hin- und riicklaufenden)
Teilwellen. Ebenso hingt Z;, nicht von der Beschaltung der Leitung oder der Impedanz des

Verbrauchers ab.

Aus 2.17) und (2.18) kann mit Hilfe von (2.19) die ortsabhingige Verteilung von Spannung
U(z) und Strom (z) berechnet werden, wenn U(0) und /(0) am Leitungsende z = 0 (Ort des
Verbrauchers) bekannt sind:
1 +vz 1 —vz
U) = 5 U0+ 10)Z0) e + L (U(0) ~ I0)Z) (2.20)

= U(0) cosh(yz) + 1(0)Zy, sinh(vz)

I(2) = % (I(O) + UZ(S)) et +% (1(0) - UZ(S)> e 2.21)
U(0)
Z

L

= 1(0) cosh(yz) +

sinh(vz)

2.4. Leitung mit beliebigem Abschluss

Es sei eine Leitung mit dem Leitungswellenwiderstand Z;, gegeben, die an ihrem rechten Ende
bei z = 0 mit einer beliebigen komplexen Impedanz eines Verbrauchers Zy, abgeschlossen
ist, wie in Bild 2.4] dargestellt. Entlang der Leitung breiten sich eine hinlaufende Welle (in
—z-Richtung zum Verbraucher) und eine riicklaufende Welle (in +z-Richtung zum Generator)
aus. Die Gesamtspannung und der Gesamtstrom ergebend sich gemif (2.17) und (2.18) durch

Uberlagerung dieser Wellen. Lost man diese beiden Gleichungen unter Beriicksichtigung von

——i(2)
1,(2) 1,(0)
NNES) ~1.(0) 10)

Z(0)=2y

zum U(2)| |2 hinlaufende Welle .~y (0) |/ U.(0)
S||= H R u(0)
Gezﬁtor W reflektierte Welle

z<—{z=0

Bild 2.4.: Leitung mit beliebiger komplexer Abschlussimpedanz Zy,
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(2.19) nach den einzelnen Teilwellen fiir Spannung und Strom auf, ergibt sich

Un() = 5 (U(:)+ 2 () (222)

Un(z) = 5(U(:) - Z1(2)) 2.23)
und

In(z) = %(UZ(E)*FI(Z)) (2.24)

In(z) = %(UZ(E)—I(z)) . (2.25)

Damit lassen sich die Spannungen und Strome der einzelnen Teilwellen an jedem Ort berech-
nen, wenn die Gesamtspannung U(z) und der Gesamtstrom /(z) bekannt sind. Fiir eine ge-
gebene Leitung, und damit ein gegebenes 71, 1Bt sich der Zustand auf der Leitung am Ort
z damit stets durch genau zwei komplexe Grofien definieren: Entweder U(z) und I(z) oder
Un(z) und Ug(z) oder Iy(z) und Ig(z). Die einzelnen GroBen sind dabei stets iiber die Bezie-
hungen @.17), 2.18) und bis (2.23) miteinander verkniipft und lassen sich ineinander
umrechnen.

Bildet man das Verhiltnis von riicklaufenden Wellen zu hinlaufenden Wellen erhilt man als
weitere wichtige BeschreibungsgroBe den Reflexionsfaktor r. Dividiert man (2.23) durch (2.22))
bzw. (2.23) durch (2.24) und bezeichnet die am Ort z wirksame Impedanz mit

Z(z) = , (2.26)

so ergibt sich

U(z)
Ur(2)  Ir(z) T — 2L  Z(2) - Zy 507
r(z) == Ua(z)  In(z) t;(()) s 2017 (2.27)

Gleichung [@2.27) liefert somit einen eineindeutigen Zusammenhang zwischen der Impedanz
Z(z), also dem Verhiltnis von gesamter Spannung zum gesamten Strom und dem Reflexions-
faktor, also dem Verhiltnis der Amplitude der hinlaufenden Welle zur Amplitude der riick-
laufenden Welle. Die zugehorige Umkehrabbildung zur Berechnung der Impedanz Z aus dem
Reflexionsfaktor r ergibt sich direkt aus (2.27) zu

1+7(z)

2(z) =2 1—r(z)

(2.28)
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Direkt am Ort des Verbrauchers bei z = 0 ist
Z(2)=2(0)= —= =2y (2.29)

und damit ergibt sich fiir den zugehorigen Reflexionsfaktor

Z0)—2Zi,  Zy— 7y,
Z00)+ 2y, Zy + Zy,

ry =7(0) = (2.30)

Um den Reflexionsfaktor an einem beliebigen Ort zu berechnen, 146t sich direkt aus und
(2.17) eine einfache Vorschrift ableiten:

UR(Z) o UR(O) e * . UR(O)

_ — 6—2’)/2 =r O 6_2’72 =r 6_272 2.31
Uu(z)  Uu(0)e=  Ux(0) W ' o

r(z) =

Der Reflexionsfaktor an einem beliebigen Ort der Leitung ergibt sich damit einfach durch Mul-
tiplikation des Reflexionsfaktors r(0) am Leitungsende mit dem Term e =27, was in der komple-
xen Zahlenebene (r-Ebene) einer Drehstreckung entspricht. Fiir eine dimpfungsfreie Leitung,
also a = 0 geht in

r(z) = 7(0)e 7% = rye ¥ = pye I3 (2.32)

iber, was einer reinen Drehung des Reflexionsfaktors in der r-Ebene um den Winkel 47r§ ent-
spricht. Aufgrund dieses einfachen Zusammenhangs spielt der Reflexionsfaktor eine entschei-
dende Rolle bei der Betrachtung von Leitungen. Da sich der Reflexionsfaktor r(z) entlang der
Leitung dndert, dndert sich im Allgemeinen auch die Impedanz Z(z) gemiB (2.28)) entlang der
Leitung. Dies kann dazu benutzt werden, Impedanzen zu transformieren. Aus den Gleichungen
(2.20) und folgt fiir die ortsabhiingige Impedanz

U(z) _ U(0)cosh(yz) + I1(0)Zy,sinh(yz)

1(z) 1(0) cosh(vyz) + %S) sinh(vyz)

(2.33)
Zy cosh(yz) + Zy, sinh(vz)
Zy, cosh(yz) + Zy sinh(7yz)

= /1

Diese Beziehung ist deutlich komplizierter als (2.31)) bzw. (2.32)), d.h. die Transformation von
Leitungen 148t sich durch Einfithrung des Reflexionsfaktors einfacher beschreiben als nur durch
die Impedanz. Ein wichtiger Sonderfall ergibt sich, wenn die Abschlussimpedanz Zy gleich
dem Wellenwiderstand 77, der Leitung gewihlt wird. Dann folgt aus (2.33))

Z(2) =2y =7y (2.34)
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d.h. die Impedanz auf der Leitung ist ortsunabhiingig durch Z;, gegeben. Das heif3t in diesem
Fall findet keine Transformation der Impedanz durch die Leitung statt. Aufgrund von (2.30)
ist dann r(z) = 0, d.h. es findet keine Reflexion am Verbraucher Zy statt und es gibt keine
riicklaufende Welle Ug (z). In diesem Fall spricht man davon, dass Zy an den Wellenwiderstand
/1, der Leitung angepasst ist.

Mit den bisher behandelten Gleichungen ld6t sich die Wellenausbreitung auf TEM-Leitungen
bereits vollstindig beschreiben. In der Praxis treten dabei sehr hédufig Spezialfille auf, die be-
stimmte Vereinfachungen erlauben. In den folgenden Abschnitten werden diese detailiert be-
handelt.

2.5. Die verlustfreie Leitung bei Anpassung

Der Regelfall bzw. das Ziel des Einsatzes von Leitungen ist es, Energie verlustlos und angepasst

dem Verbraucher zuzufiihren. Daraus folgen die Randbedingungen:

e =0

e =0

e Welle nur zum Verbraucher (in —z-Richtung) Ur = 0 und Iy = 0
Das Ersatzschaltbild aus Bild [2.3] vereinfacht sich zur Schaltung in Bild

Die relevanten Gleichungen vereinfachen sich damit zu:

v=3if a=0 B=w/LC (2.35)
Ll
L=\ (2.36)
I(z+Az) L" Az I(z)
S — —~——~—— i —>,
U(z+Az) l C Az U(z)
Generatorvy T v Verbraucher
o .
< Az >
Z4—

Bild 2.5.: Verlustfreie Leitung
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U(z) = U(0)-eiP? (2.37)
I(z) = I(0)-¢" (2.38)

Die Phasengeschwindigkeit vp ergibt sich daraus zu

1
= = ¢o = Lichtgeschwindigkeit fire, = p, = 1 (2.39)
A /LIC/

vp =

™| &

Bei Anwesenheit eines Materials mit einer Dielektrizititszahl €, > 1 bzw. einer Permeabilitéts-
zahl p, > 1 gilt

w
vp = — = (2.40)
B ek
Hiermit berechnet sich die Wellenldnge zu
N w _2m Ao 2.41)

f B B fJam  Jam

Der Wert (5 ist also die Wellenzahl, die sich aus 5 = 27/ herleitet.

Da in diesem Abschnitt Verlust- und Reflexionsfreiheit vorausgesetzt wurde, berechnet man die

transportierte Leistung, welche rein reell und konstant ist, ldngs der Leitung zu

1 1
P(z) = P(0) = §U0]0: 3 57y, =

102

= 2.42
57, (2.42)

wobei Uy und [ die rellen Amplituden (Scheitelwerte) der Spannung bzw. des Stromes bedeu-
ten. Die orts- und zeitabhingigen Grof3en fiir Spannung und Strom ergeben sich zu

u(z,t) = U(0)e?P2 el i(z,t) = I(0)e?P7 el (2.43)
mit den reellen Momentanwerten

Re{u(z,t)} = Uycos(wt+ fz) = Uy cos [w (t +VLC- z)} (2.44)
Re{i(z,t)} = Ipcos(wt+ Bz) = Iycos [w (t +VLC- z)} (2.45)
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14(2) 1,(0)
~ ~ 1(0)
I(z) [.(2) IR(0)
— o—= > Z(0)=2,
U(z) U,(2) || U2 hinlaufende Welle . U,,(0) || Ur(0) U(0)
| reflektierte Welle
o o

Bild 2.6.: Leitung mit Fehlanpassung

2.6. Strom- und Spannungsverteilung auf einer Leitung
in Abhangigkeit vom Abschlusswiderstand

Zur Berechnung des Verlaufs von Strom und Spannung werden zunéchst verlustfreie Leitungen
betrachtet. Die Zahlrichtungen zur Festlegung der Phasenbeziehungen sind in Bild darge-
stellt.

Ein wesentliches Merkmal einer Leitung ist, dass sie Energie nur in Form von so genannten
Wellen transportieren kann und dass diese Wellen stets in einem vorgeschriebenen Verhiltnis

von Strom und Spannung auftreten, wobei gilt:

Un

Ux I
=== ,/C/ (2.46)

Diese Bedingung ist identisch mit der allgemein fiir fortschreitende Wellen geltenden Bedin-
gung, dass in der Welle im zeitlichen Mittel gleichviel Energie im elektrischen Feld und im
magnetischen Feld tibertragen wird.

1 1

dw, = éUﬁACzéUﬁC’dz (2.47)
1 2 1 2711/

AW = SIGAL = SIGLdz (2.48)

Setzt man in eine dieser Gleichungen ein, so zeigt sich, dass folgendes gilt:

dW, = dWy, (2.49)

Die von einer Welle transportierte Energie kann am Ende der Leitung nur ein solcher Verbrau-
cher aufnehmen, der das gleiche Verhiltnis U/ = Z, hat.
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Der Verbraucher muss also ein reeller Widerstand R = Z;, sein. Wenn der Verbraucher nicht
gleich dem Wellenwiderstand der Leitung ist, kann er die von der Welle angebotene Energie
nicht voll aufnehmen. Hat der Verbraucher z.B. einen groferen Widerstand, so kann er bei der
von der Welle angebotenen Spannung U nur den Teil des angebotenen Stromes aufnehmen,
der seinem Quotienten U/ = R entspricht. Die vom Verbraucher nicht aufgenommene Ener-
gie lduft auf der Leitung als reflektierte Welle zur speisenden Quelle zuriick. Man hat somit
auf einer Leitung mit Fehlanpassung, d.h. einem Abschlusswiderstand Z(0) # Z,, zwei sich
iiberlagernde Wellen. Die komplexe Amplitude der reflektierten Spannung Ug(z) an einer be-

liebigen Stelle z, setzt sich zusammen aus:

UR(Z) = UR(O) . e‘jﬁz

. . (2.50)
— |UR(0)|63¢Reﬂﬁz

wobei ¢ die Phase der reflektierten Spannung ist.

Der Losungsansatz (2.9) fiir die Wellengleichung stellt den allgemeinsten Wellenzustand auf
einer Leitung dar. Da die Wellengleichung sowohl fiir Strome als auch fiir Spannungen gelost

werden kann, erhilt man folgendes Gleichungspaar (siehe Bild 2.6):

U(z) = Un(z)+ Ur(2) = Un(0) - &% + Ug(0) - e 797 (2.51)
1(2) = Iu(2) — Ix(2) = Ig(0) - 7% — Iz(0) - e7977 (2.52)

Die Maschengleichung (2.2) kann fiir den Strom fiir jede Teilwelle getrennt gelost werden,
woraus mit und (2.19) folgt

Ir(2) = ﬁdU;{;Z) = jﬁj;L, Ur(2) = +U1;(LZ) (2.53)
WG = — Wl _ S Ulz) = + ), 2.54)
Gleichung 2.53) und in (2.32)) eingesetzt und diese wiederum in (2.51)) ergibt:
Un(z) = (U(:)+ 2 () (2.55)
Un(z) = 5(U() = Z1(=) 256

Das Verhiltnis von riicklaufender Spannung Uy zu hinlaufender Spannung Uy ergibt den Re-
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| |
A A 3A A
4 2 4
Bild 2.7.: Amplitudenverlauf der Spannung lings einer Leitung mit reflektierter Welle

flexionsfaktor r. Da Zy, = Uy /Iy bzw. Z1, = Ur/ Ig, gilt entsprechendes auch fiir die Strome.

r(z) = = (2.57)
r(z) = |r(2)| €% (2.58)

Der Betrag |U(z)| der Spannung nach (2.51)) lings der Leitung zeigt den charakteristischen
Verlauf nach Bild 2.7l Dem Uy iiberlagert sich der Einfluss des Ug. Es gibt Punkte z, in denen
Ugr und Uy gleichphasig sind und sich zum Maximalwert U,,.x = |Un| + |Ugr| addieren. Im
Abstand einer Viertelwellenldnge von diesem Ort hat sich die Phase der einen Welle um 7/2,
die Phase der anderen Welle nach (2.50) um —7/2 verschoben. Dort sind also die Spannungen
der beiden Wellen gegenphasig und subtrahieren sich zum Minimalwert Uy, = | |Ug| — |Ur| |.

Nutzt man Gleichung 2.30/in Gleichung 2.51]und 2.32] erhiilt man folgende Beziehung:
U(z) = Un(2) +Ur(2) = Uy [&% + rve 7 £ rye? 2% Frye* 2] (2.59)

Ulzt) = U [(e”‘z + rve_az) eIP% 4 pyem ($e]ﬂz + e‘jﬁz)} edwt
= U, (eaz + Tve_az) el BHet) = [irye %2 {jsin,cos} (Bz) &' (2.60)
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Wobei der vordere Term die in —z-Richtung laufende Welle und der Term nach F die stehende

Welle beschreiben. Fiir den Strom gelten folgende Gleichungen:

U(z) = Iy(z)—1gr(2) =1 [672 —rye P £ rye? T rvevz_mz] (2.61)
I(zt) = Iy [(eo‘z + 'r’ve’az) eI _ e (j:ejﬁz + e’jﬁz)} elwt
= I (™ £rye ™) /P T [irve™*2 {cos jsin} (Bz) e’ (2.62)

Vergleicht man nun die Gleichungen und so kann man erkennen, dass Strom und
Spannung fiir die in —z-Richtung laufende Welle in Phase, wihrend diese fiir die stehende

Welle um 90° bzw. um \/4 phasenverschoben sind.

Fiir den Strom gelten die gleichen Gesetze, also auch die gleichen Kurven wie in Bild 2.7
jedoch sind die Kurven des Stromes um \/4 gegen die Kurven der Spannung verschoben, weil
zwar nach (2.33)) und der reflektierte Strom [y in Phase mit der Spannung Uy liegt, sich
aber die Strome [y und /i subtrahieren, wihrend sich die Spannungen Uy und Uy addieren.

Die Strommaxima liegen also am Ort der Spannungsminima und umgekehrt.

Das Verhiltnis der maximalen Amplituden zu den minimalen Amplituden von Spannung bzw.
Strom ist der Welligkeitsfaktor s, auch Stehwellenverhéltnis VSWR (Voltage Standing Wave
Ratio) genannt:

Umax . ]max . |UH‘ =+ ‘UR‘ _ 1+ |T‘

s = VSWR = = = =
Umin [min HUH| - |UR|| 1- ‘T|

(2.63)

Damit wird die Schwankung der Spannung und des Stromes lidngs der Leitung beschrieben.
Der Kehrwert 1/s wird Anpassungsfaktor m genannt:
1 Umin Imin 1— ‘T|

= — = pu— = 2.64’
T Umax  Imax 14 |7] (2.64)

Das VSWR kann Werte zwischen 1 und co annehmen, wihrend m nur zwischen O und 1 liegen

kann. Betrachtet man als Sonderfall einen reellen Abschlusswiderstand Zy = Ry, so ergibt sich
fiir den Anpassfaktor nach mit (2.30)

7
2L fir Ry > Zv
o Byt Zu = |Ry = Zu] ) R (2.65)
Ry + 7.+ Ry — Z ’ '
vzt =24 B ke Ry <2y

2,
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Z | -
A A 3\ A
-4 2 4
—O0
mZ| Ro<Z, Leitung
e

Bild 2.8.: Spannung und Strom ldngs der Leitung fiir m = 0,5, wobei die Leitung mit dem
reellen Widerstand Ry, = mZy, = 0,57}, abgeschlossen ist.

d.h. es gilt Ry = % Zy, fir Ry > Zy und Ry = m Zy, falls Ry < Zy ist.

Da sich Strome und Spannungen ldngs der Leitung bei Fehlanpassung periodisch dndern, durch-
lduft auch die Impedanz, die zu dem jeweiligen Spannungs-/Stromverhiltnis U(z)/I(z) gehort,
einen definierten Wertebereich. In Bild 2.8 ist der Verlauf von Spannung und Strom qualitativ
dargestellt, wobei an der Stelle z = 0 ein reeller Abschluss Ry = mZ;, = 0,5 Z;, gewihlt
wurde. Die Grofe und der Phasenwinkel einer am Leitungsende reflektierten Welle hingen
wesentlich davon ab, wie der Verbraucher vom Wellenwiderstand abweicht, d.h. ob sein Wi-

derstand groBer oder kleiner ist, und ob er eine induktive oder eine kapazitive Phase besitzt.

Um die Art der Reflexion aus dem komplexen Widerstand Z, des Verbrauchers berechnen zu
konnen, und dadurch den Zustand auf der Leitung kennen zu lernen, ist es zweckmiBig, (2.31))

und (2.32)) fiir Strom und Spannung unter Verwendung der Eulerschen Formel

et = cos(Bz) £ jsin(Bz) (2.66)
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umzuformen in (vergleiche auch mit dem allgemeinen Fall in (2.20) und )
U(z) = Uscos(8z)+ jlaZysin(Bz) (2.67)
Uy
I(z) = Iycos(Bz) +jZ— sin(f8z) (2.68)
L

mit dem Strom am Leitungsende

Un(0) — Ur(0)
1,

Iy = Iu(0) — Ir(0) = (2.69)

und der Spannung am Leitungsende

Die Gleichungen (2.67) und (2.68) sind die so genannten Vierpolgleichungen der verlustfreien
Leitung, in denen der Zusammenhang zwischen den Betriebsgroen am Ende der Leitung und

den Betriebsgroflen an einem beliebigen Ort 2 der Leitung dargestellt ist.

Mit dem Verbraucher Z, = U, /I, erhilt man daraus die so genannten Transformationsglei-

chungen der Leitung

Ulz) = U, (cos(ﬁz) +j% sin(ﬁz)) (2.71)
2

I(z) = I, (cos(ﬁz) —i—j? sin(ﬁz)) (2.72)
L

Die Spannung und der Strom werden ldngs der Leitung durch die komplexen Klammerfaktoren,
die vom Verhiltnis Z,/Z;, abhingig sind, transformiert. Daraus ergibt sich durch Division von
durch der Eingangswiderstand Z; einer Leitung der Linge [ am Ort z = [ als
Quotient von U () und I(l):

Ul 1 +j% tan(/1)
o= I 223 + j 22 tan (1) 2.73)

Man erkennt den komplexen Faktor, mit dem der Widerstand Z; durch die Leitung transformiert
wird. Im Grenzfall fir [ = \/4 + n - \/2 greift man auf und zuriick und erhilt mit
cos(fz) = 0undsin(fz) =1

v _ ¢
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Dieser Fall der Leitungslidnge von /4 wird in der Praxis hdufig angewandt. Seine Eigenschaften
zur Kompensation von Blindwiderstinden werden deshalb in Abschnitt 4. 1] ausfiihrlich behan-
delt.

Ist die Leitung bei z = 0 mit einer beliebigen Impedanz Zy = Z, des Verbrauchers, also dem
Reflexionsfaktor ry = |ry|e?2, abgeschlossen erhilt man aus (2Z.31)) und (2.32) fiir die Betriige

von Spannung und Strom ldngs der Leitung

UG = [Un(0) & +r;Un(0) 77| (275)
= [Un(0)] - %] - [1 + 7o e772| = [Un(0)] - [1 + rp 7727
= |Un(0)]- |1+ |ro] e7¥27252))

@] = 1n(0) ™ = ralu(0) /™| 2.76)
j Un(0 ,
= O] 1=y = Oy i
Un(0)

_ ’1—|T|6J¢2 252)}

Z,

Damit lassen sich die Orte an denen Spannung und Strom Maximal-, bzw. Minimalwerte an-
nehmen leicht berechenen. Die Spannung wird minimal, wenn sich die hinlaufende und die
riicklaufende Welle destruktiv iiberlagern, d.h. wenn fiir den letzten Term in 2.73) gilt:

Spannungsminima: Yo —2B8z=m+n-27 mit neZ (2.77)

Entsprechend wird die Spannung maximal falls sich die hin- und riicklaufende Welle der Span-

nung konstruktiv iiberlagern, d.h. wenn gilt:

Spannungsmaxima: Yo — 20z =mn-27 mit n € Z (2.78)
Fiir die Minima und und Maxima des Stromes gelten wegen des negativen Vorzeichens in
genau die umgekehrten Beziehungen, d.h. der Strom ist gerade dort minimal wo die Spannung
maximal ist und umgekehrt, also:

Stromminima: Yo —20z=mn-27 mit n € Z (2.79)

und

Strommaxima: Yo —2Bz=m+n-27 mit n € Z (2.80)



32 2. Leitungstheorie

Ist die Abschlussimpedanz Z, = R, reell, so gilt, falls Z, < Z, ist, fiir die Phase des Reflexi-
onsfaktors o = 7. Fiir den Fall Z, > 7, ist die Phase ¢, = 0.

Zur Veranschaulichung soll deshalb zunichst der Fall des reellen Abschlusswiderstandes Zs =
Ry < Zy, diskutiert werden. Der allgemeine Fall einer Leitung mit beliebig komplexem Ab-
schluss wird in Abschnitt 4.1l behandelt. Der reelle Abschlusswiderstand am Ende der Leitung
mit einem Wert Ry < Z;, bewirkt gemiB (2.30) einen reellen Reflexionsfaktor 7, am Leitungs-

ende mit r, < 0, also po = 7. Fiir die Orte der Spannungsminima ergeben sich daher geméaf

Q1D

206 2Zmin = N - 27 nez
by , (2.81)

= Zmin:n'§

d.h. ein Spannungsminimum befindet sich fiir n = 0 direkt am Leitungsende 2 = 0 des Verbrau-
chers. Die weiteren Minima wiederholen sich auf der Leitung dann periodisch in Abstédnden von
/2.

Die Spannungsmaxima ergeben sich auf die gleiche Weise aus (2.78)) zu

202Zmax = T+ n -2 nez

A A . (2.82)

A max — .
z 4+n 5

Der Minimalwert der Spannung U,;, ergibt sich aus fiir z = 2,;, und damit
co8(Bzmin) = £1  und  sin(Szpn) =0
Zu

Der Maximalwert U, folgt fiir z = 2;,, und damit
co8(Bzmax) =0 und  sin(fzpax) = £1

aus (2.71), wenn man noch (2.63)) beriicksichtigt zu

21, Zy 1
Umax = Uy = = Umin a5 Umin - . 2.84
Uz Ry Ry — (2.84)
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Die Amplitude der Spannung ldngs der Leitung ist damit nach

U(2)] = Unax/sin?(82) + (m cos(82))? (2.85)

Der Maxima des Stromes sind nach (2.72)) gegeniiber der Spannung um \ /4 verschoben

11(2)] = Imax/cos2(8z) + (msin(Bz))? (2.86)

I1nax ergibt sich fiir z = 0 zu

I (2.87)
Lnin ergibt sich fiir z = \/4, also 8z = 7/2 aus 2.72)) zu:

R, R,
Imin =L = = [max - = ]max 2.88
|1 7 A m (2.88)

Da zudem |Us|/| 2| = R gilt, folgt aus und (2.88)) die wichtige Beziehung

Umax Umin
_ Gain g (2.89)

Imax ]min

Schreibt man der Spannung U, und dem Strom I, die Phase O zu, so ergibt sich aus der Klammer
in Gleichung (2.71)) die Phase ¢ der Spannung an einem beliebigen Ort 2 fiir Z5 = Ry zu
ImU(z) Zy

1
tang = ReU(2) = Etan(ﬁz) = %tan(ﬁz) (2.90)

und die Phase des Stromes ¢ aus der Klammer in (2.72)) zu

Im 7 R
1;2[22 = Z_z tan(fz) = mtan(5z) (2.91)

tany =

2.7. Naherungslosung fur Leitungen mit kleinen
Verlusten

Verluste in schwach gedampften Leitungen entstehen zum einen durch induktive Stromver-

drangung im Leiter (Skineffekt) und durch dielektrische Verluste der Querkapazititen. Diese
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Verluste werden charakterisiert durch ihre Verlustwinkel:

R €4
7 tan dc = e

(2.92)

tan oy, =

Beriicksichtigt man ([2.92) bei der Berechnung der Ausbreitungskonstanten v nach (2.8)), so
erhilt man

y=a+if=/(jwl + R)-(juC'+ G

R &
_ \/ij/.ij/, (1 _ij/) . (1 _jwol) (2.93)

= jW\/L/C/\/l — jtandy, — jtan d¢ — tan dy, tan d¢.

Fiir schwach gedampfte Leitungen gilt R’ < wL' und G’ < wC’ und damit fiir die Verlustwin-
kel

tan oy, < 1 und tandc < 1. (2.94)

Benutzt man dies und nimmt weiterhin die Ndherung

A
VI+ A1+ 5 fiir kleine A (2.95)

zu Hilfe, erhilt man

v = JwVvL'C [1 — %(tanéL + tan5c)}
(2.96)

1 / /
= JwvL'C'"+ —wVvVL'C i + G
2 wL'  wC

Fiir den Leitungswellenwiderstand nach (2.19) werden der Widerstandsbelag R’ und der Leit-

wertbelag G’ vernachlissigt, so dass sich ein reeller Leitungswellenwiderstand

L/
7y = ,/5 (2.97)
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wie im Fall der verlustlosen Leitung ergibt. Damit ergeben sich die Phasenkonstante § und der

Dampfungsbelag o zu:

5 = WwWIC (2.98)
1 R
= = — G'Z 2.99
o 5 70 + L ( )
~~ Querdidmpfung
Lingsdampfung

Fiir die hinlaufende Welle ergeben sich die rellen Scheitelwerte von Strom und Spannung lidngs

der Leitung zu

In(z) = Iy(0)e™ (2.100)
Up(z2) = Up(0)e™ (2.101)

Die komplexen orts- und zeitabhidngigen Werte von Strom und Spannung sind

u(z,t) = Uy(0)e?P*e=el*! (2.102)
i(z,t) = Io(0)el2e?el! (2.103)

Die Ddmpfung D fiir ein Leitungsstiick der Linge 2 ergibt sich aus dem Verhiltnis der Leistun-
gen auf der Leitung

D P(2)
D 1 Pz

und wird meist in dB angegeben. Frither war die Angabe in Neper (Np) gebriuchlich. Auch den
Déampfungsbelag « gibt man iiblicherweise in der Einheit dB/m an. Die Umrechnung von der

Einheit Np/m (Neper, beziiglich Basis e) auf dB/m ist gegeben durch

a a
Y 90lgle) - =869
dB/m gle) Np/m 7 Np/m

(2.106)

Die Lings- und Querdiampfung in (2.99) besitzen unterschiedliche Frequenzabhingigkeiten, die

im Folgenden untersucht werden.
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Bei hohen Frequenzen ist der Skineffekt so stark ausgeprigt, dass die Eindringtiefe klein ist ge-
gen sonstige Dimensionen, z.B. den Leiterdurchmesser. Der bei zylindrischen Leitern fiir nied-
rige Frequenzen notwendige Ansatz mit Besselfunktionen kann daher durch die Angabe einer
effektiven Leitschichtdicke s ersetzt werden, die von der Frequenz und den Materialeigenschaf-
ten abhingt. Der Lingswiderstand R’ ist der effektiven Leitschichtdicke s und der spezifischen
Leitfahigkeit x umgekehrt proportional.

Er steigt mit der Wurzel aus der Frequenz:

1 2
Roc—= /£  mit s=,/— (2.107)
KS 2K WK

Beispiele fiir die Eindringtiefe in Kupfer (x = 5,8 - 107 S/m):

f | 1MHz | 10MHz | 100 MHz | 1GHz | 10 GHz
s | 66 um | 21 um 6,6 um | 2,1 wm | 0,66 wm

Fiir die Langsdampfung ergibt sich hieraus eine Frequenzabhidngigkeit

1R w

f= == X — 2.108
aR =5 Z X 7 ( )
Fiir die Querdidmpfung o gilt zunichst
1 1 L 1 1
ag = 5G'Z, = FwC' tand, 4| = = 7 B tande = % tand, . (2.109)

Dabei ist tan ., ebenso wie die Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢, eine Materialeigenschaft des
Dielektrikums [8,10] und hingt nur vom Material, nicht aber von der Geometrie der Leitung ab.
Die dielektrische Ddmpfung hingt daher nur vom Material des Dielektrikums und von w ab. Sie
kann nicht durch die Wahl des Wellenwiderstandes und damit der Querschnittsform beeinflusst
werden. Insbesondere hat eine diinne Leitung keine hoheren dielektrischen Verluste als eine

dicke mit demselben Dielektrikum.

Bei guten Isolierstoffen sind die ohmschen Verluste deutlich kleiner als die dielektrischen Ver-
luste durch den Verschiebungsstrom. Unter dieser Voraussetzung ist tan . ndherungsweise fre-

quenzunabhingig. Man erhilt dann einen der Frequenz direkt proportionalen Querleitbelag o :

g X W (2.110)

Dies ist physikalisch auch dadurch zu erklédren, dass die dielektrischen Verluste proportional
der Héufigkeit (und damit der Frequenz) der Umpolarisierungsvorgéinge innerhalb des Isolier-

materials sind.
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Fiir niedrige Frequenzen wird daher der Langswiderstand, fiir hinreichend hohe Frequenzen
der Querleitwert den wesentlichen Beitrag zur Leitungsddmpfung liefern. Im doppeltlogarith-
mischen Diagramm (Bild [2.9)) erhalten wir dann fiir beide Anteile Geraden mit der Steigung 1/2
bzw. 1 und fiir die Gesamtdimpfung ndherungsweise eine geknickte Gerade.

Die Frequenz, bei der Lings- und Querdimpfung iibereinstimmen, nennt man Ubernahmefre-

quenz fi, d.h. Bei der Ubernahmefrequenz gilt

ar (fo) = ae (fu) - (2.111)
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T ainmt
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Bild 2.9.: Leitungsddmpfung in Abhéngigkeit von der Frequenz (Beispiel)



2.8. Spezielle Leitungstypen 39

2.8. Spezielle Leitungstypen

2.8.1. Koaxialleitung

An Hochfrequenzleitungen wird hiufig die Forderung gestellt, dass weder ihr elektromagne-
tisches Feld nach auflen dringen kann, noch dass duflere Felder Energie in die Leitung ein-
koppeln konnen. Man erreicht dies durch Abschirmung. Ein Beispiel einer unsymmetrischen,
abgeschirmten Leitung ist die koaxiale Leitung (Bild 2.10). Der Verlauf der Feldlinien ist in
Bild[2.11] gezeigt. Der Innenleiter einer solchen Leitung kann massiv, hohl oder verdrillt sein.
Der AuBlenleiter kann als glattes oder gewelltes Rohr oder als Drahtgeflecht ausgefiihrt werden,

u.U. mehrlagig, wenn geringe Abstrahlung an den AuBlenraum gefordert wird.

Die Leitungskenngrofen L/, C’, R’ und G’ lassen sich bei Kenntnis der Materialeigenschaften
auch fiir viele andere Leitungen prinzipiell aus dem geometrischen Aufbau berechnen. Beson-
dere Schwierigkeiten bereitet dabei die Bestimmung von R’, da die Oberflichenbeschaffenheit
der Leiter einen schwer kontrollierbaren Einfluss auf den Hochfrequenzwiderstand hat. Die Be-
rechnung von L’ und C” soll an dem besonders einfachen Beispiel einer Leitung nach Bild
vorgefiihrt werden. Dazu verwendet man die bekannten Formeln fiir die magnetische Feldener-

gie einer Spule bzw. die elektrische Feldenergie eines Kondensators:

1 1
AWy = 5C’U2 dz = 5€ // E?dFdz (2.112)

Schutzmantel

AuRenleiter

Innenleiter

Dielektrikum

Bild 2.10.: Koaxiale Leitung
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Elektrisches Feld

L Magnetisches Feld

Bild 2.11.: Feldverteilung in der koaxialen Leitung
mit dF = rdydr (sieche Bild 2.12) (2.113)

Aus den Gleichungen (2.112)) und (2.113) folgt

Ta 27
[ [ E*rdy¢dr
0

' =l (2.114)

U2

Da sich das elektrische Feld in einer Koaxialleitung wie das in einem Zylinderkondensator
verhilt, folgt mit

Ta

E:E}OC1 und /EdT:U (2.115)
T
aus Gleichung (2.114):
Ta 27
1
T—2r dy dr
™ 2
o =en? —eT (2.116)

)
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dz

dr

dy

Bild 2.12.: Volumenelement dV

Ahnlich berechnet sich der Induktivititsbelag L aus der magnetischen Feldenergie

1 1
AW, = 5L’I2 dz = 5“/ H}dFdz (2.117)
woraus folgt
Ta 27
/Hir dey dr
L=pt? 7 (2.118)

mit Hy = I /277 fir r; < r < r,. Setzt man dies in (2.118) ein und integriert, so ergeben sich

folgende Zusammenhénge:

=" (T—) (2.119)

ln Ta
L Ty T a
Zy =)= =2 () ~60Q- [ (2 (2.120)
o e 27 Er Ti




42 2. Leitungstheorie

B = wVLC =w\/ue (2.121)
w 1 Co
o = Y _ (2.122)
g B UE /s
2 2 A
N = P Am Ao (2.123)
B wyHE  \SIEr
wobei gilt:
W= flofly o = 4m-10""Vs/Am (2.124)
£ = €08, g0 = 8,854-107 " As/Vm (2.125)
1
o= Zo = JH ~ 3770 (2.126)

vV Hogo €0

Die Gleichungen (2.121]) bis gelten allgemein fiir alle Leitungen, auf denen sich eine
TEM-Welle (transversales elektrisches und magnetisches Feld) ausbreitet.

Fiir Leitungen mit homogenem Dielektrikum gelten dariiber hinaus die aus (2.116), und
(2.120) abzuleitenden Gleichungen

C’:VZ’:6 L L= JiE 2. (2.127)

An dieser Stelle sei noch ohne weitergehende Erldauterungen erwéhnt, dass die Grenzfrequenz
diejenige Frequenz ist, ab der sich auf der Leitung keine reine TEM-Welle mehr ausbreitet,
sondern ab der auch hohere Moden (z.B. E- und H-Feld in Ausbreitungsrichtung) auftreten. Sie
wird dann erreicht, wenn der mittlere Umfang eine halbe Wellenldnge betrigt:

A
(rat+m) 7= > (2.128)

Weitere Details finden sich in [22]].

Bei der koaxialen Leitung ist wegen der Rotationssymmetrie die Stromdichte ldngs des Um-
fangs der beiden Leiter konstant (d.h. nicht vom Koordinatenwinkel 1) abhingig). Da folglich
die einzelnen Abschnitte der Umfangslinien gleichméBig zum Léangswiderstand beitragen, ist
der leitende Querschnitt gleich dem Produkt aus Eindringtiefe und Umfang des betreffenden
Kreises.
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Die Beitrige des Innen- und des AuB3enleiters zur Lingsddmpfung fasst man zusammen zu

R':i-< ! + 1) (2.129)

27r, 27T

mit x als Leitfahigkeit und s als Eindringtiefe.

Fiir die Langsddmpfung in (2.108]) ergibt sich unter Anwendung von (2.120):
R 1 1 1 1
op = = = c. ~ 4= (2.130)
27y, 2-k-s\ ln(r—a) Ta Ti

Eine VergroBerung des AuBlenradius r, fiihrt daher immer zu einer geringeren Dampfung. Aller-

dings existiert bei fixem AuBlenradius ein ganz bestimmtes Verhéltnis von Auflen- zu Innenradi-
us, fiir das die Ddmpfung ein Minimum annimmt. Es ist sinnvoll, das Minimum der Ddmpfung
bei konstant gehaltenem Aufenradius aufzusuchen, da die Kosten eines Koaxialkabels im we-

sentlichen vom AuBBendurchmesser, kaum aber vom Durchmesser des Innenleiters abhiingen.

Zur Bestimmung des Minimums setzt man

Ta _p 2.131)
T
und erhilt aus (2.130)
1
oo T ) (2.132)
Inz

Von y(z) wird das Minimum bestimmt:

dy(z) Inzx—(1+z)/z .
dz In? (x) 0 r B(Topt) * Topt

(2.133)

Diese transzendente Gleichung kann graphisch oder numerisch geldst werden (Bild 2.13) und
liefert das bei festgelegtem AuBlendurchmesser optimale Radienverhéltnis:

Topt = (T_a) =36  In(aep) =1,28 (2.134)
opt

,Luft“-Kabel enthalten nur eine schmale hochkant stchende Wendel grofler Steigung aus iso-
lierendem Kunststoff zur Halterung des Innenleiters und werden vor allem fiir fest verlegte
Leitungen angewandt. Fiir bewegliche Leitungen, z.B. in Fahrzeugen und fiir preiswerte Ka-
bel wird ein homogenes Dielektrikum verwendet, meist Polyithylen (e, ~ 2,25) oder lockerer
Schaumstoff (¢, ~ 1,4).
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@ 7 \ T T T I
2 . 1+1/x
(5] \ ‘ ‘ ‘
< e Inx
SOBF N = (1+x)/Inx |-
\.
\
5¢ R -
RN
'~
4+ N . i
3_ .
1F . : |
0 L 1 1 - 1 1
1 2 3 36 4 5 6
x—Achse

Bild 2.13.: Bestimmung des optimalen Durchmesserverhiltnisses von Koaxialkabeln

Das optimale Durchmesserverhiltnis von 3,6 : 1 entspricht fiir e, = 1 (Luftkabel) einem Wel-
lenwiderstand Z;, ~ 77 €, fiir e, = 2,25 (Vollkabel) einem Wellenwiderstand von 51 ).

Es wire technisch vorteilhaft gewesen, einen mittleren Wellenwiderstand, z.B. 60 €2, als allge-
meinen Systemwiderstand festzulegen und dann sowohl mit Luftkabeln als auch mit Vollkabeln

in der Nihe des Optimums zu liegen.

Die von einer koaxialen Leitung iibertragbare Leistung hingt primir von der maximalen elek-
trischen Feldstirke E,.x ab. Sie liegt im Bereich von 7kV /cm, wenn man von einer Durch-
schlagfeldstirke in Luft von 30 kV /cm ausgeht. E,,,, ergibt sich aus der Feldstirke £

/EM:U po_Y (2.135)

rln (T—3>
8
am Innenleiter r; zu

v
riln ()

Damit kann unter Zuhilfenahme von (2.120) mit i, = 1 eine koaxiale Leitung bei Anpassung

Erax = (2.136)
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folgende maximale Leistung P, libertragen

102, 1

PmaX: - r'E2 : 21 E 2.137
2 7, 1200V B n( ) (2137)

Daraus kann das optimale Verhiltnis r, /r; bestimmt werden:

2
r2ln (T—) =72 (i) - In (T—) L max (2.138)
i Ta Ti

Substituiert man nun x = (r,/7;)?, so erhilt man die einfacher zu handhabende Gleichung fiir

festes r,

= = 2.139
y(x) 5, = max (2.139)
d —1
ylr) _ z/r—Inz, (2.140)
dx x?
= l—Inz = 0 = x=e=2718
und daraus das gesuchte Ergebnis:
N <T—) — /2,718 = 1,648 (2.141)
Ti opt. bzgl. Pmax

Vergleicht man (2.141)) mit so erkennt man, dass die Radienverhiltnisse fiir die maxi-
male iibertragbare Leistung und fiir die minimalen ohmschen Verluste nicht iibereinstimmen.
Bei der Dimensionierung einer Koaxialleitung muss also zwischen beiden Forderungen eine

Kompromisslosung gefunden werden.

2.8.2. Mikrostreifenleitung (Microstrip)

Auf gedruckten Schaltungen werden hiufig Mikrostreifenleitungen (engl. Microstrip) verwen-
det. Diese bestehen aus einem metallisierten Substrat auf dessen Oberseite sich eine streifenfor-
mige Leitung befindet. Die Unterseite besteht aus einer durchgehenden (theoretisch unendlich
ausgedehnten) Massefliche wie in Bild 2.14 dargestellt. Die elektrischen Eigenschaften der Mi-
krostreifenleitung hingen im Wesentlichen von der Streifenbreite w und der Substrathche A ab.

Einen geringeren Einfluss besitzt die Dicke der Metallisierung ¢.

Das Substrat besitzt die dielektrische Permittivitit £, > 1. Der Verlauf der Feldlinien des elek-
trischen und magnetischen Feldes ist in Bild gezeigt. Das Besondere an der Mikrostreifen-
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Microstrip

Substrat A

y = Masseflache

w

- [
-l -

Bild 2.14.: Mikrostreifenleitung auf Substrat

elektrisches magnetisches m
Feld: Feld:
—
([ A [~ ]

Bild 2.15.: Elektrisches und magnetisches Feld einer Mikrostreifenleitung

leitung ist, dass die Feldlinien teilweise in Luft (oberhalb des Substrates) und teilweise inner-
halb des Substrates verlaufen. Daduch weisen die elektrischen Feldlinien an der Grenzschicht
einen Knick auf. Da die Normalkomponente des elektrischen Feldvektors an der Grenzschicht
im Material mit der hoheren Permittivitit stets kleiner, die tangentiale Komponente aber gleich
ist, wird die Feldlinie im Substrat von der Normalenrichtung weggebogen. Das Substrat be-
sitzt gewohnlich keine magnetischen Eigenschaften (d.h. u, = 1), weshalb die magnetischen

Feldlinien keinen Knick aufweisen.

Wellenausbreitung auf der Mikrostreifenleitung

Dadurch dass sich die Welle teilweise in Luft, teilweise im Substrat und damit in einem inhomo-
genen Medium ausbreitet, liegt keine reine TEM-Welle vor. Das heilit, sowohl das elektrische
Feld, als auch das magnetische Feld besitzen eine Komponente in Ausbreitungsrichtung der
Welle. Diese Liangskomponente kann bei nicht zu hohen Frequenzen in den meisten Fillen je-
doch vernachléssigt werden, so dass sich in guter Ndherung mit einer TEM-Welle rechnen I46t.

Man spricht daher auch von einer ,,Quasi-TEM*“-Welle. Unter dieser Voraussetzung 146t sich die
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Wellenausbreitung mittels einer statischen Naherung durch Kapazitits- und Induktivitétsbeldge
wie im Fall der TEM-Leitung (vgl. Abschnitt[2.1]) beschreiben.

Zur Vereinfachung der Berechnung geht man dabei zunéchst von einer ,,luftgefiillten* Leitung
aus, d.h. einem Substrat mit ¢, = 1. Unter dieser Voraussetzung liegt tatsdchlich eine TEM-
Welle vor. Fiir Substrate mit einem £, > 1 wird ein Korrekturfaktor, die sogenannte effektive

Permittivitdit ¢, . fir den Kapazititsbelag C’ eingefiihrt:
C'=Cf eren (2.142)

Cy ist dabei der theoretische Kapazititsbelag der luftgefiillten Leitung (¢, = 1). Wire der
gesamte Raum mit einem Material der Permittivitét ¢, gefiillt, so wiirde gelten €, g = &;.

Im realen Fall ergibt sich €, .4 zwischen diesen beiden Extremfillen, d.h es gilt
1 <eer<e . (2.143)

er e liegt umso néher bei €, je stirker das Feld im Substrat konzentriert ist, d.h. je grofer die
Breite w der Streifenleitung im Verhiltnis zur Substrathohe A ist und je hoher die Permittivitét
g, ist. Der genaue Wert muss enweder mittels numerischer Berechnung oder aus Diagrammen
ermittelt werden. Ein solches Diagramm ist in den Abbildungen und 2.17] dargestellt.

Unter Annahme einer zu vernachldssigenden Leiterdicke ¢ ~ 0 hingt die effektive Permittivitét
eroff NUr vom Verhiltnis der Leiterbreite w zur Substrathohe & und der Permittivitit des Substra-
tes €, ab. Gleiches gilt fiir den Leitungswellenwiderstand Z1,, der ebenfalls aus den Diagrammen
und 2.17] abgelesen werden kann.

Fiir die Phasengeschwindigkeit auf der Mikrostreifenleitung gilt damit

1 Co
Vo — — (2.144)
: V Lc \/Ereff
und fiir die resultierende Wellenldnge auf der Leitung
A
A= % A (2.145)
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Quelle: [14]

Bild 2.16.: Leitungswellenwiderstand Z7, und effektive Permittivitit ¢, o als Funktion des Ver-

hiltnises w/h = 0...1,8. Parameter ist ¢,.
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Bild 2.17.: Leitungswellenwiderstand 7, und effektive Permittivitit ¢, o als Funktion des Ver-

hiltnises w/h = 1,5... 5. Parameter ist ¢,.






3. Leistungsanpassung und
Impedanztransformation

Eine der Grundaufgaben der Elektrotechnik ist es, Energie moglichst effizient und Signale mog-
lichst ungestort von einem Empfanger oder einer Quelle zu einem Verbraucher zu iibertragen.
Dies bedeutet die maximale Energie einer Quelle zu entnehmen und moglichst geringe Ubertra-
gungsverluste zuzulassen und die iibertragene Energie vollstindig dem Verbraucher zuzufiihren.
Bei einer Freiraumiibertragung der Energie, wie es in der Hochfrequenztechnik moglich ist, ist

die effiziente Nutzung der vorhandenen Energie besonders wichtig.

Im Gegensatz zur konventionellen Schaltungstechnik liegen in der Hochfrequenztechnik Ver-
bindungsleitungen im Bereich der Wellenldnge. Die daraus resultierende Impedanztransforma-
tion fiihrt zu Fehlanpassung, was wiederum Reflexionen und somit Signalstorungen und Ener-
gieverluste verursacht. Bild zeigt eine schematische Darstellung. Die HF-Quelle liefert nur
dann maximale Wirkleistung, wenn der Eingangswiderstand Z;; des Ubertragungssystems an
den Innenwiderstand der Quelle angepasst ist. Weiter ist der Widerstand des Verbrauchers an
den Wellenwiderstand 77, der Ubertragungsleitung anzupassen. Dies zeigt, dass zahlreiche Auf-
gaben zur Anpassung und Transformation bestehen, die im Folgenden in ihren Grundziigen be-
handelt werden. Die Schaltungen, die diese Aufgaben erfiillen, sind je nach den Anforderungen
sehr verschieden. Die einfachsten Schaltungen erhélt man fiir Transformationen bei nur einer

Frequenz.
In der Regel wird man bemiiht sein, die Transformation
e mit moglichst wenigen Elementen,
e mit moglichst kleinen Stromen und Spannungen in bzw. an den Elementen,

e verlustarm und

HF- Ubertragungs—
Quelle Verbraucher

system
Zy ?ZL Zy

Bild 3.1.: Prinzipschaltung einer HF-Ubertragung

51
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e stabil gegen Wertidnderungen der Frequenz, der Blindelemente und der Wirkelemente
auszufiihren.

In Folgendem wird auf die Leistungsanpassung detailliert eingegangen.

3.1. Wirkleistungsabgabe einer Quelle an den
Verbraucher

Die Wirkleistung, die eine Quelle mit Innenwiderstand Z; an einen Verbraucher abgibt, hingt
wesentlich von dessen Impedanz Z ab. Die Aufgabe besteht meistens darin, die abgegebene

Wirkleistung zu maximieren, das bedeutet den Verbraucher an die Quelle anzupassen.

Dargestellt in Bild [3.2]ist ein Verbraucher Z = R + j X, der an eine Quelle mit dem Innenwi-
derstand Z; = R; 4 jX; angeschlossen ist. Die Wirkleistung, die die Quelle an den Verbraucher
abgibt, ist

2 2
PW:‘”RZE UO. Rzl
2 2| (R+ Ri)+j(X + X;) 2

| U |* R
(R+ R)* + (X + X)*

3.1)

Um maximale Wirkleistung an den Verbraucher zu iibertragen, miissen folglich zwei Bedingun-
gen erfiillt werden. Einerseits sollten sich die Blindanteile von Quelle und Verbraucher gegen-

seitig aufheben:
X+X;=0 (3.2)

Andererseits muss ein optimaler Wert fiir /2 in Abhéngigkeit von ?; gefunden werden. Um
den Wert R zu finden, fiir den Pw maximal wird, setzen wir die Bedingung (3.2) in (3.1)) ein,
differenzieren diese Gleichung anschlie3end, und erhalten die Bedingung

OPw | Uy |*(R+ R)*—2R(R+ R) Ly 3.3)
OR 2 (R+ Ry)* o '

die erfiillt ist, fiir
R=R,. (3.4)

(3.2) und (3.4) lassen sich zusammenfassen, zu der schon erwihnten Bedingung

7=27. (3.5)

1
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Quelle

Jsyoneigon

Bild 3.2.: Quelle mit Innenwiderstand und Verbraucher

Eine Quelle gibt also dann die maximale Wirkleistung ab, falls der Verbraucher konjugiert
komplex zum Innenwiderstand der Quelle ist. Die maximal verfiigbare Wirkleistung fiir den

Verbraucher betragt

U, 2
a— 8;_‘ : (3.6)

3.2. Graphische Losungen der Leistungsanpassung

Die Dimensionierung und Auswahl von Bauelementen zur Impedanzanpassung kann sowohl
rechnerisch als auch zeichnerisch erfolgen. In Zeiten hochentwickelter Software 16sen Compu-
terprogramme die Probleme wesentlich schneller und effektiver als man dies von Hand berech-
nen kann. Doch selbst wenn die Bauteilgrolen von der Entwicklersoftware bestimmt werden,
miissen dem Computer sowohl Schaltung als auch Art der Bauteile (Kapazititen, Spulen etc.)
vorgegeben werden. Hilfreich zur Bestimmung der Schaltungstopologie sind zeichnerische Lo-
sungswege, die vor einer Bauteilbestimmung am Computer eine qualitative Aussage iiber die

Bauteilanordnung ermdglichen. Zeichnerisch bedient man sich eines der folgenden Diagramme:
o [eitwertdiagramm,
e Widerstandsdiagramm.
In ihnen ist orthogonal jeweils
e Blindleitwert B zu Wirkleitwert G,
e Blindwiderstand X zu Wirkwiderstand 1

aufgetragen. Die Bilder [3.3(a) und [3.3(b)| zeigen die Diagramme mit Geraden bzw. Kreisen fiir
konstantes R, X, GG oder B.

Bild 3.4 zeigt die Transformationswege eines Blindelements in der Widerstands- und in der
Leitwertebene. Dabei transformieren Serienelemente (Lg,Cs) im Widerstandsdiagramm die

Startimpedanz (Z) auf einer Geraden mit konstantem Widerstand und Parallelelemente (Lp,Cp)



54 3. Leistungsanpassung und Impedanztransformation

B = const.
XT / — R = const.

\ X = const.
/

Z=R+jX
| I | R
\ I /
\ I /
\ I /.
\ /
N ., G = const.
S~ __-"
|
|
|
(a) Widerstandsdiagramm (Impedanzebene)
|
B I
I— G = const.
- - ~ I
” ~
7 n N
/ 4 R = const. | \
/ ! \
/ ! \
] ! \
Y=G+jB |
T
G
X = const.
B = const.

(b) Leitwertdiagramm (Admittanzebene)

Bild 3.3.: Transformation variabler Bauelemente in Widerstands- und Leitwertdiagramm
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ﬂz Ls z T
B

(a) Widerstandsdiagramm (b) Leitwertdiagramm

Bild 3.4.: Transformation mit einem Blindelement in Widerstands- und Leitwertdiagramm

auf einem Kreis mit konstantem Leitwert (G-Kreis). In der Leitwertebene ist dies genau umge-
kehrt.

3.2.1. Konforme Abbildung in die r-Ebene (Smith-Diagramm)

Das Widerstandsdiagramm nach Bild wird fiir Impedanzen Z mit groBem Real- oder
Imaginérteil schwer handhabbar, da das Diagramm in seiner Ausdehnung nicht begrenzt ist.
Es ist daher nur zur Transformation von Widerstinden oder Leitwerten geeignet, die in der
Umgebung des Anpasspunktes liegen.

Gesucht ist daher eine konforme Abbildung mit einer gebrochen linearen Funktion der Form
a-z+b

w(z) = P (3.7)

mit der es gelingt, den gesamten Bereich der komplexen Widerstandshalbebene in einen Kreis
abzubilden. Da alle Kurven des Widerstandsdiagramms stetig sind, ist eine eindeutige Abbil-
dung moglich.

Eine solche Funktion erhilt man iiber die Definition des komplexen Reflexionsfaktors nach
2.57). Setzt man hier (2.55]) und (2.56)) ein und dividiert durch den Strom /(z), so erhilt man
die Abbildungsvorschrift (vergleiche auch (2.27)

Z(Z) — ZL UR(Z)

) _ (U(:) = Z,1(2))
Z(Z) -+ ZL UH(Z)

() +2,1(2)
039).0236)

(3.8)
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bzw.

2(:) _1+40(2)
7z, 1—r(z)

(3.9)

Sie definiert den Ubergang von der Widerstandsebene in die Reflexionsfaktorebene (r-Ebene)

und zuriick. Entsprechend gilt auch fiir die Leitwertebene

. 1—Y(Z)ZL

re) =17 Y(2)- 2y, G40
bzw.
Y(2)-Z _1-r() (3.11)
T4 r(z) '

Die Tranformation ist dabei nur fiir reelle Leitungswellenwiderstinde Zp, giiltig.

Fiir die konforme Abbildung nach (3.8) bzw. (3.10) gelten nach der Funktionentheorie folgende
Regeln:

Winkeltreue im Kleinen (Schnittwinkel der Kurven bleiben erhalten)

Kreistreue (Kreise werden auf Kreise abgebildet)

Geraden sind als Kreise durch das Unendliche anzusehen

Orientierungstreue (Umlaufsinn bleibt erhalten)

Diese Regeln sind sehr hilfreich, wenn Kurven oder Gebiete aus dem Widerstands- oder Leit-
wertdiagramm in das Kreisdiagramm, oder umgekehrt, abgebildet werden sollen. Zur Veran-
schaulichung ist in Bild der Ubergang verschiedener Kurvenscharen von der Widerstand-

sebene bzw. der Leitwertebene in das Kreisdiagramm dargestellt.

Wir betrachten nun einige dieser Ubergiinge am Beispiel der Widerstandsebene. Alle Linien,
welche in der Widerstandsebene nach Unendlich ('Z—ZL‘ — 00) gehen, laufen in der r-Ebene durch
den Punkt » = 1. Alle Linien, die durch den Nullpunkt des Widerstandsdiagramms fiihren,
laufen in der 7-Ebene durch den Punkt r = —1.

Charakteristisch fiir die r-Ebene ist, dass sowohl die Abbildung der Geraden R = konst. und
X = konst., wie auch die der Kreise mit G = konst. und B = konst. des Widerstandsdia-
gramms immer auf Kreise oder Teilkreise fiihrt (vgl. Bild 3.3} in horizontaler Richtung sind

immer gleiche Linien entsprechend in den unterschiedlichen Diagrammen dargestellt).

Bemerkenswert und fiir die Praxis relevant ist, dass die Abbildung des Koordinatennetzes der
Widerstands- und Leitwertebene im r-Diagramm zu punktsymmetrischen Darstellungen fiihrt
(vgl. Bild 3.3l links, 3.3] - 3.3 Mitte, 3.3 rechts sowie [3.3]links, [3.3] - 3.3 Mitte, 3.3 rechts).
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Z - Ebene r- Ebene Y - Ebene
iXiZ, iBZ,
f “\‘ )
a f k
m = const
ix/z, N
':: = \| \‘ ‘l
b : Rz, ' ' Gz,
N ! b |
Geraden R = const
GZ,
m
Geraden X = const
Xz, Bz |+ |
b ‘ ‘ ‘ Gz,
d n
Kreise G = const
Xz, jBZ [~~~ """ To
NN R/Z, BZ, — Gz,
1 Ve J o
Kreise B = const
Bild 3.5.: Konforme Abbildung des Widerstands- und Leitwertdiagramms in das

Kreisdiagramm



58 3. Leistungsanpassung und Impedanztransformation

Z=iZ,:1= 4]

IN I=
THEL
8

Leerlauf

=2 L=

Bild 3.6.: Smith-Diagramm in Widerstandsform

Aufgrund der Abbildungsvorschrift nach (3.8)) liegen komplexe Widerstinde mit induktivem
bzw. kapazitiven Blindanteil im oberen bzw. unteren Halbkreis des r-Diagramms.

Zur Arbeitsvereinfachung sind fertige Diagrammvorlagen in den zwei Ausfiihrungen erhiltlich,
welche Smith-Diagramm (SD) genannt werden (siche Anhang[C)). Es ist jene das SD in Wider-
standsform, in dem R = konst.- und X = konst.-Kreise fiir verschiedene Werte von R/Zj,
und X/Z;, eingetragen sind, die andere das SD in Leitwertform, welches G = konst.- und
B = konst.- Kreise fiir verschiedene Werte von GZ1, und BZ;, enthilt. Um eine universelle
Anwendbarkeit zu gewihrleisten, sind in den Smith-Diagrammen alle Werte normiert auf einen
Bezugswiderstand eingetragen. Man beachte jedoch, dass es sich bei den beiden Diagrammen
um ein und dieselbe Reflexionsfaktorebene handelt, in welche nur verschiedene Kurven einge-

zeichnet sind.

In folgender Ubersicht sind die wichtigsten Punkte und Linien des r-Diagramms, die sich aus

(3.8)) ergeben, zusammengestellt.
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Z/Z;, =0  Kurzschluss r =—-1 ¢ =7« /N =0
Z|Z;, = oo Leerlauf r=4+1 ¢ =0 /X =0,25
Z/Zy;, =1  Anpassung r =0 ¢ =- N =-
2172y = - r=j o =r/2 I/A=0125
217y =—j - r=—j o =31/2 /A =0375

 ist der Phasenwinkel des komplexen Reflexionsfaktors nach der Definition
r— |,,,‘ej<p ) (3.12)

Die Bedeutung der GroRe [/ wird in Abschnittd.T.3] erldutert.

In Anlehnung an (2.64) werden die Kreise |r| = konst. vielfach auch als m-Kreise bezeichnet,

da jeder Kreis |r| < 1 aufgrund der Abbildungsvorschrift

1-m

- 3.13
1+m ( )

7]
eindeutig durch einen m-Wert beschrieben ist. Das heif3t, alle Werte Z;, die eine Impedanz
Z durch Vorschalten einer verlustfreien Leitung annehmen kann, liegen auf einem Kreis
|r| = konst. (vgl. Abschnitt[d.1l). Da der m-Wert die Anpassverhiltnisse speziell auf Leitungen

beschreiben soll und ldngs verlustfreier Leitungen konstant bleibt, kann mittels

Rmin

L

m = = GmaxZL (314)

der zu einem |r| = konst. Kreis gehorende m-Wert direkt aus dem Schnittpunkt des Kreises
mit der reellen Achse bei Ry, /21, bzw. Gax 21, abgelesen werden (Bilder [3.6/und [3.7)).

Entsprechende Uberlegungen konnen auch fiir das SD in Leitwertform nach (3.10) durchgefiihrt

werden. Nachfolgend sind wiederum die wichtigsten Punkte und Linien zusammengefasst.

Y7, =00 Kurzschluss 7 =—-1 ¢ = /X =0
YZ;, =0  Leerlauf r=4+1 ¢ =0 /X =0,25
YZ, =1 Anpassung r =0 ¢ =-— /AN =-
YZ, = -5 - r=j o =x/2 [I/A=0,125
YZ = - r=—j ¢ =31/2 /) =0,375

Die positive reelle Halbachse der Widerstands- bzw. Leitwertebene [0,00] wird auf das Intervall
[—1, + 1] der r-Ebene abgebildet.
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GZ =const

[r] = const

r=-1 r=+1
X = X =0
Kurzschluf Leerlauf

/ . :
BZ =const Y =Hzr=

Bild 3.7.: Smith-Diagramm in Leitwertform

3.3. Impedanztransformation mit konzentrierten
Elementen

Die allgemeine Transformation einer Impedanz von einem komplexen Wert auf einen belie-
bigen anderen erfordert zusitzlich zu der Transformation durch ein in Kette geschaltetes Lei-
tungsstiick die Serien- oder Parallelschaltung einer Impedanz. Dabei arbeitet man bei der Seri-
enschaltung zweckméfigerweise mit der Widerstandsform des Smith-Diagramms, bei der Par-
allelschaltung mit der Leitwertform. Schaltet man zu der normierten Impedanz Z/Z;, bzw. Ad-
mittanz Y 7y, ein Element AZ/Z;, bzw. Y Z;, in Serie bzw. parallel, so ergeben sich folgende

Transformationswege im Smith-Diagramm:

Serienschaltung

e Serienschaltung eines Wirkwiderstandes (einer Resistanz):
Die Impedanzinderung erfolgt auf einer Ortskurve X/Z;, = konst. des Smith-

Diagramms in Widerstandsform.
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&

Bild 3.8.: Serienschaltung konzentrierter Elemente im SD (Widerstandsform)

"/

Bild 3.9.: Parallelschaltung konzentrierter Elemente im SD (Leitwertform)

e Serienschaltung eines Blindwiderstandes (einer Reaktanz):
Die Impedanzidnderung erfolgt auf einer Ortskurve R/Z;, = konst. des Smith-

Diagramms in Widerstandsform.

Parallelschaltung

e Parallelschaltung eines Wirkleitwerts (einer Konduktanz):
Die Admittanzidnderung erfolgt auf einer Ortskurve BZ;, = konst. des Smith-Diagramms

in Leitwertform.

e Parallelschaltung eines Blindleitwerts (einer Suszeptanz):
Die Admittanzinderung erfolgt auf einer Ortskurve G 71, = konst. des Smith-Diagramms
in Leitwertform.

Praktische Bedeutung fiir Transformationsaufgaben besitzt vor allem die Parallelschaltung von

Blindleitwerten, da diese durch Leitungsstiicke dargestellt werden konnen, die der Hauptleitung
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LS
|—> Z
O O
Zy ‘Z
CS
o I o
’_» Z
O O
2

Bild 3.10.: Serienschaltung eines Blindwiderstandes im Smithdiagramm in Widerstandsform

parallelgeschaltet werden.

Durch Kombination der beiden geschilderten Transformationsarten, d.h. der Leitungstransfor-
mation mit einer in Kette geschalteten Leitung und der Serien- oder Parallelschaltung von Blind-
widerstdnden bzw. Leitwerten ist von einem beliebigen Punkt ausgehend jeder andere Punkt der
komplexen Ebene erreichbar.

Diese Zusammenhinge benutzt man unter anderem zur Leistungsanpassung einer Impedanz Z
an den reellen Wellenwiderstand Zp, einer Leitung, d.h. um die komplexe Impedanz Z in den
Punkt Z/Zy, zu tiberfiihren.

3.3.1. Serienschaltung eines Blindwiderstandes

Gegeben ist der komplexe Widerstand Z = R + j.X dem der Blindwiderstand j Xg in Serie
geschaltet wird, woraus sich ergibt

7y =7+ jXs=R+j(X +Xs) . (3.15)

Die Wirkkomponente bleibt erhalten, die Blindwiderstinde werden addiert. Im Smithdiagramm
verschiebt eine Induktivitit Lg die Impedanz Z nach Z;;, um Xg = wLg auf einem R-Kreis
nach oben. Eine Kapazitit Cg verschiebt Z nach Z;c um X5 = —1/wCs nach unten. Die
Transformation zeigt Bild
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Y,e \4
> Lo > ||z
Y, \4
(a) im Leitwertdiagramm (b) im Widerstandsdiagramm (parallele Induktivitit)

Bild 3.11.: Parallelschaltung eines Blindelements

3.3.2. Parallelschaltung eines Blindwiderstandes
Rechnerisch ermittelt man Parallelschaltungen aus den Leitwerten

1 1 R X
Y =G+ jB=+ = _ _ . 3.16
TIPSR i Rix: TRixe (3.16)

Schaltet man den Blindwiderstand j Xp parallel, so folgt mit dem Leitwert jBp = —j/Xp
Yi=Y+jBp=G+j(B+Bp) . (3.17)

Im Leitwertdiagramm verschieben Kapazititen die Admittanz auf einem G-Kreis um wCp nach
unten, Induktivititen um 1/wLp nach oben, wie Bild [3.11(a)| zeigt.

Auch in der Widerstandsform wandert Z; = 1/Y) auf einem G-Kreis G = konst. Die Glei-

chung dieses Kreises folgt aus

R
G_R2+X2

1\?2 1\?2
(%) :<R—ﬁ) X (3.19)

Der Radius des Kreises ist 1/2G, der Mittelpunkt liegt auf der Achse bei R = 1/2G. Bei
Rp = 1/G, dem reziproken Wirkleitwert, schneidet der Kreis die Widerstandsachse.

(3.18)

zu

Um die Impedanz Z; nach der Parallelschaltung eines Blindleitwerts in der Widerstandsform
zeichnerisch zu bestimmen, verwendet man eine Hilfskonstruktion nach Bild
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Die Impedanz 7y, ergibt sich dabei als Schnittpunkt des durch Z verlaufenden G' = konst.-
Kreises mit einer Hilfsgeraden durch den Ursprung und den Hilfspunkt Z’. Dieser Hilfspunkt er-
gibt sich, wenn man den Punkt ZZ durch den Ursprung spiegelt und die Strecke AB;, = 1/(wLp)
auf dem R-Kreis nach unten abtrégt.

Diese Hilfkonstruktion nutzt die Eigenschaft des Smithcharts aus, dass der Kehrwert einer
Punktspiegelung durch dem Ursprung entspricht. Somit ist die Spiegelung von Z nichts an-
deres als das Eintragen von Y in das Koordinatensystem der Widerstandsform. ABj, ist dann
der Blindleitwert der Spule L p. Spulen besitzen einen negativen Blindleitwert (positiver Blind-
widerstand) und bewegen sich somit auf im Koordinatensystem (jetzt R-Kreis) nach unten auf
den Punkt Z’. Dieser entspricht Y7, und muss natiirlich in der Widerstandsform noch in ei-
ne Impedanz umgerechnet werden. Der Kehrwert ist dabei wieder die Spiegelung durch den

Ursprung auf Zy..

3.3.3. Transformation mit zwei Blindwiderstanden

Mit den Transformationen der Abschnitte und lassen sich durch ein Blindelement nur
Anpassungen auf vorgegebenen Wegen erreichen, wie in Bild [3.12] zusammenfassend gezeigt

wird.

Fiir eine Transformation von Z in beliebige komplexe Werte bendtigt man mindestens zwei
Blindelemente, von denen eines parallel und das andere in Serie zu schalten ist. Bild [3.13] zeigt
fiir eine hiufig vorkommende Schaltung mit zwei Blindelementen ein Beispiel. Die Transfor-
mation wird in der Widerstandsform ausgefiihrt. Die Parallelkapazitit Cp verschiebt Z auf ei-
nem Kreis konstanten Wirkleitwertes (G) im Uhrzeigersinn nach Z;. Die Serieninduktivitit

verschiebt Z; um wLg auf einem Kreis konstanten Wirkwiderstands nach oben zu Z,.

Das Beispiel zeigt, dass eine gegebene Anordnung aus zwei Blindelementen Z in beliebige
Werte transformiert. Der in Bild 3.13] doppelt schraffierte Bereich kann dabei durch zwei ver-
schiedene Wertepaare C'p und Lg mehrfach erreicht werden.

Untersucht man die zu Bild 3.13] duale Schaltung, wie sie in Bild [3.14] dargestellt ist, so zeigt
sich, dass mit ihr der nicht schraffierte und der doppelt schraffierte Bereich aus Bild[3.13]erreicht

werden kann.

Fasst man die Ergebnisse aus Bild [3.13] und [3.14] zusammen, so zeigt sich, dass sich die bei-
den Schaltungen ergénzen und mit einem 7-Glied, wie in Bild gezeigt, jede beliebige
Impedanz erreichbar ist, solange Z eine Wirkkomponente enthilt. Ohne Wirkkomponente in Z
ergeben sich wieder nur Blindwiderstdnde. Fiir T'-Glieder, oder auch fiir 7-Glieder sind dariiber
hinaus im Allgemeinen viele Wertekombinationen moglich.

Die Auswahl ist dann nach den am Beginn des Kapitels[3dargelegten Gesichtpunkten zu treffen.
In der Regel ist die Schaltung mit den kiirzesten Transformationswegen die giinstigste.
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Bild 3.12.: Transformation mit einem Blindelement
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Bild 3.13.: Transformationsbereiche fiir Cp und Lg
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ISV

. Leistungsanpassung und Impedanztransformation

(a) T-Glied (b) m-Glied

Bild 3.15.: Transformationsschaltungen

3.3.4. Frequenzabhangigkeit der Transformation

Die Transformationen in den vorangegangenen Abschnitten wurden fiir nur jeweils eine Fre-
quenz ausgefiihrt. Alle Transformationsschaltungen mit wenigen Ausnahmen erweisen sich als

frequenzabhiingig.

Am Beispiel des Bildes ist dies fiir eine Transformation von 100 €2 in verschiedene reelle
Widerstidnde anhand zweier Blindwiderstinde gezeigt.

Fiir Frequenzen unter der Sollfrequenz f, werden die Blindwerte X und Bp kleiner, die Impe-
danz Z wird nicht mehr reell, sondern induktiv. Umgekehrt verhilt es sich fiir Frequenzen iiber
fo, bei denen die Impedanz kapazitiv wird (schwarze Punkte). Es gilt mit wenigen Ausnahmen

die Regel:

Die Frequenzabhdngigkeit steigt mit der Linge des Transformationsweges.
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3.3. Impedanztransformation mit konzentrierten Elementen

Bild 3.16.: Frequenzabhingigkeit der Transformationsschaltung






4. Anwendung von Leitungen bei
hoheren Frequenzen

4.1. Leitungstransformation

4.1.1. Eingangswiderstand und m-Kreis

Fiir den Eingangswiderstand Z; der Leitung ergibt sich aus (2.73) fiir den Sonderfall eines
reellen Abschlusswiderstandes Ry = mZy, < Zy, am Ort z = [ mit § = 27w/

m + j tan (QTWZ)

1= +3Xi=27 , 4.1
! SR L1+j-mtan(—2§l) “1)
mit dem zugehorigen Real- bzw. Imaginirteil
m (1 + tan? (2
R, = Z ( ( ;ﬂ)) (4.2)

"1+ m? tan? (T)

=l

Y — 7 (1—mz)tabn(2 ) 13
b L1+m2tan2(2 ) (43

|

oIS

Diese sehr komplizierte Formel wird in der Praxis fast ausschlieBlich mit Hilfe von Diagram-
men oder Rechnern ausgewertet. Die Formel enthélt die Parameter m und [/\. Betrachtet man
m als Konstante und variiert [/ A, so erhilt man die Eingangswiderstinde der Leitung bei gleich-
bleibendem Verbraucher R, und veridndertem [/, d.h. entweder veridnderter Leitungslinge bei
konstanter Frequenz oder verdnderter Frequenz bei konstanter Leitungslidnge. Alle diese Wer-
te Z; mit gleichem m liegen in der komplexen Widerstandsebene auf einem Kreis, genannt
m-Kreis. Einen solchen Kreis findet man in Bild 4.1l Er hat die Gleichung

2 2
(é (i—m)) :(Rl—é(iwn)) + X7 (4.4)
2 \m 2 \m

69
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Sein Mittelpunkt liegt auf der reellen Achse bei % (% + m) und sein Radius ist % (% — m).
Die Kreisgleichung (4.4]) beweist man am einfachsten dadurch, dass man R; und X; aus (4.2)
und (@.3) einsetzt und dann die Identitit 0 = 0 erhilt.

Der Kreis schneidet die reelle Achse in den Punkten m Z;, und Z;, /m. Wenn man zu gegebenem
Verbraucher R, den Eingangswiderstand Z; gewinnen will, berechne man zunéchst m und kon-
struiere den Kreis. Dann liegt das gesuchte Z; auf diesem Kreis. Man benétigt weiterhin noch
eine Konstruktion, um bei gegebener Leitungslidnge [ den Ort des Z; auf diesem Kreis zu fin-
den. Hierzu betrachtet man [/ A in (4.7)) als Konstante und m als Verinderliche. Dann erhélt man
die Eingangswiderstiande der Leitung bei gleichbleibender Leitungsldnge und gleichbleibender
Frequenz, wenn der reelle Verbraucher R, alle Werte zwischen 0 und Z;, annimmt. Alle diese
Punkte Z; liegen in der komplexen Widerstandsebene auf einem Kreis, genannt [/ \-Kreis; ein
Beispiel findet man in Bild 4.1l Der Kreis hat die Gleichung:

2
7 ARS
<7sin (I%)> = R? + (X1 + Zj, cot (T)) 4.5)

Alle [/ \-Kreise gehen durch den Punkt Z, der rellen Achse. Zu gegebener Leitungslinge [ und
gegebener Wellenlidnge A berechnet man [/\ und zeichnet den [/A-Kreis. Der gesuchte Ein-
gangswiderstand Z; ist in Bild[4.1]der Schnitt des zu R, gehorigen m-Kreises und des zur Lei-
tungsldnge gehorenden [/ \-Kreises. Es gibt zwei Schnittpunkte dieser Kreise. Es ist derjenige
Schnittpunkt richtig, bei dem zwischen Verbraucher Ry = m./Z; und dem Eingangswiderstand
71 nach der im Bild 4.1] gegebenen Konstruktion der Winkel 47 - [/ liegt. Ein gegebener Ver-
braucher R, wird durch die vorgeschaltete Leitung auf seinem m-Kreis im Uhrzeigersinn bis zu
dem betreffenden [/ A-Kreis so verschoben, dass sich im Punkt Z7, der Drehwinkel 47 - [ /A zwi-
schen den [/ \-Kreisen bildet (Transformationsweg in Bild4.1)). Jedes Leitungsstiick der Lange
A/2 ergibt einen vollen Umlauf auf dem m-Kreis. Transformierend wirkt bei einer solchen Lei-
tung also stets nur die iiberschiissige Linge | — n\/2.

Da das Konstruieren der Kreise des Bildes[4.1]im Allgemeinen zu umstindlich ist, ist es iiblich,
mit normierten Kreisdiagrammen zu arbeiten. Ein solches Kreisdiagramm verwendet relati-
ve Widerstande Z; /7. Der Wellenwiderstand Zj, ergibt den relativen Punkt 1 auf der reellen
Achse. Die Kreise (4.4) und (4.5) haben im relativen Diagramm die Gleichungen

1/1 > (R 11 2 rx
GGm) = (z2Grm) «(Z) @0
R \? X AN
(ZL) " <ZL +C0t< A )) . &7
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d

I/A\ - Kreis

m - Kreis

Bild 4.1.: m-Kreis und Transformation reeller Widerstinde Ry = mZj,

Diese Kreise sind fiir m-Werte tiblicherweise in Abstdanden von 0,1 und fiir [/ A-Werte in Ab-
standen von 0,01 gezeichnet. Ein solches Diagramm wird als Leitungsdiagramm 1.Art oder
als Buschbeck-Diagramm bezeichnet. In der Praxis finden diese Diagramme aber keine Ver-
wendung mehr, sondern man bedient sich der sogenannten Smith-Diagramme, die in Abschnitt
B.2.1l vorgestellt wurden.

4.1.2. Eingangsleitwert einer Schaltung

Der Eingangsleitwert Y ergibt sich als Quotient des Stromes [ aus (2.72) und der Spannung U
aus (2.71)) fur z = [, sofern man Zihler und Nenner zuvor durch cos(5z) geteilt hat, als

CI(0) ., 1+ tan(Bl)
= Uy 2y + Y57y, tan(Bl) “8)

Y, = 5—22 = Ziz ist der Leitwert des Verbrauchers bei z = 0. Es besteht eine formale Ahnlichkeit
mit der Widerstandsformel (2.73)), die noch deutlicher wird, wenn man (4.8) fiir normierte Leit-

werte schreibt. Y, = ZLL ist der reziproke Wellenwiderstand, welcher Wellenleitwert genannt
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Z
Z
/m—Kreis
1 -
. G R
X Y, Z
Y, L L

Bild 4.2.: Ubergang von normierten Widerstiinden zu normierten Leitwerten
. Y - . . .
wird. - ist der normierte Leitwert. Aus (4.8) folgt:

Vi I() Yy 14k tan(Bl)

Yo U()  Yil+j2tan(BI)

4.9)

Gleichung (2.73) und (4.8)) sind fiir normierte Werte formal vollig identisch. Man kann daher

ein Buschbeck-Diagramm unverindert fiir normierte Leitwerte verwenden.

Ein weiterer wichtiger Zusammenhang zwischen dem normierten Leitwert Y/ Y7, an einer belie-
bigen Stelle der Leitung und der zugehorigen normierten Impedanz Z/Zy, soll anhand von Bild
veranschaulicht werden.

Ein m-Kreis und ein [/\-Kreis haben stets zwei Schnittpunkte, deren komplexe Impedanzen
Z1/Zy, und Zy/Z;, auf der Leitung durch ein Leitungsstiick der Linge A\/4 getrennt sind. Fiir
ein solches Leitungsstiick gilt nach die Beziehung

Zy 2y

- 4.10
=7 (4.10)

d.h. die normierten Impedanzen sind reziprok zueinander. Diese Reziprozitit fiihrt dazu, dass



4.1. Leitungstransformation 73

der zweite Schnittpunkt eines [/ \-Kreises mit einem m-Kreis den normierten Leitwert

=Y - Z = = (4.11)

darstellt, der zu der normierten Impedanz Z/Z;, des ersten Schnittpunktes gehort. Wenn man
also im Leitungsdiagramm von Widerstidnden zu Leitwerten iibergehen will, so bewegt man sich

von dem jeweils erreichten Z/Z;, zu dem 2. Schnittpunkt der zugehorigen Diagrammkreise.

In der Praxis ist die Angabe des Wellenleitwertes einer Leitung eher uniiblich. Fiir den bezoge-
nen komplexen Leitwert Y/ Y}, schreibt man daher bevorzugt Y 7.

4.1.3. Anwendung des Smithdiagramms zur
Leitungstransformation

Im Smithdiagramm konnen alle bisher gezeigten Transformationen wie

Serienschaltungen von Blindelementen

Parallelschaltungen von Blindelementen

Serien- / Parallelschaltungen von Wirkelementen

Transformationen mit Leitungen

einfacher ausgefiihrt werden. Speziell die in der Mikrowellentechnik zumeist eingesetzte Lei-
tungstransformation wird durch diese Darstellung stark vereinfacht. Grund dafiir ist, dass im
Gegensatz zu dem Diagramm in Bild 4.1 die m = konst. Kreise im r-Diagramm konzentrisch
sind, und die Linien [/\ durch Geraden ausgehend vom Mittelpunkt » = 0 (auch Anpasspunkt
genannt) dargestellt werden. So ergibt es sich, dass gleiche Langenidnderungen Al/\ immer zu

gleichen Winkeldnderungen Ag zwischen den [ /A = konst. Geraden fiihren.

Fiir die Arbeit mit dem Smith-Diagramm bedeutet dies, dass eine Lingenéinderung [/ einer
verlustlosen Leitung einer Drehung des Reflexionsfaktors r (dabei || = konst.) um den Punkt
r = 0 entspricht. Dabei ist zu beachten, dass [/ A im Smith-Diagramm immer kleiner als 0,5 ist,
da ein voller Umlauf von 360° einer Leitungsldnge von [ /A = 0,5 entspricht. Daraus folgt, dass

alle ganzzahligen Vielfachen von 0,5 unberiicksichtigt bleiben.

Gemal Abschnitt ist der komplexe Reflexionsfaktor definiert als das Verhiltnis zwischen

hin- und riicklaufender Spannungsamplitude

r(z) = : (4.12)
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Die riicklaufende Spannung Ug (/) am Ort z = [ ergibt sich aus Bild 2.6/ und (2.30) aus der
riicklaufenden Spannung am Ort z = 0 durch

Ur(l) = Ug(0) e ™97 . (4.13)
Analog ergibt sich die hinlaufende Spannung am Ort [ zu
Un(l) = Uy(0) ? . (4.14)

und damit der Reflexionsfaktor an der Stelle z = [ zu

r(l) = 2Pt (4.15)

bzw. zu

ro=roe P (4.16)

Hierbei ist 7, der Reflexionsfaktor an der Stelle z = 0, der durch eine Impedanz Z(0) als
Abschluss einer Leitung nach Bild [4.3] erzeugt wird, und r; der Reflexionsfaktor am Eingang

der Leitung bei z = [.

Man erkennt aus dem r-Diagramm, dass sich der Betrag des Reflexionsfaktors || eines beliebi-
gen komplexen Widerstandes also durch Vorschalten einer ungedampften Leitung nicht dndert.
Die Phase dreht innerhalb einer Wellenldnge zweimal vollstindig iiber 360° durch. Die Leitung
wird dabei zweimal durchlaufen, einmal von der hin- und einmal von der riicklaufenden Welle.
Aufgrund des negativen Vorzeichens der Phase in (4.16) dreht der Reflexionsfaktor ausgehend
von 7 fiir ansteigende Leitungsldngen in mathematisch negativer Richtung weg (zum Generator

im Uhrzeigersinn).

Mit Gleichung (3.12) gilt auBerdem
o= |r] eIPr — o] . el (Pot+Ay) (4.17)

Somit lésst sich eine Beziehung zwischen dem Drehwinkel Ay um den Ursprung des 7-

Diagramms und der daraus abzuleitenden Liangenidnderung einer Leitung Al formulieren durch

ArAl
Ap=— 7; . (4.18)

(A ist negativ fiir Drehung im Uhrzeigersinn.)
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jfe—— |
O O
—> Z —> Z(0)
O O
-]
z=l z=0

Bild 4.3.: Transformation des Reflexionsfaktors

Da der Winkel der durch die Leitung verursachten Phasendrehung proportional /X ist, wird
vielfach am AuBenkreis des Smithdiagramms eine normierte Skala in [/ angebracht (siehe
Anhang[C).

Anzumerken ist schlieBlich, dass simtliche vorausgegangenen Uberlegungen nicht nur fiir eine
Leitungstransformation bei gegebener Frequenz gelten, sondern ebenso fiir eine Anderung der

Frequenz bei fester Leitungsldnge.

Da die [/A-Kreise der Leitungsdiagramme bzw. Schmidt-Buschbeck Diagramme (vgl. Ab-
schnitt 4. 1.1)) im Smith-Diagramm Geraden durch den Anpasspunkt darstellen, ergibt sich dort
der normierte Leitwert aus dem normierten Widerstand einfach durch Spiegelung am Anpas-
spunkt Z/Z;, = 1 (Bild 4.4). Dies entspricht gerade einer Drehung um \/4, also um 180°.

Der Zusammenhang wird auch aus (2.73) ersichtlich. Setzt man fiir das Leitungsstiick [ = \/4
ein, erhilt man ebenfalls Bild
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Bild 4.4.: Normierter Widerstand und normierter Leitwert im Smithdiagramm

4.1.4. Leitung mit beliebig komplexem Abschluss

Nach Bild[4.5(a) kann man sich jeden komplexen Verbraucher Z, als Kombination eines reellen
Widerstands mZ;, mit einer ihm vorgeschalteten Leitung des Wellenwiderstands Z;, und der
Linge [, denken. Dabei ist m der Parameter des durch Z, gehenden m-Kreises. /> kann aus
dem Parameter /5 /A des durch Z, gehenden [/ \-Kreises berechnet werden.

Die Transformation eines beliebig komplexen Verbrauchers 7 iiber eine Leitung der Linge [,
ist also nach Bild identisch mit der Transformation eines reellen Verbrauchers m/Z;, iiber
eine Leitung der Linge [, + [;. Jeder Verbraucher wird nach Bild durch eine Leitung
auf seinem m-Kreis im Uhrzeigersinn verschoben. Der Parameter /5/\ ist der Parameter des
[/ \-Kreises, auf dem in Bild das gegebene Z, liegt bzw. auf dem im normierten Smith-
Diagramm des Bildes das normierte Z5/Zy, liegt. Der gesuchte Eingangswiderstand Z;
liegt in Bild@.5(a)|bzw. Z, /71, in Bild@.5(b)|auf dem [/ A-Kreis mit dem Parameter I /A1 /.

Bild gibt einen Uberblick iiber die GroBe des l,. Wenn Z, eine induktive Phase hat, also
oberhalb der reellen Achse liegt, ist I5/A < 0,25 bzw. s < A/4. Wenn Z, zwar reell, aber
grofer als 7, ist, liegt Z5 rechts von 7y, auf der reellen Achse, und es ist [;/\ = 0,25, also
lo = A/4. Wenn Z, eine kapazitive Phase hat, also unterhalb der reellen Achse liegt, ist 0,25 <
ls/A < 0,5und A\/4 < ly < A/2. Strom und Spannung auf einer mit beliebig komplexem Z
abgeschlossenen Leitung verlaufen nach den gleichen Kurven wie auf einer um [, ldngeren mit
Ry < Zj, abgeschlossenen Leitung nach Bild oben. Es ist lediglich der Anfangspunkt der
Kurven um [/, verschoben, wie dies in Bild angedeutet ist.

Selbstverstdandlich kann obige Transformation nicht nur im Widerstandsdiagramm nach Bild
sondern auch im Smith-Diagramm, wie in Bild dargestellt, durchgefiihrt werden.
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Bild 4.5.: Transformation komplexer Widerstinde
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Bild 4.6.: Spannung und Strom léngs einer Leitung fiir m = 0,5
a) Dbeireellem Abschluss Ry = mZ;, < 4,
b) bei komplexem Abschluss mit induktiver Phase
¢) beireellem Abschluss Ry = Z1,/m > Zj,

d) bei komplexem Abschluss mit kapazitiver Phase
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Bild 4.7.: \/4-Transformation reeller Widerstinde

4.1.5. Spezielle Falle der Transformation mit Leitungen
\/4-Transformation reeller Widerstande

Ein reeller Verbraucher R, wird durch eine vorgeschaltete A /4-Leitung in den reellen Eingangs-

widerstand R; transformiert wie in Bild[4.7]dargestellt. Der Wellenwiderstand der Leitung folgt

aus (2.74) zu
7, =\ RiRy 4.19)

wobei der m-Kreis durch

R, 7

R 72 420
7. TR (4.20)

definiert ist.

Ein solcher sog. A\/4-Transformator wird hiufig benutzt, um zwei Leitungen mit verschiedenen
Wellenwiderstdnden Z1,; # 71, aneinander anzupassen. Der Nachteil dieser Schaltung ist ihre

Schmalbandigkeit, da die \/4-Bedingung nur fiir eine Frequenz erfiillt ist.

Anpassung durch einen Parallelblindwiderstand

Man kann Leitungen auch mit Blindwiderstdnden kombinieren und auf diese Weise zahlreiche

weitere Schaltungen erhalten. Eine bekannte Anwendung ist die Anpassungsschaltung aus Bild
4.8]
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Z

Bild 4.8.: Anpassung durch einen Parallelblindwiderstand
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Ein beliebig komplexer Verbraucher Z, soll in den reellen Widerstand 71, transformiert werden,
der gleich dem Wellenwiderstand der vorgeschalteten Leitung ist. Diese Aufgabe soll im Smit-
hdiagramm fiir normierte Leitwerte Y Z;, durchgefiihrt werden. Die Leitung transformiert das
gegebene 71,/ 75 auf seinem m-Kreis im Uhrzeigersinn und zwar — bei noch frei verfiigbarer

Leitungslinge — in jeden Punkt dieses Kreises.

In Bild unten ist ferner der durch 1 (Anpassung) laufende Kreis konstanten Wirkleitwerts
(G = konst.) dargestellt. Z1,/Z; und Z1,/Z; sind die Schnittpunkte der beiden Kreise. Man
transformiert das gegebene 71,/ Z, tiber eine Leitung der Linge [ nach Z;,/Z;. Die hierfiir erfor-
derliche Linge [ gewinnt man aus dem Parameter [/ A = I3 /A — [3/\ der Gerade vom Ursprung
durch Z;,/Z; und aus dem Parameter [/ )\ dee Gerade durch Z1,/Z5. Das Z,/Z; kann man auf
dem Kreis G = konst. durch eine Parallelinduktivitéit L in den gewiinschten Punkt 1 transfor-
mieren. Den hierfiir erforderlichen Blindleitwert B, = WLL kann man aus dem Smithdiagramm

ablesen.

1
- AB;

ABy, = -5 wlL 4.21)
Man kann aber auch das gegebene Z,/Zp, nach Bild [4.§] durch Vorschalten einer Leitung der
Linge [* in den Wert Zp,/Z} transformieren und dann durch Parallelschalten einer Kapazitit
C auf dem Kreis G = konst. den Punkt 1 erreichen. Da Y;* spiegelbildlich zu Y liegt, ist der
erforderliche Blindleitwert wC' der Kapazitit C' ebenso groB wie der in (4.21). Man kann also
jeden beliebigen komplexen Verbraucher (mit Ausnahme von verlustfreien Blindwiderstinden)
unter Verwendung eines lidngs der Leitung verschiebbaren und in seiner Grofe einstellbaren
Blindwiderstandes parallel zur Leitung an den Wellenwiderstand der Leitung anpassen. Zur
Einstellung der richtigen Transformation miissen Ort und Gré8e des Blindwiderstandes jeweils

in bestimmter Weise gewihlt werden.

A\/4-Kompensation von kleinen Stérblindwiderstédnden

Es ist nicht einfach, vollig homogene Leitungen zu bauen. Aus konstruktiven Griinden entstehen
ortliche Storungen der Homogenitit. Beispiele sind Stecker, Knicke usw. Eine bekannte Abhilfe
gegen unerwiinschte Folgen solcher Storungen ist die so genannte \/4-Kompensation.

In Bild ist eine Leitung mit einem angepassten Verbraucher Z;, abgeschlossen und die An-
passung auf der Leitung durch eine unvermeidliche Blindstérung, z.B. eine Parallelkapazitit C',
kompensiert. Der normierte Verbraucher Z/Z;, = 1 wird durch diesen Parallelblindwiderstand

auf einen Kreis G = konst in einen komplexen Wert Z; /7y, transformiert.

Die vor der Storung liegende Leitung transformiert dieses 7 /7y, weiter auf dem m-Kreis. Man
kann diese Fehlanpassung durch ein gleichgroles C' (bzw. allgemein durch eine Wiederholung

einer gleichartigen Storung), das in bestimmtem Abstand [ von der urspriinglichen Stérung



82 4. Anwendung von Leitungen bei hoheren Frequenzen
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Bild 4.9.: \/4-Kompensation von kleinen Storblindwiderstinden (I/\ ~ 1/4)

angebracht ist, wieder beseitigen. Hierzu wihlt man die Linge [ so, dass der Punkt 7; /Z;, auf
einem m-Kreis in seinen spiegelbildlichen Wert Z;/Z, verschoben wird. Z;/Z;, kann dann
durch das gleichgrofle, kompensierende C' nach 1 transformiert, die Anpassung somit wieder

hergestellt werden. Fiir kleine Storungen ist [ ~ \/4.

Breitbandtransformationen

Die bisher erwihnten Transformationsbeispiele waren jeweils nur fiir eine einzige Frequenz
brauchbar. Man kann mit Hilfe von Leitungen auch Breitbandschaltungen bauen. Ein bekanntes

Beispiel ist die kompensierte A /4-Transformation.

Die in Bild [4.7] dargestellte Transformation ist frequenzabhingig. Wihlt man bei gleichem [
eine niedrigere Betriebsfrequenz, so wird A\ groBer, also [/ kleiner, die Drehung auf dem m-
Kreis kleiner und man erreicht in Bild 4.7] nicht den Punkt R;. Wihlt man eine hohere Be-
triebsfrequenz, so wird A kleiner, also [/ groBer, die Drehung auf dem m-Kreis grofier und
man iiberschreitet R;. Je mehr sich die Betriebsfrequenz von dem Wert entfernt, fiir den die
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R, <+«—Rq

O O O

Bild 4.10.: Kompensierte \/4-Transformation

Leitungslidnge gleich A /4 ist, desto mehr entfernt man sich von dem Sollwert R;.

Legt man an den Eingang der Leitung, wie in Bild gezeigt, einen in Serie geschalteten
Serienresonanzkreis, so erzeugt man einen Breitbandeffekt. Die Resonanzfrequenz dieses Se-
rienkreises legt man auf diejenige Frequenz, bei der die Leitungslinge | = \/4 ist. Bei dieser
Frequenz besitzt der Serienkreis keinen Blindwiderstand und @ndert daher den Eingangswert R
nicht. Bei niedrigeren Frequenzen hat der Serienkreis einen kapazitiven Blindwiderstand und
beseitigt bei richtiger Wahl von L und C' die induktive Komponente. Bei hoheren Frequenzen
hat der Serienkreis einen induktiven Blindwiderstand und kompensiert, bei richtig dimensio-

niertem X, die kapazitive Komponente.

4.1.6. Die fehlangepasste Leitung mit Verlusten

Im Folgenden soll kurz die Wirkung der Leitungsverluste auf die transformierenden Eigen-
schaften einer Leitung betrachtet werden. Die Leitungsgleichungen sind nach (2.51)) und (2.32))

unter Beriicksichtigung der Verluste

U(z) = Un(0)e”* + Ugr(0)e™7* (4.22)
I(z) = Iu(0)e”* — Ig(0)e™ " (4.23)
mit v = a+jp (4.24)

Setzt man Ug(0) = Uy (0) - 72 und berechnet die Amplituden der Spannung léngs der Leitung,
so folgt:

Unnax = [Un(2)] + [Ur(2)] = |[Un(0)] - (€7 + [rafe™*%) (4.25)

fiir die Orte ldngs der Leitung, an denen sich hin- und riicklaufende Welle phasenrichtig addie-

ren.

Die Minima der Spannung U,,;,, liegen im Abstand A/4 davon an den Stellen, wo sich Uy und
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Ur(l) ¢

Leitungsanfang Leitungsende
z=1 z=0

Bild 4.11.: Spannung auf einer Leitung mit Verlusten, dabei ist
I)  der Betrag der hinlaufenden Welle,
II)  der Betrag der reflektierten Welle und
III) die schlieBlich durch die Uberlagerung entstehende Welle

Ug subtrahieren:

Unin = U (2)] = [Ur(2)| = [Un(0)] - (€7 — |ro|e™*) (4.26)

In Bild 4.11] sind die Amplituden der Spannungen

) Un(2)] = [Un(0)e™*
(ID) Ur(2)] = |Ur(0)]e™™ und 4.27)
(I10) |U(2)]

dargestellt.

Vom Leitungsende zum Leitungseingang hin hat die Amplitude der Gesamtspannung steigende
Tendenz, weil |Uy| steigt. AuBerdem nehmen die Schwankungen zum Leitungseingang hin ab,
weil |Ug| kleiner wird. Der Anpassungsfaktor m ist lings der Leitung nicht konstant, sondern
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Bild 4.12.: Widerstandstransformation langs einer Leitung mit Verlusten

wichst in Richtung zum Leitungseingang hin und néhert sich dabei dem Wert 1. Wenn man
#@.23)) durch (@.26) teilt und dann Zihler und Nenner jeweils um e** kiirzt, wird

Umin . 1-— |7’2‘€72az

Upoxe 1+ |ro|e—2e2

m =

(4.28)

Hinreichend lange Leitungen haben am Eingang m = 1 und ihr Eingangswiderstand ist daher,
unabhingig vom Verbraucher, gleich Z;. Bei der Widerstandstransformation durch verlustbe-
haftete Leitungen bedeutet das wachsende m, dass die Widerstinde mit wachsender Leitungs-
lange auf Spiralen nach Bild transformiert werden, die sich um den Punkt Z;, wickeln.

Bei groleren Verlusten kann der Wellenwiderstand der verlustbehafteten Leitung auch ein kom-

plexer Widerstand sein und sich die Widerstandsspirale um den komplexen Wert fiir Z;, wickeln.
Die zur Spannung korrespondierende Betrachtung kann auch fiir den Strom angestellt werden.

Der Betrag des Reflexionsfaktors am Eingang der Leitung |r(z)| als Funktion des Reflexions-
faktors des Abschlusses 5 kann wegen
1—m 1 —r|

. _
7] T m A m T 1]

(4.29)
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direkt aus entnommen werden:

r(2)| = |rg| - €72 (4.30)
Den komplexen Reflexionsfaktor erhélt man mit Beriicksichtigung der Phase zu

r(z) =ry-e” P 4.31)

4.2. Verwendung von Leitungen mit stehenden Wellen
als Stichleitung

Eine am Ende kurzgeschlossene oder leerlaufende verlustfreie Leitung nimmt vom Generator
keine Wirkleistung auf. Es entsteht eine so genannte stehende Welle, da die riicklaufende und
die hinlaufende Welle gleich groB sind. Der Betrag des Reflexionsfaktors ist |r| = 1, die Phase
ist eine Funktion der Leitungsldnge. Damit ist m = 0 und s = oo. Bild zeigt Spannung

und Strom léngs der Leitung.

Allgemein gilt:
U(z) = Un(0)-e™* + Ur(0)-e7* (4.32)

r(z) = rope” (4.33)

Fiir den verlustlosen Fall und o = —1 (Kurzschluss) folgt, da Uy = —Ug

U(z) = Un(0)(e™P — e7907) (4.34)
= 25Uu(0)sin(Bz2)

Oben in Bild@4.13|sieht man, dass U,,,x = Uy +Ugr = 2Uy und U,,;, = Uy —Ugr = 0 ist. Fiir die
Phase der Spannung folgt aus (2.90) tan ¢ = oo also p = 7/2. bzw. ¢ = 7/2 & nx. Die Phase
des Stroms aus (2.91)) ist tan ¢) = 0, also ¢ = 0 bzw.1) = nx. Die Phasenwinkel @ndern sich also
nicht stetig langs der Leitung, sondern sind zwischen zwei aufeinanderfolgenden Nullstellen
der Spannung oder des Stromes jeweils konstant und dndern sich beim Durchgang durch die
Nullstelle sprunghaft um 7. Die stetige Anderung der Phasenwinkel als typisches Kennzeichen
des Wanderns der Wellen ldngs der Leitung fillt hier fort und man spricht daher im Fall m = 0

wegen der abschnittsweise konstanten Phase von stehenden Wellen.
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Kurz- ;
schluR llz | Leitung Z, X1k

Zz =0 |

|
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Leitung Z;.

|
: Zy = Leitung Z,

: : —L_ Leitung Z.

Bild 4.13.: Strom und Spannung bei stehenden Wellen. Zuriickfithrung von Blindabschliissen

auf einen Kurzschluss
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4.2.1. Die kurzgeschlossene Leitung

Das Verhalten einer Leitung mit stehenden Wellen wird zunéchst an dem einfachen Beispiel
der am Ende kurzgeschlossenen Leitung erldutert. Der Fall mit beliebigem Blindabschluss wird
dann wie in Bild4.13|durch Einfiihren einer Verldngerung [, auf diesen Kurzschlussfall zuriick-
gefiihrt. Mit dem Verbraucher Ry = 0 und der Abschlussspannung U, = 0 wird aus (2.67)) und

(2.68)

U(z) = jZulysin(Bz) (4.35)
I(z) = Iycos(Bz) . (4.36)

Den Verlauf der Scheitelwerte von Spannung und Strom zeigt Bild4.13loben. Der Phasensprung
von Strom und Spannung in ihren Nullstellen entsteht durch Vorzeichenwechsel der Sinus- und
der Cosinusfunktion. Es ist | o] = Ijyay und |I2|Z1, = Upax. Daher gilt

Um ax

[max

=271 . (4.37)

Der Eingangswiderstand Z; der Leitung am Ort z = [ ist stets ein Blindwiderstand, weil die

Anordnung keine Wirkleistung verbraucht:

Den Verlauf dieses Blindwiderstandes als Funktion von [/\ zeigt Bild .14l Fiir Leitungen
[ < A/4 ist der Blindwiderstand Xy induktiv. Fiir Leitungsldngen, die wesentlich kleiner als
Xy sind (I < 0,1)), ist 27l /X sehr klein und néherungsweise tan(Sl) ~ Sl. Aus (@.38)) folgt
dann:

Es wirkt dann nur die Induktivitéit der Leitung. Wird die Leitung linger, bewirkt die Leitungska-
pazitit eine VergroBBerung des Blindwiderstandes dhnlich wie bei einem Parallelresonanzkreis.
Fir [ = \/4 ist Xix = o0.

Fir A\/4 < | < A/2 ist der Blindwiderstand nach (4.38)) kapazitiv. Fiir | = A\/2 ist X;x = 0,
weil eine Leitung der Linge [ = A\/2 nicht transformiert.

Die X;x-Kurven wiederholen sich periodisch mit [/ A = 0,5. Die Kurven des Bildes4.14]zeigen
die Anderung des Xk mit wachsender Leitungslinge bei konstanter Frequenz, gleichzeitig aber
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(a) Buschbeckdiagramm (b) Smithdiagramm

Bild 4.14.: Eingangsblindwiderstand Xk einer am Ende kurzgeschlossenen Leitung

auch die Anderung des Xk bei konstanter Leitungslinge mit wachsender Frequenz (I/\ ist

proportional zur Frequenz). Der Eingangsblindleitwert lautet

Y1 = — = jBik = —j—= cot(5l) (4.40)

4.2.2. Die offene Leitung

Die am Ende offene Leitung wird in der Praxis wenig verwendet, da sie zum einen Verluste
durch Abstrahlung am Ende aufweist, zum anderen die Stelle des Leerlaufs physikalisch schwer
zu definieren ist. Eine am Ende offene Leitung verhilt sich wie eine um \/4 lingere, am Ende
kurzgeschlossene Leitung. Aus (2.67) und (2.68) folgt mit /o = 0

U(z) = Ujcos(f5z) (4.41)
I(z) = jg—isin(ﬁz) . (4.42)

Der Eingangsblindwiderstand der offenen Leitung wird

Z1 = leL = % = —jZL COt(ﬁl) (443)

Der Verlauf des Blindwiderstandes ist in Bild |4.15] gezeigt.



90 4. Anwendung von Leitungen bei hoheren Frequenzen
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(a) Buschbeckdiagramm (b) Smithdiagramm

Bild 4.15.: Eingangsblindwiderstand X1, einer am Ende offenen Leitung bzw. Eingangsblind-
leitwert By einer am Ende kurzgeschlossenen Leitung

Fiir Leitungslidngen [ < \/4 ist X1, ein kapazitiver Blindwiderstand. Fiir Leitungsldngen, die
wesentlich kleiner als \/4 sind (I < 0,1)\), ist 8l sehr klein und nach der Reihenentwicklung
nidherungsweise cot(Sl) ~ 1//1 und damit:

7 1
A L
T el

(4.44)

Es wirkt dann nur die Kapazitit C’l der Leitung. Fiir hohere Frequenzen wirkt auch die Induk-
tivitdt der Leitung, wodurch Z; dhnlich wie bei einem Serienresonanzkreis im Wert sinkt. Fiir
[ = M/4ist Xy, = 0. Fir \/4 <1 < A\/2ist Xy, induktiv. Fir l = A\/2 ist X;;, = oo wie am
Leitungsende, da eine Leitung der Lange /2 nicht transformiert. Die X;,-Kurven wiederholen
sich in Bild #@.13) periodisch mit [/\ = 0,5.

Man kann die am Ende kurzgeschlossene und die am Ende offene Leitung zur Messung der cha-

rakteristischen Leitungsgrofen verwenden. Aus dem Blindwiderstand Xk der kurzgeschlosse-
nen Leitung nach (4.38)) und dem X, der offenen Leitung nach (4.43)) folgt

7 X
Zu=1\g=V-XuXu und  tan(Bl) = SR (4.45)



4.2. Verwendung von Leitungen mit stehenden Wellen als Stichleitung 91

Daraus folgt dann

1 [ X
f=wVvL(C = 7 arctan ( —X—i> . (4.46)

Aus Z;, und f ergeben sich L' und C’ zu

7
L = Zup und O =" . (4.47)
w Zw

4.2.3. Leitung mit beliebigem Blindwiderstand als Abschluss

Alle Leitungen mit einer rein induktiven oder kapazitiven Abschlussimpedanz 7 X, kénnen auf

einen Kurzschluss nach (.38)) zuriickgefiihrt werden:

A X
Xy = Zy, tan(Bly) bzw. l, = = arctan | =2 (4.48)
2w ZL

Das Verhalten einer mit einem Blindwiderstand j X abgeschlossenen Leitung ist daher das
gleiche wie das einer um [, lingeren, am Ende kurzgeschlossenen Leitung. Fiir positive (induk-
tive) X ist Iy < A/4. Fiir negative (kapazitive) X, ist \/4 < [ < A/2. In Bild (4.13) ist dies

anschaulich dargestellt.

Leitungen mit stehenden Wellen dienen bei hoheren Frequenzen zur Darstellung von gut defi-
nierbaren Blindwiderstédnden als Ersatz fiir reine L und C, die bei hoheren Frequenzen oft ein
undefiniertes Verhalten zeigen. Induktive Blindwiderstinde erzeugt man meist durch am Ende
kurzgeschlossene Leitungen mit [ < \/4, kapazitive Blindwiderstinde durch am Ende kurzge-
schlossene Leitungen mit Lingen A\/4 < [ < A/2 oder durch am Ende offene Leitungen mit
Lingen | < \/4.

Leitungsldngen [ > A/2 verwendet man hierfiir fast nie, da man alle Blindwerte bereits mit
I < A/2 herstellen kann und ldngere Leitungen groBere Verluste ergeben. AuBerdem fithren

langere Leitungen zu geringeren Bandbreiten.






5. Dimensionierung von
Anpassschaltungen mit Hilfe des
Smith-Diagramms

Immer dann, wenn Leitungen zwischen Bauelementen bzw. zwischen Quelle und Verbraucher
eine Linge haben, die nicht mehr vernachlissigbar gegeniiber der Wellenlinge ist, konnen ste-
hende Wellen auf Leitungen entstehen, die zu einer schwankenden Spannung iiber der Leitung

fiihren. Um dies zu vermeiden, werden in der Hochfrequenztechnik Schaltungen angepasst.
Nur fiir den Fall der Anpassung erhélt man:

e Maximale Leistungsiibertragung in die Last

e Vermeidung von stehenden Wellen

e Optimiertes Signal-zu-Rausch-Verhiltnis

e Minimale Amplituden- und Phasenfehler in Verteilnetzwerken

Die Aufgabe, eine Anpassschaltung zu bestimmen, die fiir konjugiert komplexe Anpassung
sorgt, kann man einerseits rechnerisch 16sen, aber auch graphisch. Die graphische Losung ist in
vielen Fillen iibersichtlicher und anschaulicher. Dies wird meist im Smith Diagramm durchge-
fiihrt, da sich in diesem die komplexe rechte Halbebene von Impedanz- und Admittanz-Ebene
im Einheitskreis befindet. Die grafische Losung im Smith Diagramm hat insbesondere den Vor-
teil, dass man sehr schnell erkennt, welche Schaltung mit welchen Komponenten eine optimale
Anpassung ermoglichen. Die Bestimmung der genauen Werte erfolgt dann iiblicherweise mit
den verfiigbaren Berechnungsprogrammen, in denen auch Nichtidealitdten modelliert werden
konnen.

Beispielhaft sollen nun drei verschiedene Arten von Anpass-Schaltungen zusammen mit ihren
Transformationswegen im Smith Diagramm betrachtet werden. Gegeben ist im Folgenden stets
eine Last (Verbraucher) mit der Impedanz Z,, sowie eine Speiseleitung mit dem Wellenwider-
stand Zj. Die Last ist dabei nicht an die Leitung angepasst (Z, # Z;). Um die Last optimal

anzupassen, wird ein Anpassnetzwerk zwischen-geschaltet.

93
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$1m{r}

________________________

:Anpassnetzwerk @
X | Ry
o r T
0o
(a) Blockschaltbild (b) Anpassbarer Bereich

Bild 5.1.: L-Netzwerk 1

5.1. Anpassung mit diskreten Elementen

Eine erste Moglichkeit fiir solch ein Anpassnetzwerk ist in Bild 5.1l dargestellt. Parallel zur Last
wird ein Blindelement mit der Admittanz j B geschaltet und in Serie dazu ein Blindelement mit
der Impedanz j X . In Bild[5.1]ist rechts auerdem der Bereich der moglichen Z, gelb markiert,
die mit dieser Schaltung an Z, angepasst werden konnen. Von allen gelb markierten Punkten
kann man sich zuerst mittels j B auf einem der griin markierten G-konst. Kreisen auf den rot
markierten R-konst. Kreis bewegen. Befindet man sich auf diesem, kann man sich durch j.X
in den Anpasspunkt bewegen. Mathematisch lésst sich der gelb markierte, anpassbare Bereich
durch die Bedingung Re{%} < ZLO beschreiben.

Eine zweite Moglichkeit fiir ein Anpassnetzwerk mit diskreten Elementen ist in Bild [5.2|darge-
stellt. In diesem Fall schaltet man zuerst seriell zur Last eine Impedanz j X, und anschlieBend
parallel dazu eine Admittanz 7 5. Fiir diesen Fall ergibt sich ein anderer Bereich der mogli-
chen Z,, die an Z, angepasst werden konnen. Von allen in Bild gelb markierten Punkten
kann man sich zuerst mittels j X auf einem der rot markierten R-konst. Kreisen auf den griin
markierten G-konst. Kreis bewegen. Befindet man sich auf diesem, kann man sich durch 5B in
den Anpasspunkt bewegen. Mathematisch lésst sich der gelb markierte, anpassbare Bereich in
diesem Fall durch die Bedingung Re{Zy } < Z, beschreiben.

Gegeben ist nun ein Verbraucher Z, = 200 — j100 (2, der bei 0,5 GHz an Z;, = 100() an-
gepasst werden soll (Bild 5.3). Da Re{Zy} > Z, gilt, kommt nur Netzwerk 1 in Frage.
Im ersten Schritt zeichnet man den Verbraucher in ein Smith-Diagramm mit der Normierung
Zy = 100 €2 ein. Wir wihlen in diesem Fall ein Smith-Diagramm in Leitwertform. Diese Wahl
erschwert jedoch im ersten Schritt das Einzeichnen des Punkts Z,. Man kann nun einerseits
Y, = 1/Z, = (4 + j2) mS berechnen, den Punkt normieren mittels Y, * Z, = 0,4 + 50,2, und
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(a) Blockschaltbild (b) Anpassbarer Bereich

Bild 5.2.: L-Netzwerk 2

anschlieBend einzeichnen. Ein zweiter moglicher Weg Z, einzuzeichnen fiihrt tiber einen Hilfs-
Trick. Normiert man direkt 7, /Z, = 2— j1 und markiert den Punkt 2— 51 auf den Hilfslinien im
Smith-Diagramm in Leitwertform, so entspricht dieser Punkt exakt Z. Durch Punktspiegelung
am Mittelpunkt kann man dann auch Z, einzeichnen (siehe Bild[5.3(b)).

Nach Einzeichnen des Punkts Z, in das Smith Diagramm erkennt man auch, dass nur eine
Anpass-Schaltungen mit L-Netzwerk 1 moglich ist. Fiir diesen Fall gibt es jedoch immer noch
zwel mogliche Varianten. Variante 1 besteht aus einem parallel geschalteten Kondensator und
einer seriellen Spule; Variante 2 dagegen aus einer parallelen Spule und einem seriellen Kon-
densator. Die Transformationswege beider Varianten sind in Bild[5.4] dargestellt. Mittels beiden

Transformationswegen kann man Anpassung erzeugen.

Im letzten Schritt werden nun noch die Bauteilwerte bestimmt (hier beispielhaft fiir Variante 1).
Um den Wert des parallelen Kondensators zu bestimmen, kann man direkt die Hilfslinien des
hier dargestellten Smith-Diagramms in Leitwertform benutzen. Der Wert von B lisst sich auf
diese Weise bestimmen zu B * Z; = 0,5 — 0,2 = 0,3. Nach Bestimmung von B = 0,3/100 ) =
3mS ldsst sich dann durch C' = B/w = 3mS/(2 x 70,5 GHz) = 0,95 pF der Bauteilwert des

Kondensators berechnen.

Da wir uns in einem Diagramm in Leitwertform befinden, kann der Wert des seriellen Ele-
ments nicht direkt abgelesen werden. Man kann nun einerseits X nach Kehrwertbildung der
Admittanzen berechnen, oder wieder den Hilfs-Trick benutzen. Durch Punkt-Spiegelung des
unteren Punkts im Mittelpunkt des Smith-Diagramms erhélt man wieder direkt seinen Kehr-
wert, den man im Smith Diagramm ablesen kann als (Z, + X)/Zy = 1 + j1,3. Durch
L = X/w = 1309Q/(2 x m x 0,5 GHz) = 41nH ldsst sich dann der Bauteilwert der Spule

berechnen.

Analog lassen sich die Bauteilwerte C., = 2,61 pF und L,,, = 46nH fiir Variante 2 be-
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(-
Z,=100Q ? Z,~200Q
(—‘l; -j100Q
Z,=2,* 2,2,
(a) Blockschaltbild der Beispielaufgabe 1 (b) Z, im Smith Chart in Leitwertform

Bild 5.3.: Beispielaufgabe 1, Schritt 1

L-Netzwerk 1:

(a) L-Netzwerk 1 fiir Beispiel 1 - Variante 1 (b) Mogliche Varianten fiir L-Netzwerk 1

Bild 5.4.: Beispielaufgabe 1, Schritt 2



5.1. Anpassung mit diskreten Elementen 97

(a) Bestimmte Bauteile (b) Transformationsweg

Bild 5.5.: Beispielaufgabe 1, Schritt 3

stimmen. Fiir die Frequenz, fiir die die Anpass-Schaltungen bestimmt wurden, liefern beide
Varianten exakt die selbe Losung. In der Regel miissen Hochfrequenz-Schaltungen jedoch eine
gewisse Bandbreite abdecken, die sich nach der Anwendung richtet. Fiir diesen Fall ist es in-
teressant die Anpassung beider Varianten iiber der Frequenz zu betrachten. Dies ist in Bild
dargestellt. Man erkennt, dass in beiden Fillen fiir 0,5 GHz optimale Anpassung erzielt wurde.
Um eine noch ausreichend gute Anpassung zu beurteilen wird in der Praxis héufig die -10 dB
Bandbreite betrachtet. Diese ist im Fall von Variante 1 groBer (auf Grund des kiirzeren Trans-
formationswegs). Aulerdem kann man erkennen, dass Variante 1 ein Tiefpass-Verhalten zeigt,
und Variante 2 ein Hochpass-Verhalten.
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Reflexionsfaktor in dB

— Variante 1
- - —Variante 2

I
0.6 0.8 1
Frequenz in GHz

Bild 5.6.: Reflexionsfaktor iiber der Frequenz zum Vergleich beider Varianten

5.2. Anpassung mit einer Stichleitung

Vor allem mit steigender Frequenz wird es immer schwerer, diskrete Elemente zu realisieren.
Diese haben dann selbst sehr starke parasitdre Effekte und erzielen nicht mehr den gewiinschten
Effekt bzw. erschweren die Entwicklung einer Anpassschaltung. Fiir sehr hohe Frequenzen kon-
nen je nach Aufbauweise sogar gar keine diskreten Elemente mehr realisiert werden. In diesem
Fall nutzt man sehr hidufig Leitungen, um Anpassung zu erzielen. Diese Art von Anpassschal-
tungen lassen sich dann sehr leicht realisieren.

Eine Moglichkeit besteht aus einer Anpassschaltung mit einer Leitungstransformation, sowie
einer zusdtzlich parallel oder seriell geschalteten Stichleitung. Diese Stichleitung ist an ithrem
Ende entweder mit einem Leerlauf oder mit einem Kurzschluss abgeschlossen, und kann dann,
je nach Linge, an ihren Klemmen in der Anpassschaltung ein beliebiges Blindelement erzeu-
gen. Bild[5.7] zeigt eine solche Anpasschaltung mit einer parallel geschalteten Stichleitung. Je
nach Linge d; und d; kann fiir den kompletten Bereich innerhalb des Smith Diagramms An-
passung an 7, erzielt werden. Von allen gelb markierten Punkten kann man sich zuerst mittels
eines blau eingezeichneten m-Kreises auf den griinen GG-konst. Kreis bewegen. Die parallele
Stichleitung erzeugt dann die Transformation auf eben diesem G-konst. Kreis bis in den An-
passpunkt.

Die zweite Moglichkeit besteht darin, die Stichleitung in Serie zu schalten (Bild [3.8). Auch in
diesem Fall kann man fiir alle Punkte Anpassung an 7 erzielen. Mittels des m-Kreises bewegt

man sich zuerst bis auf den rot eingezeichneten 2-konst. Kreis. Die serielle Stichleitung fiihrt
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Kurzschluss
oder Leerlauf

(a) Blockschaltbild (b) Anpassbarer Bereich

Bild 5.7.: Parallelstichleitung

+Im{r}

Re:{ r}

Kurzschluss
oder Leerlauf  Z,=Z,

(a) Blockschaltbild (b) Anpassbarer Bereich

Bild 5.8.: Serienstichleitung

dann zur Transformation auf dem R-konst. Kreis bis in den Anpasspunkt. Bei den in der Mikro-
wellenschaltungstechnik iiblichen Microstrip-Leitungen ist eine Serienstichleitung auf Grund

der gemeinsamen Masse jedoch kaum zu realisieren und daher in der Praxis uniiblich.

Beispielhaft soll nun das in Bild dargestellte Problem gel6st werden. Der Verbraucher
Z, = (100 — j80) ©2 soll mittels der beschriebenen Anpassschaltung fiir eine Frequenz von
2GHz an Z; = 50() angepasst werden. Auch in diesem Fall zeichnet man zuerst den Start-
und den Endpunkt in das Smith Diagramm ein. Da eine serielle Stichleitung gegeben ist, wihlt
man die Widerstandsform und da eine Leitungstransformation mit Z; = Z; = 50 ) vorkommt,
wihlt man den Bezugswiderstand zu 50 2. In Bild[5.9(b)|sind direkt zwei mdgliche Transforma-
tionswege eingezeichnet, die mittels der gewiinschten Schaltung Anpassung erzielen. Variante

2 zeigt den kurzen Weg; zuerst mittels des blauen m-Kreises bis zum ersten Schnittpunkt mit



100 5. Dimensionierung von Anpassschaltungen mit Hilfe des Smith-Diagramms

(a) Blockschaltbild der Beispielaufgabe 2 (b) Mogliche Varianten

Bild 5.9.: Beispielaufgabe 2, Schritt 1

dem R = 1-konst-Kreis (der R-konst. Kreis, fiir den R = 1 gilt). Auf diesem Kreis bewegt man
sich dann nach oben bis zum Anpasspunkt. Variante 1 wihlte den lingeren Weg; auf dem Kreis
bis zum oberen Schnittpunkt mit dem R = 1-konst-Kreis. Auf diesem Kreis bewegt man sich
dann nach unten bis zum Anpasspunkt. Im Fall von Variante 1 muss die Stichleitung also an
ihren Klemmen eine Kapazitit erzeugen; dagegen im Fall von Variante 2 eine Induktivitit.

Nach Bestimmung der moglichen Transformationswege, sollen nun beispielhaft fiir Variante 1
die Leitungsldngen bestimmt werden. Um d; zu bestimmen zeichnet man Geraden vom Mittel-
punkt des Smith Diagramms durch den Start und Endpunkt der Leitungstransformation bis auf
die dussere Skala. Mittels der /) Skala kann man dort d; /A = (0,165 + 0,5) — 0,285 = 0,38
ablesen. Um ds zu bestimmen, muss erst das durch diese Stichleitung erzeugte Blindelement
bestimmt werden. Dessen Wert kann man an den Hilfslinien ablesen zu B, x Zy = +1,4. Nun
muss die Linge von ds bestimmt werden, die durch eine Leitungstransformation aus dem Leer-
lauf den Blindleitwert By * Z; = +1,4 erzeugt. Eine grafische Losung ist es, die Admittanz
(Y +B)*Zy = 0+ 41,4 in das Smith Diagramm einzuzeichnen, und auf der dusseren Skala wie-
derum die Linge bis zum Leerlaufpunkt abzulesen (siehe Bild[5.10(b)). Somit kann dy /A = 0,1
bestimmt werden. (Fiir Variante 2 kann man die Lidngen analog zu d; /A = 0,04 und dy /A = 0,4

bestimmen.)

In Bild[5.11list wiederum die Anpassung beider Varianten iiber der Frequenz dargestellt. In die-

sem Fall ist nicht eindeutig zu erkennen, welche Variante die breitbandigere Anpassung erzielt
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Variante 1: gi=o.38A C,=0.99pF

Z,=50Q R,=100Q

(a) Bestimmte Bauteilwerte (b) Transformationswege und Bestimmung der Bauteilwerte

Bild 5.10.: Beispielaufgabe 2, Schritt 2

(obwohl Variante 2 im Smith Diagramm den deutlich kiirzeren Weg durchléduft). Der Grund ist
in diesem Fall die physikalische Linge der Leitung 2 fiir die beiden Varianten. Diese ist im
Smith Diagramm nicht direkt ersichtlich. Im Fall von Variante 2 ist sie jedoch deutlich lidnger.
Die breitbandigste Transformation erhilt man somit im Fall von Stichleitungen nicht zwingend
mit dem kiirzesten Transformationsweg im Smith Diagramm. Falls nur diskrete Elemente ver-

wendet werden, ist dies jedoch immer der Fall.
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Reflexionsfaktor in dB

— Variante 1

- - —Variante 2

-20 ' !
1 1.5 2 25 3
Frequenz in GHz

Bild 5.11.: Reflexionsfaktor tiber der Frequenz zum Vergleich beider Varianten

5.3. Anpassung mit zwei Stichleitungen

Eine weitere, sehr gebrduchliche Anpassschaltung ist in Bild dargestellt. Sie behebt einen
Nachteil der Anpasschaltungen nach Bild[5.7lund Bild[3.8] bei denen eine variable Leitungslin-
ge dy zwischen Verbraucher und Stichleitung benétigt wird. Dies ist in manchen Féllen uner-
wiinscht. Die Schaltung mit 2 Stichleitungen kann dagegen fiir eine fest vorgegebene Leitungs-
lange ds fiir fast alle Punkte Anpassung erzielen. Der exakt anpassbare Bereich hidngt dabei
von der Linge ds ab. Fiir dy = \/8 erhidlt man den in gelb markierten Bereich. Von
allen diesen Punkten kann man mittels eines G-const Kreises auf dem griin gestrichelten Kreis
landen. Dieser ergibt nach Drehung um 90° durch die Leitungstransformation den GG = 1-konst
Kreis. Die zusitzliche Stichleitung transformiert letztendlich auf diesem G = 1-konst Kreis in
den Anpasspunkt.

Als Beispiel dieser Anpass-Schaltung soll der Verbraucher Zy = (30 4 j10) Q an Z; = 502
angepasst werden (Bild [5.13(a)). Im ersten Schritt zeichnet man Yy, = 1/Zy in ein auf 50 Q
normiertes Smith-Diagramm in Leitwertform ein (Bild [5.13(b)). Um die méoglichen Transfor-
mationswege zu bestimmen, zeichnet man aufferdem denjenigen GG-konst. Kreis ein, der durch
Yy geht, sowie den um 90° gedrehten G = 1-konst-Kreis. Dieser beschreibt alle Punkte, die sich
durch Leitung 2 und Leitung 3 auf 7, = 50 () transformieren lassen. Die beiden Schnittpunkte
dieser Kreise legen letztendlich die moglichen Transformationswege fest.

Diese sind in Bild[5.14(a)|eingezeichnet. Variante 2 beschreibt den kiirzeren Weg und Variante 1
den ldngeren der beiden moglichen Transformationswege. Zur Bestimmung der Leitungsldngen
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4,58

Kurzschluss |
oder Leerlauf Z =, 5 G=constKreise

(a) Blockschaltbild (b) Anpassbarer Bereich

Bild 5.12.: 2 Parallelstichleitungen

G

zo=50(z|=o> Z, dy=1/8 ﬁ 2,=300
(— *+10Q2
3

(R—
| Z Z I o s
Z=4" f:i f:i1 22y

(a) Blockschaltbild der Beispielaufgabe 3 (b) Yy im Smith Chart

Bild 5.13.: Beispielaufgabe 3, Schritt 1
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(a) Mogliche Transformationswege (b) Bestimmung der Leitungsldngen

Bild 5.14.: Beispielaufgabe 3, Schritt 2 und 3

von Variante 2 liest man zuerst an den Hilfslinien die Werte AB; = 0,65/Zyund AB3 = 0,4/ %
ab. Da diese beiden Leitungen am Ende mit einem Leerlauf abgeschlossen sein sollen, kann man
ihre Langen wiederum auf der dusseren Skala des Smith Charts ablesen; als diejenige Linge,
die vom Leerlaufpunkt zu den Punkten Y; %« Zy = 0+ 70,65 und Y3 % Zy = 04 50,4 transformiert.
Dies ist im Fall von Leitung 1 d; = 0,09\ und d3 = 0,06\ im Fall von Leitung 3.

In Bild ist wiederum die Anpassung beider Varianten iiber der Frequenz dargestellt. Vari-
ante 2 erzielt auf Grund des kiirzeren Transformationswegs dabei eine deutlich breitbandigere
Anpassung. Die -10 dB Bandbreite ist in diesem Fall tiber 1 GHz im Gegensatz zu lediglich ca.
0,2 GHz fiir Variante 1.
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Reflexionsfaktor in dB

\ B — Variante 1
! - - —Variante 2
1

1.5 2 25 3
Frequenz in GHz

Bild 5.15.: Reflexionsfaktor iiber der Frequenz zum Vergleich beider Varianten






6. Mikrowellen-Netzwerkanalyse

6.1. Impedanz- und Admittanz-Matrizen

Betrachtet sei eine Schaltung mit N Toren (Anschliissen), aus denen elektromagnetische Wellen
ein- und auslaufen. Charakterisiert wird dieses /N-Tor durch die Klemmenspannungen U; und
die Klemmenstrome ]i In Bild[6.1]ist ein solches N-Tor schematisch dargestellt.

Besteht die Schaltung aussschlieBlich aus linearen Bauelementen, so spricht man von einem
linearen Netzwerk. Setzt man weiterhin voraus, dass innerhalb der Schaltung keine Quellen

existieren, so besteht ein linearer Zusammenhang zwischen den Klemmenspannungen und

'Es handelt sich dabei um die Gesamtspannung bzw. den Gesamtstrom, resultierend aus der Uberlagerung von

hin- und riicklaufender Welle.

N-Tor

(2], [Y]

Bild 6.1.: Schematische Darstellung eines /N-Tores mit Klemmenspannungen und -strémen.

107
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-stromen an den einzelnen Toren:

N

Ui=>Y Zyl, fir i=1,...N 6.1)
k=1
N

L= YulUy fir i=1,...N 6.2)
k=1

Die Koeffizienten Z;; und Y;; werden dabei als Impedanz- bzw. Admittanzparameter, oder kiir-
zer als Z- bzw. Y -Parameter bezeichnet. Besteht die Schaltung aus konzentrierten Elementen,
so lassen sich die Z- bzw. Y -Parameter direkt aus der Schaltung mittels Maschen- und Knoten-

regel bestimmen.

Zur Bestimmung des Impedanzparameters Z;;, werden samtliche Strome mit Ausnahme von [,
zu Null gesetzt, d.h. die entsprechenden Tore werden offen gelassen (Leerlauf). Unter dieser

Voraussetzung kann Z;;, berechnet werden zu

Ui

T, = — .
=T (6.3)

;=0 fir j#£k, [0

Analog bestimmen sich die Admittanzparameter Y;;, indem die Spannungen sdmtlicher Tore
mit Ausnahme des k-ten Tores zu Null gesetzt, d.h. kurzgeschlossen werden:

f;

Vi = -
k U,

(6.4)

U;=0 fiir j#k, U, #0

Die Gleichungssysteme (6.1) und (6.2) lassen sich kiirzer und iibersichtlicher in Matrixform
schreiben. Aus (6.1) wird dann

Ul le Zl2 ZlN [1
R
UN ZNl ZN2 ZNN ]N

oder

U] = [Z][1] . (6.6)
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Entsprechend schreibt sich (6.2)) in Matrizenschreibweise

I Yin Y2 -0 Yin Uy
o R s (6.7)
)\ v o v ) Lo
oder
] =[Y][U] . (6.8)

Nicht immer 148t sich ein Netzwerk in beiden Darstellungen beschreiben. Ist jedoch die Matrix
[Z] oder [Y] invertierbar, d.h. sie besitzt eine nicht verschwindende Determinante, so ist auch
die jeweils andere Matrix ([Y] bzw. [Z]) invertierbar und es gilt

Y]=1[Z" und [Z]=[Y]"' . (6.9)

6.2. Streuvariable

In vielen Fillen ist eine Definition von Strom und Spannung nicht eindeutig moglich (z.B. bei
Hohlleitern), da die Integrale

/Ed§ und fﬁdg (6.10)

nicht wegunabhingig sind wie bei TEM-Leitungen. Messbar hingegen ist die von der Quelle
zum Verbraucher transportierte bzw. die am Verbraucher reflektierte Wirkleistung, die durch ei-
ne definierte Querschnittsfliche der Leitung flieBt (Leistungswellen). Um den Zusammenhang
mit den bisher betrachteten Spannungs- und Stromgroflen herzustellen, werden im Folgenden
zundchst ausschlieBlich TEM-Leitungen betrachtet. Die fiir Leistungswellen gelten Beziehun-
gen sind jedoch auch bei anderen Leitungstypen anwendbar, lediglich die Umrechnung auf

Spannungs- bzw. Stromgrofen entfillt, wenn diese nicht definiert sind.
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6.2.1. Leistungswellen

Fiir die gesamte zum Verbraucher transportierte komplexe Scheinleistung auf einer TEM-
Leitung gilt

S(z) = SUI(2) = 3 [Un(z) + Un([Fi(2) — Fo(2)]
6.11)

= % [Un(2)I5(2) = Un(2)Ir(2) + Ur(2) 15 (2) — Un(2)Ig(2)]

Mit ([2.19)) folgt daraus
5() = 1 |Un(E) () ~ U(E(2) + Un(2) T () PEL2)
L L

1
277

= % [Un(2) 15 (2) = Ur(2) g (2)] + 5 [Ur(2)URi(2) — (Ur(2)UR(2))"]  (6.12)

= Su(z) — Sr(z) + ZLL Im {Ur(2)Uj(2)}

wobei
1 1
Su(z) = §UH(2)I§I(2) und Sr(z) :== §UR(2)[§(2) (6.13)

die zum Verbraucher hinlaufende bzw. zur Quelle zuriicklaufende komplexen Scheinleistungen
bedeuten. Fiir eine verlustfreie (oder ndherungsweise fiir eine hochstens schwach verlustbehaf-
tete Leitung) ist der Leitungswellenwiderstand Zp, reell und damit gilt fiir die transportierte

Wirkleistung

Py (z) = ReS(z) = Re Su(z) — Re Sr(2) = Pwu(z) — Pwr(z) . (6.14)

Die gesamte zum Verbraucher transportierte Wirkleistung ergibt sich somit als Differenz der
von der hinlaufenden Welle transportierten Wirkleistung Py y abziiglich der in die Quelle zu-
riicklaufenden Wirkleistung Py r. Diese beiden Teilleistungen sind den hin- und riicklaufenden
Teilwellen eindeutig zuzuordnen, wobei gemiB (6.12) bis (6.14) gilt:

_ U@ Iu(2)P

1
2 2
und  Pygp = %Re{UR(z)Iﬁ(Z)}: |U2RZ)| - |IR(22)| Z (6.16)
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Die Wirkleistungen sind damit den Quadraten der Betrige (Amplituden) der hin- und riicklau-
fenden Spannungs- bzw. Stromwellen proportional. Definiert man nun geméf DIN 4899 die

sogenannten Streuvariable

a(z) = = Iu(2) V71, (6.17)

und b(z) = =Ir(2)V/ 21 (6.18)
so gilt mit Blick auf (6.13)) und (6.16)
1 2 1 2
Py u(z) = 5 la(z)] und Py r(z) = B b(z)]” (6.19)

und somit

la(2)| = 1/2Pwn(z) und |b(2)] =1/2Pwr(2) . (6.20)

Die Betrige der Streuvariablen a(z) und b(z) sind dadurch direkt mit den transportierten Wirk-
leistungen der hin- und riicklaufenden Teilwellen verkniipft. Die Beziehung (6.20) kann auch
als Definition fiir die Streuvariablen angesehen werden, die es erlaubt a(z) und b(z) aus den
(stets eindeutig definierten) Wirkleistungen zu bestimmen, selbst wenn keine Spannungen und

Strome definiert werden konnen. Mit (6.20) ist aber nur der Betrag der Streuvariablen gegeben.
Fiir die Phase gilt mit (6&.17) bzw. (6.18)

arga(z) = argUn(z) = argIn(z) (6.21)
bzw. argb(z) =argUgr(z) = arglr(z) . (6.22)

Sind Spannung und Strom nicht definiert, so kann die Phase auch direkt aus dem elektrischen
oder magnetischen Feld gewonnen werden, da einer Phasenfront einer einzelnen elektromagne-

tischen Welle stets eine konstante Phase zugeordnet ist.

Fiir die resultierende zum Verbraucher transportierte Wirkleistung gilt mit (6.14) und (6.19)

(la(2)]> = [b(=)") (6.23)

| —

Py (z) =
Der Reflexionsfaktor auf der Leitung gemif ergibt sich mit (6.17) und (6.18) zu

CUne) In(z) b(2)
Un(z) Iu(z) a(2)

2auch Leistungswellen oder Wellengrof3en genannt

r(2) (6.24)
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Die Streuvariablen a(z) und b(z) besitzen wegen (6.17) und (6.18) die gleiche Ortsabhingigkeit
wie die Spannungs- bzw. Stromwellen (2.17) bzw. 2.18)):

a(z) = a(0) e™? und b(z) =b(0)e7? (6.25)

Fiir die resultierende Spannung und den resultierenden Strom, die sich auf der Leitung durch
die Uberlagerung von hin- und riicklaufender Welle ergeben, gilt mit (6.17) und (G.18)

U(z) = Un(2) + U(2) = v/Zvla(2) +b(2)] (6.26)

1

I(z) =1Iu(2) — Ir(2) = A

[a(z) —b(2)] . (6.27)

Umgekehrt lassen sich die Streuvariablen a(z) und b(z) auch eindeutig aus Gesamtspannung
U(z) und Gesamtstrom /(z) berechnen:

11
2| \/Z_LU(Z)+ ZL](Z)_ (6.28)

1 1
RV

Durch die Zusammenhinge (6.26)) bis (6.29)) lassen sich alle Schaltungen, die sich mittels Span-
nung U und Strom [ beschreiben lassen, alternativ auch durch die Streuvariablen a und b be-

U(z) — /2, I(Z)- (6.29)

schreiben. Umgekehrt braucht dies jedoch nicht der Fall zu sein, da Spannung und Strom nicht

definiert sein miissen.

6.3. Streumatrix

Auf die gleiche Art und Weise, wie [Z]- und [Y]-Matrizen die komplexen Amplituden der
Strome und Spannungen eines Mehrtors verkniipfen, werden durch die Streumatrix die kom-
plexen Amplituden eines Mehrtores verkniipft. Bezeichnet man, wie in Bild [6.2] die Tore mit
1...k...n, dann lduft am Tor k& die Welle mit der Streuvariablen a; ein, die Welle mit der
Streuvariablen by aus. Aus den Netzwerkgleichungen ldsst sich fiir die Streuvariablen, die ge-
mif Abschnitt[6.2] mit Strom und Spannung verkniipft sind, ein Gleichungssystem aufstellen:

bi=s11-a1+5s12 a3+ + SN -an
87.2:521.‘a1+322.‘a2+":““|‘52N'aN (6.30)
= +  + .+

bn=SN1-a1+SN2- Qg+ +Snn - an
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Bild 6.2.: Ein- und auslaufende Wellen an einem N-Tor (Zihlrichtung im Uhrzeigersinn)

Die Streuvariable fiir die riicklaufende Welle des i-ten Tores einer Zeile aus Gleichung[6.30/ist

N

b= sica  i=12...N 6.31)

Die Koeffizienten s, sind im Allgemeinen komplexe Gréen. Man kann sie in tiblicher Weise zu

einer Matrix [S], die ay und by zu Spaltenmatrizen oder Vektoren [a] und [b] zusammenfassen:

bl S11 S12 oo SIN ay

b2 S91 S22 ... SoN [¢5)

— : : : S (6.32)

bN SN1 SN2 ..., SNN aN
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O O
Tor 1 T o Tor 2
Db by —

Bild 6.3.: Leitung mit Streuvariablen

Abkiirzend schreibt man:
[b] = [S] - [a] (6.33)

Die Matrix [S] ist quadratisch und heiBt Streumatrix, ihre Elemente werden Streuparameter
genannt. Der Wellenwiderstand als Bezug fiir die Tore kann verschieden sein und muss dann
angegeben werden. Ist kein Bezugswiderstand angegeben, so kann man von einem Wellenwi-
derstand an allen Toren von 50 €2 ausgehen. Als Beispiel wird die Streumatrix einer Leitung der
Lénge [ nach Bild[6.3]bestimmt. Fiir dieses Beispiel lautet das Gleichungssystem gemiB (6.30)

by = s11-a1+ s12-a9

b2 = S91-G1+ S99 . (634)

Aus dem Gleichungssystem folgt unmittelbar

s = L , (6.35)

Zur Bestimmung von s;; wird ein Generator an Tor 1 an-, das Tor 2 reflexionsfrei abgeschlos-
sen. Im Fall der TEM-Leitung wird mit dem Wellenwiderstand Z;, abgeschlossen. s1; ist nach
(6.33)) identisch mit dem Reflexionsfaktor am Tor 1

S11 =1 . (636)

Ist die Leitung ideal, so tritt bei reflexionsfreiem Abschluss der Leitung keine riicklaufende
Welle auf, d.h. b; = 0 und somit s;; = 0. Aus (6.34)) folgt weiter:

b
S1g = . (6.37)

az a1=0

Zur Bestimmung von s15 schlieBt man den Generator an Tor 2 an und schlieft Tor 1 reflexions-

frei mit einem Messgerit ab. Bei idealer Leitung erfahrt die einlaufende Welle bis zum Ausgang
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eine Phasendrehung um den Winkel ¢ = —27//\. Damit wird
S19 = 6]-%0 (638)

Auf die gleiche Weise folgen die Streuparameter so; und sy. Fiir die ideale Leitung lautet die

Streumatrix

[S]:[ 0 W] . (6.39)

6.4. Spezielle Eigenschaften von Netzwerken

Eigenreflexionsfreiheit

Tritt an einem Tor k£ mit angeschlossenem Generator keine riicklaufende Welle auf und sind alle
anderen Tore reflexionsfrei abgeschlossen, dann gilt fiir das zugehorige Element der Hauptdia-

gonalen der Streumatrix
Skk = 0o . (640)

Das Tor k des Netzwerkes ist eigenreflexionsfrei. Eine andere gebriuchliche Bezeichnung dafiir

ist angepasst.

Umkehrbarkeit

Bei einem Mehrtor, das dem Umkehrsatz geniigt, gilt
Skl = Sik - (641)

fiir alle £ und [, abgesehen von & = [ (z.B. s9; = s12). Das Mehrtor muss durch die Max-
well’schen Gleichungen beschreibbar sein. Ist die Bedingung zusitzlich fiir £ = [ erfiillt (z.B.
S11 = S99), so ist das Mehrtor symmetrisch umkehrbar, Wenn der Umkehrsatz fiir die Matrix

gilt, konnen die Tore beliebig vertauscht werden.

Passivitat

Die Wirkleistungsbilanz lésst sich berechnen zu

Py=> Pwr=75> (lal> = [b?) - (6.42)
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Die |ay|* erhilt man aus

lan|* = ay. - a (6.43)
und in Matrizenschreibweise durch
ay N
" [a] = [af--ap] | 1 | =D lal® (6.44)
an k=1

Dabei ist [a]* die zu [a] adjungierte bzw. hermitesch konjugierte Matrix. Die zu einer beliebigen
Matrix [A] adjungierte Matrix [A]* ist definiert durch

wobei [A;|T = [Ay] die transponierte Matrix (Vertauschung von Zeilen und Spalten) und [A]*

die zu [A] (elementweise) konjugiert komplexe Matrix ist.

Somit ldsst sich die Wirkleistung auch schreiben als

([a]*[a] — [b]"[b]) . (6.45)

([A]-[B])" = [B]"-[A]" (6.46)
folgt aus
[b] = [S]- [a] (6.47)
direkt
[b]" = [a]"-[S]" . (6.48)

Py = - ([a]"[a] — [a]*[S]"[S][a]) (6.49)

[a] " {[E] — [S]"[S]} [a] (6.50)

wobei E die Einheitsmatrix bedeutet.
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Ein N-Tor ist passiv, wenn die Summe der einlaufenden Wirkleistungen grofer oder gleich den
auslaufenden Wirkleistungen ist, das heillt, wenn die Leistungsbilanz, von auflen nach innen

gerechnet positiv oder maximal null ist. Dies muss fiir jeden Betriebszustand erfiillt sein.

Py >0 (6.51)

Eine quadratische Form der Art
Lo
Py = S [x]* [R][x] (6.52)

ist dann fiir alle [x]| groBer oder gleich Null, wenn alle Eigenwerte von [R] > 0 sind. Eine Matrix
mit diesen Eigenschaften nennt man auch positiv semidefinit. Auf (6.50) angewandt bedeutet

dies, dass der Ausdruck
[R] = ([E] - [S]*[S]) (6.53)

fiir passive Streumatrizen positiv semidefinit sein muss.

Ein Mehrtor ist verlustlos, falls die Wirkleistung gleich Null ist:

Py =0 (6.54)
Dies bedeutet nach (6.50)

[S]-[S]" = [E] (6.55)

bzw. [S]"-[S] = [E] , (6.56)

d.h. die Streumatrix ist unitér.

6.5. ABCD-Matrix und Transmissionsmatrix

Bei der Hintereinanderschaltung (Kettenschaltung) mehrerer Zweitore ist die Beschreibung der
Zweitore mittels Verkettungsmatrizen vorteilhaft. Diese setzen die Groen an Tor 1 mit denen

an Tor 2 in Verbindung, gemif3 dem folgenden Schema:

—_— Verk -
Tor 1 er ettu.ngs o Tor 2
- matrix
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Zweitor 1 Zweitor 2 Zweitor N
Eingangstor Ausgangstor
-~ N -~ N -~ N
o——% 5 5 B8 g—o°
S 8
é Verkettungs- Verkettungs- Verkettungs- §
. . o o . L]
S matrix 1 matrix 2 matrix N >
£ e
w <

gesamte Verkettungsmatrix

Bild 6.4.: Hintereinanderschaltung mehrerer Zweitore und zugehorige Multiplikation der

Verkettungsmatrizen
I](l) 12(1) I:Z) IZ(Z) [I(‘W Iz(N)
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Bild 6.5.: Hintereinanderschaltung mehrerer Zweitore in der Spannungs-/Stromdarstellung
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Man erhilt die Beschreibungsgréfien von Tor 1, indem die GréBen an Tor 2 mit der Verkettungs-
matrix multipliziert werden. Der Vorteil der Darstellung mittels Verkettungsmatrizen entsteht
erst bei der Hintereinanderschaltung mehrerer Zweitore. Die Verkettungsmatrix der gesamten
Schaltung erhilt man dann durch einfache Matrizenmultiplikation der einzelnen Verkettungs-
matrizen. Die Reihenfolge der einzelnen Verkettungsmatrizen entspricht dabei der Reihenfolge
der Hintereinanderschaltung der Zweitore (vgl. Bild [6.4).

Man unterscheidet je nach Darstellung zwei Arten von Verkettungsmatrizen. Werden die Ein-
und Ausgangstore mittels Spannungen und Stromen beschrieben, erfolgt die Charakterisierung
der Zweitore am zweckmifBigsten mittels der ABCD-Matrizen. Erfolgt die Beschreibung mittels

Streuvariablen, so wird die Transmissionsmatrix verwendet.

ABCD-Matrix

Bei einer Beschreibung mittels Spannungen und Stromen an den Ein- und Ausgingen der Zwei-
tore stellt sich eine Hintereinanderschaltung wie in Bild gezeigt dar. Bei der Formulierung
ist die Verkettungsbedingung zu beachten. Damit ist gemeint, wie die Spannungen und Strome
an den Verbindungsstellen der Zweitore zusammenhéngen. Mit Blick auf Bild[6.3]egibt sich die
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Verkettungsbedingung zwischen dem n-ten und dem nachfolgenden (n + 1)-ten Zweitor
v =uf™ und 1Y =W (6.57)

d.h. die Eingangsspannung (Tor 1) eines Zweitores ist gleich der Ausgangsspannung (Tor 2)
des vorangegangenen Zweitores. Beim Strom gilt das gleiche, jedoch ist aufgrund der unter-
schiedlichen Zahlrichtung (der Strom wird beim hineinflieBen in das Zweitor positiv gezihlt)
ein Minuszeichen beim Strom in (6.57) erforderlich.

Unter diesen Voraussetzungen lautet die Transformationsgleichung des Zweitores mittels
ABCD-Matrix, welche auch mit [A] bezeichnet wird

A B
Ur) _ U, , (6.58)
I, C D —1,
————
ABCD-Matrix [A]

was gleichbedeutend ist mit

UleUQ—BIQ
[1:CU2—D]2

(6.59)

Aus der Bezeichnung der Koeffizienten mit A bis D resultiert die Bezeichnung ABCD-Matrix.

Liegt eine Beschreibung des Zweitores in Form von Impedanzparametern [Z] vor, so lassen
sich durch Umstellen von (6.1]) und Koeffizientenvergleich mit (6.59) die Elemente der ABCD-

Matrix bestimmen:

A= — B = -7
Z1 Zy "
(6.60)
c- L D= 22
Zn Zn
Umgekehrt ergeben sich die Elemente der Impedanzmatrix [Z] aus den Elementen der ABCD-
Matrix zu
A AD
Z11 = — Z19 = — — B
11 C 12 C
(6.61)
1 D
T = — Ty = —
21 C 22 C
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Bild 6.6.: Hintereinanderschaltung mehrerer Zweitore in der Darstellung mittels Streuvariablen

Auf die gleiche Weise 148t sich auch eine Umrechnung von Admittanzparametern [Y] in
ABCD-Darstellung durchfiihren

Y: 1
A= 2 B —
Yor Yor
(6.62)
Y11Y2 Y1y
C = Yy — D = ——
T Yo Yar
und umgekehrt aus den ABCD-Parametern die Admittanzparameter bestimmen
D AD
Y1 = —= Yip = C——
11 ) 12 B
(6.63)
1 A
Vo = —— Yo, — =
21 B 22 B

Werden nun N Zweitore gemall Bild hintereinander geschaltet, so ergibt sich die ABCD-

Matrix [A,.s] des gesamten Systems durch Matrizenmultiplikation zu
[Ages| = [A1] - [Ao] - [AN] (6.64)
wobei die [A;] die ABCD-Matrizen der einzelnen Zweitore darstellen.

Transmissions-Matrix

Liegt die Beschreibung der einzelnen Zweitore in der Form von Streuvariablen vor, so stellt sich
die Hintereinanderschaltung mehrerer Zweitore wie in Bild[6.6/gezeigt dar. Die Verkettungsbe-

dingung an den Verbindungsstellen der Zweitore ergibt sich aus Bild[6.6] zu
b =a{”  und QMY =0 (6.65)

d.h. die einlaufende Welle a; am Eingang (Tor 1) eines Zweitores ist gleich der auslaufenden
Welle b, am Ausgang (Tor 2) des vorangegangenen Zweitores. Entsprechend ergibt sich die
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einlaufende Welle a, am Ausgang (Tor 2) eines Zweitors als auslaufende bzw. reflektierte Welle

am Eingang (Tor 1) des nachfolgenden Zweitors.

Damit lautet die Transformationsgleichung des Zweitores mittels der Transmissions-Matrix [T|:
b Ty T
1 _ 11 1412 az (6.66)
ax To1 T by
~—_————
Transmissions-Matrix [T]

Zur Berechnung der Parameter 774, T2, T5 und 75, aus den Streuparametern wird das Glei-

chungssystem (6.32) nach b; und a; umgestellt:

S115 S
612(512— L 22) a2+ib2

Sa1 Sa1
(6.67)
SQQ 1
=—— —b
ap S ag + S 2
Durch Koeffizientenvergleich mit (6.66)) ergibt sich
S115, S
T = Si2— 151,2122 Ty = S—;
(6.68)
522 1
Ty = 22 Ty = —
21 S 22 S

Diese Umrechnung setzt voraus, dass S5, # 0 ist, d.h. die Transmission des Zweitores in Vor-
wirtsrichtung nicht verschwindet. Ganz entsprechend lassen sich aus 77y, 112, T, und 75, die

zugehorigen Streuparameter berechnen:

Ty T,y Ty
S, = -2 Siy = Ty —
11 T22 12 11 T22
(6.69)
1 Ty,
Sy = — Spy = — 2L
* T, 22 Ty

Werden nun N Zweitore gemal Bild 6.6/ hintereinander geschaltet, so ergibt sich die Transmis-

sionsmatrix [Tes] des gesamten Systems durch Matrizenmultiplikation zu
[Tyes] = [Th] - [To] - - - [T] (6.70)

wobei die [T;] die Transmissionsmatrizen der einzelnen Zweitore darstellen.
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) [S]

ZL2 U2

Bild 6.7.: Schematische Darstellung eines n-Tores, es gilt [b] = [S][a].

6.6. Berechnungsmethoden fur die Streumatrix

6.6.1. Streuparameterbestimmung aus
Strom-Spannungsdefinition

Sofern Bauelemente der Hochfrequenztechnik nicht als konzentrierte Elemente vorliegen, las-

sen sie sich in vielen Fillen durch Ersatzschaltbilder beschreiben. Diese enthalten konzentrierte

Elemente (Widerstinde, Kondensatoren, Induktivititen) und zum Teil Strom- oder Spannungs-

quellen (bei aktiven Elementen, z.B. Transistoren). Mit Hilfe der Knoten- und Maschenregel

lassen sich hieraus Leitwert-Parameter (Y -Parameter)

I = YnU + YU
I, = YnU, + YU,

oder Widerstands-Parameter (Z-Parameter) ableiten.

Uy = Zuh+ Zi2ly
Uy = Zoli + Zyl,

(6.71)

(6.72)

Ersetzt man in (6.71) und (6.72) die Spannungen und Strome durch (6.26) und (6.27)) und setzt

die dadurch gewonnenen Streuvariablen ay, by, as und by in (6.34) ein, so kann man daraus
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die S-Parameter als Funktion der Y - und Z-Parameter bestimmen. Da die S-Parameter relative
GroBen, die Y- und Z-Parameter jedoch absolute Groflen sind, fithrt man auch hier relative
GroBen ein und bezieht alle Werte auf den reellen Bezugswellenwiderstand 7.

Fiir Zweitore sind die Umrechnungsbeziehungen in Tabelle angegeben. Diese beinhaltet
zusitzliche Formeln fiir die Hybrid-(H)- und die Ketten-(A)-Parameter. Mit Hilfe dieser Um-
rechnungsformeln lassen sich auch leicht Parallel- und Serienschaltungen von Zweitoren durch

entsprechende Umwandlungen berechnen:

[S] — [Y] — Parallelschaltung — [Y] — [S]

S] — [Z] —  Serienschaltung — [Z] — [S]

6.6.2. Konversion zwischen Matrizen

Aufgrund der linearen Zusammenhénge zwischen den Strom- Spannungsbeziehungen und den
Streuvariablen lassen sich Impedanzparameter in Leitwertparameter oder Streuparameter um-
rechnen. Fiir den hédufig vorkommenden Anwendungsfall von Zweitoren (welche in der ana-
logen Schaltungstechnik auch als Vierpole bzeichnet werden) sind in Tabelle die Umrech-
nungsbeziehungen zwischen den [S]-, [Z]-, [Y]-, [A] (ABCD)- und [T]-Matrizen angegeben.

6.6.3. Zusammenschaltung von Mehrtoren

Bei der Zusammenschaltung von Mehrtoren interessiert die resultierende Streumatrix. Diese
ldsst sich bestimmen durch Aufstellen des Gleichungssystems nach (6.32) bzw. (6.34). Durch
Gleichsetzen der Leistungswellen an den Verbindungsstellen und anschlieBende Elimination

dieser Streuvariablen lédsst sich die gesuchte Streumatrix bestimmen.

Ein in vielen Fillen bequemerer Weg ist jedoch die direkte Bestimmung der einzelnen Streupa-

rameter nach

bi
Sij = — ) (6.73)
5 | (a),=0),k=1...N,k+#j
Man denkt sich eine Welle an Tor j eingespeist, wihrend die restlichen Tore mit ihrem Be-
zugswiderstand abgeschlossen sind und ermittelt den oder die Signalwege zum gewiinschten
Ausgangstor. Auf diese Weise lisst sich die [S]-Matrix des entstandenen Mehrtors relativ ein-

fach bestimmen.

In Ergidnzung zu den in Abschnitt [6.4] dargelegten Eigenschaften von Streumatrizen ldsst sich

folgendes angeben:
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Tabelle 6.1.: Umrechnung verschiedener Zweitorparameter

[S] (Z] [Y] [A] (ABCD) [T]
S11 Si1 (211 — Z0)(Z22 + Zo) — Z12Zn (Yo — Y11)(Yo + Ya2) + Yi2Ya1 A+ B/Zy—CZo— D Tiz
(Z11 + Z0)(Z22 + Zo) — Z12Z21 (Y11 + Yo) (Y22 + Yo) — Yi2Yoy A+B/Zy+CZy+ D Too
S1a Sia 221220 —2Y12Y0 2(AD - BQO) Ti11T22 — T12T51
(Z11 + Z0)(Z22 + Zo) — Z122Z21 (Y11 + Yo)(Ya2 + Yo) — Yi2Yo1 A+ B/Zy+ CZy+ D Too
,WMH ,WMH wNm~ Nc |MM\N~ M\c 2 F
(Z11 + Z0)(Z22 + Z0) — Z12Z21 (Y11 + Yo)(Yaz + Yp) — Yi2Yo: A+B/Zy+CZy+ D Tao
Sa2 Sao (Zu1 + 20)(Z22 — Zo) — Z12Zn (Yo + Y11)(Yo — Ya2) + Y12Yo1 —A+B/Zy—CZo+ D —Ty,
(Z11 + Z0)(Z22 + Zo) — Z12Z21 (Y11 + Yo)(Ya2 + Yo) — Yi2Yo A+ B/Zo+CZo+ D Tas
71 Zo (1 4+ S11)(1 — S22) + S12521 7 Yoo A
(1= 811)(1 — S22) — S12521 Y11Yos — Yi2Yo, C
2512 —Yi2 AD — BC
Z12 Zo Z12 [ el
AH\MHHVAH\QMMV\QHMMMH Y11Y22 — Yi2Yo C
Z21 Zo 2521 Zo1 \‘M\MH W
AH\MHHVAH\QMMV\QHMMMH Y11Y22 — Yi2Yo C
Zas Z (1 = 811)(1 + S22) + S12521 T Yi1 D
(1= 811)(1 — S22) — S12521 Y11Yos — Yi2Yo, C
Yiy Y (1 = 511)(1 4 S22) + S12521 Zoa iy D
AH+QAAVAH+M_NNV|M_ANQNA Z11 222 — Z122421 B
Yia Yo —2512 % Yia BC — AD
(14 S11)(1 + S22) — S12521 Z11Z22 — Z12Z21 B
Y21 Yo ~252 ‘INE Ya1 I‘H
(T4 S11)(1 + S22) — S12521 Z11Z22 — Z12Z21 B
Yoo Y (14 S511)(1 — S22) + S12521 Z11 Yoo W
AH+QAAVAH+M_NNV|M_ANQNA Z11 222 — Z122421 B
A (1+S11)(1 — Sa2) 4 S12521 Zi1 —Yao A
2591 Z21 Yo1
B Zo (14 S11)(1 + S22) — S12521 Z11Z22 — Z12Z21 -1 B
2521 Z2 Yo1
c 1 (1= 511)(1 = Sz2) — S12521 1 Yi2Ya1 — Y11Yos .
Nc Mmmg NE M\mg
D (1= S11)(1+ S22) + S12521 Zo2 —Yi1 b
Mmmg NE M\mg
i S12521 — S11522 -
Sa1
S11
T2 o1 T2
—Sa22
T2 51 T21
\NJNN ! NJNN

Sa1
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Umkehrbarkeit

Bei der Zusammenschaltung von Mehrtoren, von denen jedes einzelne Mehrtor umkehrbar ist,
ist auch das daraus entstehende Mehrtor umkehrbar. Enthélt die Zusammenschaltung jedoch ein
nicht umkehrbares Mehrtor, so ldsst sich iiber das Verhalten des Gesamtmehrtores keine direkte

Aussage treffen.

Verlustfreiheit

Die Verlustfreiheit von zusammengeschalteten Mehrtoren ist nicht erfiillt, falls die Zusammen-
schaltung mindestens einen Absorber (reflexionsfreier Abschluss) enthilt, der so beschaltet ist,

dass in ihn auch Leistung hineinflieBen kann.






7. Elektromagnetische Wellen und
Antennen

Eine wesentliche Anwendung der Hochfrequenztechnik ist die Funktechnik. Dabei werden
Signale als elektromagnetische Welle {iber Antennen abgestrahlt und wieder empfangen. Die

Grundlagen hierfiir werden im folgenden Kapitel beschrieben.

7.1. Ebene Welle

Den Ausgangspunkt aller Uberlegungen zur Beschreibung elektrodynamischer Fragestellungen
bilden die Maxwell-Gleichungen. Fiir quellenfreie, raumladungsfreie, isotrope und homogene
Materialien lassen sich daraus die Wellengleichungen ableiten. Die einfachste Losung der Wel-
lengleichungen ist die ebene Welle. Ausfiihrliche Herleitungen dazu finden sich in [8, [10]. Eine
ebene Welle, deren Ausbreitungsrichtung durch den Einheitsvektor e} charakterisiert ist, 14sst
sich in folgender Form schreiben:

E(T) = Ege ko (7.1)

. o x E(Z e X By
(@) = 2 @) _ & St

= Hoe 7ha (7.2)

Die komplexe Wellenzahl des Mediums

k=K —jk'" = \/wlep — jwri = wy/Eoploy | Explr — jﬁur = kon (7.3)

Wey

ergibt sich aus den Materialparametern Permittivitét e, Leitfdhigkeit x und Permeabilitét .
Die GroBe ky = w/co mit der Lichtgeschwindigkeit ¢o = 1/,/E¢/to im Vakuum kennzeich-
net die Wellenzahl im Vakuum und n den komplexen Brechungsindex des Mediums. Sowohl
die elektrische Feldstirke als auch die magnetische Feldstdrke stehen senkrecht auf der Aus-
breitungsrichtung und senkrecht aufeinander. Es handelt sich somit um eine sogenannte TEM-
Welle (TEM: Transversal ElektroMagnetisch). Die Vektoren bilden in der Reihenfolge (€,

127
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E, H ) oder auch (E, H , €x) ein Rechtssystem (rechte Handregel). Fiir den komplexen Feld-
wellenwiderstand des Mediums, welcher das Verhiltnis der komplexen Amplituden zueinander
beschreibt, gilt:

Tp = — = - (7.4)

| =
>~

Fiir eine ebene Welle in Luft (¢, = 1, kK = 0, y, ~ 1) kann in guter Nidherung der reelle

Feldwellenwiderstand

Zeo = « 22 = 1207 Q ~ 377 (7.5)

€o

des Vakuums verwendet werden. Fiir ebene Wellen in Luft bzw. Vakuum stehen somit elektri-
sche und magnetische Feldstirke nicht nur senkrecht aufeinander und senkrecht auf der Aus-

breitungsrichtung, was aus (Z.2)) folgt, sondern sind auBerdem in Phase.

Eine ebene Welle mit der oben beschriebenen mathematischen Form lésst sich in der Realitét
nicht erzeugen. Sofern der Beobachtungspunkt jedoch geniigend weit von der Quelle entfernt
ist, kann die resultierende Kugelwelle (sphérische Welle) auf einem kleinen Ausschnitt der Ku-
gel, d.h. in einem kleinen Raumwinkelbereich, als ebene Welle gedeutet werden (lokal ebene
Welle). Deren Amplitude ist allerdings im Gegensatz zur eigentlichen ebenen Welle nicht kon-

stant, sondern nimmt umgekehrt proportional zur Entfernung von der Quelle ab.

7.1.1. Poynting-Vektor und Leistungsdichte

Der Poynting-Vektor S ist der Vektor der Energiestromdichte und somit das Vektorprodukt aus
Eund H:

g(x,y,z,t) = E(x,y,z,t) X ﬁ(az,y, z,t) . (7.6)

Bei harmonischen Zeitvorgingen fiihrt man einen komplexen Poynting-Vektor ein

S = % (E x ﬁ) bzw. Re{§} —Su) | (7.7)

wobei der Realteil des Poyntingvektors die Wirkleistungsdichte darstellt.

Da bei einer ebenen Welle im freien Raum £ und H immer senkrecht aufeinander stehen und
in Phase sind, vereinfacht sich (Z.7)) zu
1 1 E? 1

— _F-H'=-—_— —_H?7 ) 7.
S 5 5 Ze 2 Fo (7.8)



7.1. Ebene Welle 129

A

X

Ey 4

\

Bild 7.1.: Momentaufnahme einer ebenen, linear polarisierten Welle
ry\

\ \ / >
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Bild 7.2.: Momentaufnahme einer zirkular polarisierten Welle

7.1.2. Polarisation

Die Polarisation einer Antenne wird allgemein nach der Ausrichtung des elektrischen Vektors
des Wellenfeldes in Hauptstrahlrichtung angegeben. Schwingt der Endpunkt des elektrischen

Vektors dabei in einer Ebene, so spricht man von linearer Polarisation (Bild [Z.1).

Oft wird auch fiir die Polarisation die Erde als Bezugsebene angegeben. Mit dieser Bezugsebe-
ne erzeugt ein horizontaler Dipol horizontal polarisierte Wellen, ein vertikaler Dipol vertikal

polarisierte Wellen.

Die lineare Polarisation stellt einen Spezialfall der elliptischen Polarisation dar, bei der sich der
Endpunkt des elektrischen Feldstidrkevektors auf einer elliptischen Spirale in Ausbreitungsrich-
tung bewegt (Bild [Z.2)). Eine elliptisch polarisierte Welle lisst sich aus zwei senkrecht linear

polarisierten Wellen mit unterschiedlichen Amplituden und gegenseitiger Phasenverschiebung
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© zusammensetzen. Fiir ¢ = 90° und gleiche Amplituden resultiert als weiterer Sonderfall die

zirkular polarisierte Welle.

Die Drehrichtung einer elliptisch polarisierten Welle ist nach IEEE (Institute of Electrical and
Electronics Engineers) wie folgt definiert:

Fiir einen Beobachter, der in Richtung der Ausbreitung schaut, dreht sich der Vektor des FE-
Feldes in einer stationdren Transversalebene (z = konst.) fiir rechtshindige Polarisation im

Uhrzeigersinn.

7.2. Antennen

Antennen erméglichen den Ubergang zwischen der leitungsgebundenen Ausbreitung elektro-
magnetischer Wellen und der Wellenausbreitung im freien Raum. Dieser Ubergang kann in
beide Richtungen erfolgen.

Eine Antenne wirkt als ,,Anpasstransformator* zwischen dem Wellenwiderstand der Leitung 7,
und dem Wellenwiderstand des freien Raumes Zry. Man kann sich eine Antenne beispielswei-
se als eine sich langsam (iiber viele Wellenldngen) aufspreizende Leitung vorstellen (Bild [7.3).
Eine Sendeantenne formt die Leitungswelle in eine sich im freien Raum ausbreitende Welle
um. Bei einer Empfangsantenne wird einer sich im Raum ausbreitenden elektromagnetischen
Welle Energie entzogen und in einer Leitungswelle weitergefiihrt. Der Frequenzbereich, in dem
Antennen als Ubertragungsglieder der Funktechnik eingesetzt werden, reicht von ca. 10 kHz
(Langstwellen mit Ay = 30 km) bis ca. 300 GHz (Millimeterwellen mit Ay = 1 mm). Prinzi-
piell ist jede Antenne sowohl als Sende- als auch als Empfangsantenne geeignet. Die Auswahl
des Antennentyps und verschiedene konstruktive Gesichtspunkte hingen jedoch vom spezi-
ellen Anwendungsfall ab. Aufler den gewiinschten Strahlungseigenschaften spielen Gewicht,
Volumen und mechanische Stabilitédt eine Rolle. Mit abnehmender Wellenlidnge nehmen auch

die erforderlichen Antennenabmessungen ab.

Die Grundidee aller Empfangsantennen ist es, aus einer ankommenden ebenen Welle auf der
Basis des Durchflutungs- und/oder des Induktionsgesetzes einen Teil der Leistung auf die An-
schlussleitung zu bringen. Aus dieser Idee heraus lassen sich drei prinzipielle Antennenformen

unterscheiden:

e Schleifenantennen, in denen durch das magnetische Wechselfeld ein Strom induziert wird
(Induktionsgesetz).

e Stabantennen, in denen durch das ankommende elektrische Feld ein Strom angeregt wird.

e Hohlleiterantennen, bei denen ein Teil aus dem duBleren Feld im Hohlleiter weitergefiihrt

wird.

Entscheidend fiir alle Antennen ist, dass durch ihre Form und Lage die geeigneten Randbe-
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Sender Leitung 7 E/évv
L /

C) —>» Leitungswelle —» —»— " —» Freiraumwelle
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Ubergangsbereich
"Antenne"
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Bild 7.3.: Antenne als Ubergangsbereich zwischen Leitungswelle und Freiraumwelle

dingungen beziiglich der ankommenden ebenen Welle (Fernfeld) geschaffen werden. Antennen
sind in den verschiedensten Formen bekannt und es ist hdufig schwierig festzustellen, bzw. zu
definieren, nach welchem Grundprinzip die Antenne gebaut ist. Manchmal konnen durchaus
mehrere Grundideen gleichzeitig umgesetzt werden. Das meiste, das eine Antenne duf3erlich
ausmacht, dient der Bestimmung des Bereichs, aus dem man empfangen oder in den man sen-
den will.

Im Folgenden sind einige Beispiele fiir Antennenformen dargestellt, von denen einige spéter im
Detail untersucht werden. Eine der hdufigsten Antennenformen ist die Dipol-Antenne nach Bild
[Z.4(a). Sie besteht im einfachsten Fall aus einem geraden Leiter, der an einer Stelle unterbro-
chen ist und dort durch eine HF-Spannung angeregt wird. iiblicherweise wird der Leiter in der
Mitte unterbrochen und es gilt 2/ = A\/2. Unter Ausnutzung des Stromspiegelungsprinzips kann
man in der Symmetrieebene zwischen beiden Dipolhélften eine leitende Ebene anbringen und
erhilt so die Linearantenne nach Bild [Z.4(b). Dieser Antennentyp wird hiufig im Mittel- und
Kurzwellenbereich verwendet; hierbei dient der Erdboden als leitende Ebene. Dual zur elektri-
schen Dipol-Antenne verhilt sich die Rahmenantenne nach Bild [Z.4{(c). Sie besteht aus einer

oder mehreren Leiterwindungen, welche durch einen HF-Strom angeregt werden. Bild [Z.4(d)
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Bild 7.4.: Verschiedene Antennenformen:

@
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(a) Dipol-Antenne, (b) Linearantenne, (c) Rahmenantenne, (d) Hornstrahler, (e) Lang-
drahtantenne, (f) dielektrischer Strahler, (g) Schlitzantenne, (h) parabolische Reflek-

torantenne, (i) Patch-Antenne.
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zeigt den Hornstrahler als Beispiel fiir eine Mikrowellenantenne. Ist die Offnung des Horns
grof} im Vergleich zur Wellenlidnge, so lasst sich mit dem Hornstrahler eine gute Richtwirkung
erzielen. Wanderwellenantennen nach Bild [Z.4(e) und [Z.4(f) bestehen aus einem Wellenleiter,
dessen Linge ein Vielfaches der Wellenldnge ist. In diesem Wellenleiter wird eine elektroma-
gnetische Welle angeregt, deren Phasengeschwindigkeit etwa der Ausbreitungsgeschwindigkeit
der elektromagnetischen Welle im freien Raum entspricht. Bild[Z.4(e) zeigt eine im Kurzwellen-
bereich verwendete Langdrahtantenne. Der dielektrische Strahler (Bild [Z.4(f)) wird im Mikro-
wellenbereich verwendet. Werden in einem Hohlleiter HF-Strome durch Schlitze unterbrochen,
so strahlen diese Schlitze ebenfalls Hochfrequenzenergie ab. Bild [7.4(i) zeigt eine derartige
Schlitzantenne. Die Richtwirkung von Antennen kann durch Zusammenfassung mehrerer An-
tennen zu Antennengruppen oder durch Anordnung von Reflektoren erhoht werden. Bild[Z.4(g)
zeigt die Anordnung eines Hornstrahlers im Brennpunkt eines parabolischen Reflektors. So ge-
nannte Patch-Antennen (Bild [Z.4(h)) werden in planarer Technik als metallische Flichen auf
ein dielektrisches Substrat mit metallisierter Riickseite aufgebracht. Sowohl durch die Geome-
trie als auch durch die Anzahl der Flichenelemente lésst sich die Richtwirkung der Antenne

beeinflussen.

In dem folgenden Kapitel sollen die grundlegenden Begriffe aus dem Bereich der Antennen-
theorie eingefiihrt und erldutert werden. Auch deren Anwendung auf den Hertzschen Dipol und
einige Antennentypen sollen beispielhaft dargestellt werden. Fiir die ausfiihrliche mathemati-
sche Behandlung der Antennentheorie und die Betrachtung von weiteren Antennenarten wie
Stabstrahler, Antennengruppen, Aperturantennen, YAGI-Antennen und Breitbandantennen so-
wie eine Einfithrung in die Antennenmesstechnik muss auf die Anschlussvorlesung ,,Antennen

und Antennensysteme* verwiesen werden.

7.2.1. Abgestrahlte Leistung

In hinreichend groBer Entfernung von einer Sendeantenne kann man mit einer ebenen Welle
rechnen, in Kugelkoordinaten existiert dann nur eine radiale Komponente des Poynting-Vektors
(siehe Bild[Z.3))

Sy = (EQH;Z — Eng) . (7.9)

DO | —

Denkt man sich eine Kugelfliche in geniigend groBem Abstand r mit der Sendeantenne im
Mittelpunkt der Kugel, dann muss die gesamte abgestrahlte Leistung durch die Kugeloberflache
F" hindurchtreten.

Pszfgdf:/srdf, r— 00 (7.10)

F F
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AZ

Bild 7.5.: Kugelkoordinaten

F ist die gesamte Kugeloberfliche, d f das Flichenelement auf der Kugel:

df = rsinf-df-r-dy (7.11)
2r  w

Py = r2/ /Sr('r’ﬁ,zp)sin9~d9~dz/1, r—oo . (7.12)
=0 6=0

7.2.2. Antennengewinn und Richtwirkung

Der Antennengewinn wird hier anhand einer Sendeantenne behandelt, die Ableitungen sind
dquivalent fiir Empfangsantennen. Praktisch ausgefiihrte Antennen strahlen ihre Energie be-
vorzugt in bestimmte Raumrichtungen ab; sie besitzen eine Richtwirkung. Diese Eigenschaft
wird u.a. durch den Antennengewinn beschrieben. Zu seiner Definition benotigt man neben der
eigentlichen Antenne eine Bezugsantenne. Verglichen wird in der Regel mit einem fiktiven Ku-
gelstrahler, auch isotroper Strahler genannt, der in alle Raumrichtungen gleichméBig abstrahlt,

der aber theoretisch und praktisch nicht verwirklicht werden kann.

Die abgestrahlte Leistung Ps verteilt sich im Abstand r auf einer Kugelfliche 47r2. Die Lei-
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stungsdichte .S,; des isotropen Kugelstrahlers in diesem Abstand betréigt daher

42’

Shi r—o0o . (7.13)

Der Index i weist auf den isotropen Strahler als Bezugsantenne hin.

Anstelle des Kugelstrahlers wird jetzt die zu untersuchende Antenne an denselben Ort gebracht
und strahlt dort dieselbe Leistung Ps ab.

Der Gewinn Gj ist definiert als das Verhiltnis der maximalen Leistungsdichte S ,,ax der An-
tenne zur Leistungsdichte der Bezugsantenne, in diesem Fall des Kugelstrahlers. Im Fernfeld
gilt

SI‘ max SI‘ max
Gy = X — Y2 D . (7.14)
Der Gewinn wird i.a. logarithmisch angegeben:
G;/dBi=10logG; . (7.15)

Wegen der Giiltigkeit des Umkehrsatzes hingt der Gewinn einer Antenne nicht davon ab, ob
sie als Sende- oder als Empfangsantenne betrieben wird. Der Gewinn in der vorangegangenen
Definition enthilt alle Verluste der Antenne, wenn er messtechnisch ermittelt wird. Man spricht
in diesem Fall auch von einem praktischen Antennengewinn. Bei rein rechnerischer Ermittlung
aus der im Abschnitt[7.2.3] behandelten Richtcharakteristik kann sowohl ein theoretischer Ge-
winn (Richtwirkung, ohne Verluste) D;, als auch ein praktischer Gewinn G; bestimmt werden.
Das Verhiltnis zwischen Gewinn und Richtwirkung wird als Effizienz 7 der Antenne bezeich-

net:

G; =nD; (7.16)

7.2.3. Richtcharakteristik

Der Gewinn liefert eine zwar wichtige, allerdings nur integrale Aussage beziiglich der Antenne.
In der Regel will man das Abstrahl- oder Empfangsverhalten in Abhéingigkeit von den Raum-
richtungen 6 und ) wissen. Dieses ist definiert durch die komplexe Richtcharakteristik C'(6,)):

Coy) = L;W): ;’d}), T — 00 (7.17)
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=V

Bild 7.6.: Definition von Halbwertsbreite und Halbwertswinkel

E und H sind die Feldstirken im Fernfeld auf einer Kugeloberflache, Emax und ﬁmax die dabei
auftretenden Maxima. Durch die Normierung auf E\ oy entfillt die Abhingigkeit von r. Die
Richtcharakteristik ist nur eine Funktion der Richtung und somit von 6,7). Sie ist eine dimensi-

onslose Grofe, deren Betrag zwischen Null und Eins liegt.

Zur Darstellung der Richtcharakteristik miissten die normierten Feldstirkekomponenten als
Funktion der Winkel # und v in einem raumlichen Koordinatensystem aufgetragen werden. Als
Richtdiagramm bezeichnet man die zweidimensionale Darstellung, die sich durch einen ebenen
Schnitt durch die raumliche Richtcharakteristik ergibt. Wenn die Schnittebene in der Vertikalen
liegt, spricht man von einem Vertikaldiagramm, entsprechend von einem Horizontaldiagramm,

wenn die Schnittebene waagerecht liegt.

7.2.4. Halbwertsbreite und Halbwertswinkel

Als Halbwertsbreite (1) oder 3 dB-Breite bei einem Strahlungsmaximum (rdumlich: Strah-
lungskeule) bezeichnet man den Winkelbereich, an dessen Grenzen die Strahlungsdichte halb
so grof ist wie im Maximum (d.h. 3 dB weniger). Als Halbwertswinkel (4w ) bei einem Strah-
lungsmaximum (bzw. einer Strahlungskeule) bezeichnet man den Winkel zwischen der Rich-
tung des Strahlungsmaximums und der Richtung, in der die Strahlungsleistung halb so grof ist
wie im Maximum. Ist das Richtdiagramm in der Umgebung des Strahlungsmaximums spiegel-

symmetrisch, so ist die Halbwertsbreite gleich dem doppelten Halbwertswinkel.
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7.2.5. Zusammenhang zwischen Gewinn und Richtcharakteristik

Wie schon in Abschnitt angedeutet, lisst sich der theoretischen Gewinn aus der Richt-
charakteristik bestimmen. Dazu werden die gesamte Strahlungsleistung und die maximale Lei-
stungsdichte benotigt. Aus

2r  ow
Ps =12 /Srsme-de-dw (7.18)
¥=06=0
wird in [Z.8)
2w
EQ
Py = 1?2 7 sin 0 df dv (7.19)
=0 =0
2w
E2 2 )
— 2#:; / o2 sin 6 d@ dy (7.20)
b0 020 max
: 2T w
= p2max /|C(8,w)|251n0d0d¢ . (7.21)
VAN

Die maximale Leistungsdichte ergibt sich wieder mit (Z.8)) zu

E2
L= 2R 7.22
max 22F0 ( )

Damit erhilt man fiir den theoretischen Gewinn nach (Z.14)

4
D, = il . (7.23)

7 f |C(0,3))|? sin 6 6 dy)

=0 6=0

7.2.6. Antennenwirkflache

Eine Empfangsantenne, welche sich in hinreichender Entfernung von einer Sendeantenne be-
findet, liegt im ebenen Wellenfeld. Die radiale Energiestromdichte .S; ist in der Umgebung der
Empfangsantenne konstant. Die Empfangsantenne entnimmt mit ihrer fiktiven Antennenwirk-
flaiche Aw dem Wellenfeld (der Energiestromdichte S;) die Leistung P:

P, =5, Aw (7.24)
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-

Bild 7.7.: Stromungslinien der Strahlungsdichte bei der linearen Empfangsantenne

Die wirksame Antennenflidche ldsst sich anhand der Stromungslinien der Strahlungsdichte .S,
anschaulich erkldren. Bild [7.7] zeigt die Stromungslinien von S, in der Umgebung einer Emp-
fangsantenne. Die innerhalb der gestrichelten Begrenzungen verlaufenden Stromungslinien
miinden in die Antennenzuleitung und sind mit der von der Antenne empfangenen Feldenergie
verkniipft. Die in Bild [Z.7] gestrichelt eingezeichneten Stromungslinien sind rdumlich ergédnzt
in Bild [7.8] dargestellt. Diese Stromungslinienschar bildet eine Begrenzungsfliche A;, wobei
die innerhalb der Begrenzungsfliche verlaufenden Stromungslinien die von der Antenne emp-
fangene Leistung repridsentieren. In einiger Entfernung von der Antenne wird das Empfangsfeld
durch die Antenne nicht mehr gestort. Dort ist die Querschnittsfliche (normal zur Ausbreitungs-
richtung des Empfangsfeldes) durch den von A; begrenzten Stromungslinienbereich gleich der

wirksamen Antennenfliche Awy.

Die Antennenwirkflidche ist also genauso wie der Gewinn ein MaB fiir die einem ebenem Wel-

lenfeld entnehmbare Leistung. Die Proportionalitét ist gegeben durch

)\2

Aw = G | (7.25)
47

G o= AT (7.26)
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Bild 7.8.: Wirksame Antennenfliche Ay der linearen Empfangsantenne

7.3. Wellenausbreitung

Die Ausbreitung elektromagnetischer Wellen im Freiraum wird durch eine Vielzahl von Ein-
flussfaktoren und Phianomenen bestimmt. Die primir zu beriicksichtigenden Ausbreitungsphé-
nomene sind die Freiraumausbreitung, die Reflexion und Transmission an Grenzflichen, die
Beugung, die Streuung und atmosphirische Effekte. Der Funkkanal wird im allgemeinen je-
doch nicht nur durch ein einzelnes dieser Ausbreitungsphinomene sondern durch eine komple-
xe Wechselwirkung aller beeinflusst, wobei z.B. bei der Funkiibertragung zwischen Antennen in
der Regel mehrere Ausbreitungspfade eine Rolle spielen, wie in Bild skizziert. Man spricht
hierbei von Mehrwegeausbreitung. Die daraus resultierende Interferenz ist neben der eigentli-
chen Empfangsleistung eines der wesentlichen Kriterien fiir die Ubertragungsqualitit von mo-
dernen Funkkommunikationssystemen. Umfassende Informationen zum Thema Wellenausbrei-
tung finden sich in [20, [15]. Hier werden nur die Grundlegenden Themen Freiraumausbreitung

und atmosphérische Dampfung behandelt.

7.3.1. Freiraumausbreitung

Am einfachsten zu modellieren ist ein einzelner Ausbreitungsweg zwischen Sende- und Emp-

fangsantenne, wenn dieser durch keinerlei Hindernisse beeinflusst wird und falls angenommen
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Bild 7.9.: Schematische Darstellung der Mehrwegeausbreitung elektromagnetischer Wellen

zwischen einer Sende- und einer Empfangsantenne

werden kann, dass sich die elektromagnetische Welle in homogener Materie ausbreitet. Letzt-
endlich wurden die Grundlagen dieser Freiraumausbreitung schon in den vorangegangenen Ab-
schnitten erarbeitet, da auBer den Antennen lediglich der Abstand r eine Rolle spielt. Die radiale
Komponente des Poynting-Vektors ergibt sich zu

PS'GS

4rr?

S, = [eACEDI (7.27)

wobei der Index s die Sendeparameter identifiziert. Die Empfangsleistung P, einer Empfangs-
antenne mit der Antennenwirkfliche A, resultiert mit (Z.23) und (Z.24) zu

2 2
Pe = Awe : Sr = Z_Ge ‘Ce<97w>|2 : Sr = (i) PsGsGe |Cs(‘971/})ce(‘971/})‘2 (728)
T

4rr
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Der Index e identifiziert die Parameter der Empfangsantenne. Fiir optimale Ausrichtung der

Antennen der Antennen aufeinander, d.h.
1Cs(0,9)] = |Ce(0,4)] = 1 (7.29)

gilt die sogenannte Friis’sche Leistungsiibertragungsgleichung

A\ 2
P, = (—) P.G.G.. (7.30)

Ay
Hier ist zu bemerken, dass zusitzlich zur optimalen Ausrichtung auch Polarisationsanpassung

gelten muss, was hier aber nicht néher betrachtet werden soll (siehe hierzu [20]).

Die Friis’sche Gleichung zeigt, dass die Empfangsleistung proportional zu den Antennenge-
winnen ist und mit 1/R? abnimmt. Bild[Z.I0lillustriert den Unterschied der Ausbreitungsdimp-
fung im Freiraum gegeniiber Wellenleitern. Die drei Wellenleiter sind ein Koaxialkabel, ein
Hohlleiter (Ausbreitung im Grundmode) und eine Glasfaser je mit einer fiir den Leitungstyp
typischen Dampfung. Die Kurven sind bei 1£m Abstand auf 0dB normiert um die Abhéngig-
keiten beziiglich Frequenz und Antennengewinn zu eliminieren. Es ist deutlich erkennbar, dass
die Ddmpfung auf Leitungen zu groBen Abstinden hin sehr dramatisch wird, die Freiraumaus-
breitung sich dagegen deutlich besser verhilt. Auf der anderen Seite werden Signale natiirlich
auf Leitungen nicht durch Ausbreitungseffekte, Wetterbedingungen oder andere externe Ein-
fliisse gestort. Ein gutes Beispiel fiir die Bedeutung des Zusammenhangs in Bild ist, dass
bei weiten glasfaserbasierten Dateniibertragungsstrecken in regelmifigen Abstinden Verstir-
ker eingesetzt werden miissen, wogegen funkbasierte Dateniibertragung zu und von Satelliten

iber Entfernungen von z.B. 35880km bei geostationdren Satelliten gut moglich ist.

7.3.2. Atmospharische Effekte

Die relative Permittivitdt der Atmosphére ist nahe eins, hidngt aber von den Parametern Luft-
druck, Temperatur und Luftfeuchte ab. Mit zunehmender Hohe nimmt die relative Permittivitét
der Atmosphire ab und nihert sich der des Vakuums an. Diese hohenabhingige Verinderung
der Permittivitdt beugt Funkwellen zur Erde hin. Dieser Effekt wird in manchen Fillen ge-
nutzt, da sich damit die Reichweite eines Funksystems iiber den Horizont hinaus verldngert.
Unterschiedliche Wetterbedingungen beeinflussen auch die Permittivitét, wodurch die Wellen-

ausbreitung beeinflusst wird.

Ein weiterer atmosphirischer Effekt ist die atmosphirische Dampfung hauptsdchlich verursacht
durch Absorption von Mikrowellenenergie durch Wasserdampf oder Sauerstoffmolekiile. Ma-
xima dieser Absorption finden sich bei molekularen Resonanzfrequenzen von Wasser oder Sau-

erstoff. In Bild ist der Ddmpfungsverlauf der Atmosphire iiber der Frequenz aufgetragen.
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Bild 7.10.: Ausbreitungsdimpfung unterschiedlicher Ubertragungsschema

Unterhalb 10 GHz werden elektromagnetische Wellen kaum geddmpft wogegen zu hoheren
Frequenzen hin einige Maxima und Minima auftreten.
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Bild 7.11.: Atmosphérische Dampfung iiber der Frequenz






8. Mikrowellenkomponenten

Dieses Kapitel gibt einen kleinen Einblick in die Funktionsweise und den Gebrauch der wich-

tigsten Komponenten in der Hochfrequenztechnik.

8.1. Rauschen in Mikrowellenkomponenten

Ganz allgemein ist Rauschen eine Folge von thermischen Schwingungen bei einer Temperatur
oberhalb des absoluten Nullpunktes. Rauschen entsteht z.B. bei der Ausbreitung einer elektro-
magnetischen Welle durch die Tonosphire oder durch ionisiertes Gas aber auch als Folge von
Zufallsprozessen wie z.B. der Bewegung von Ladungstrigern in Halbleitern oder Elektronen-
rohren. Je nach Entstehung bzw. Charakteristik werden die folgenden Rauscharten unterschie-

den:

e Thermisches Rauschen (engl. Thermal Noise) ist der wichtigste Rauschtyp und wird

durch thermische Vibration von abgegrenzten Ladungen verursacht,

e Schrotrauschen (engl. Shot Noise) wird durch zufillige Fluktuationen von Ladungstri-
gern in Elektronenr6hren oder Halbleitern verursacht,

e Funkelrauschen (engl. Flicker Noise) tritt auch in Elektronenrohren oder Halbleitern
auf, ist aber durch einen Leistungsverlauf invers zur Frequenz gekennzeichnet. Es wird

darum auch oft als 1/f-Rauschen bezeichnet.

e Plasmarauschen (engl. Plasma Noise) wird durch zufillige Bewegungen von Ladungen

in ionisierten Gasen verursacht,

¢ Quantenrauschen (engl. Quantum Noise) entsteht auf Grund der quantisierten Eigen-
schaft von Ladungen und Photonen, ist aber meistens unerheblich im Vergleich zu den

anderen Rauschquellen.

8.1.1. Elektrisches Rauschen

Wie bereits erwihnt entsteht thermisches Rauschen durch die statistischen Bewegungen von
Ladungstrigern. Es duBlert sich durch eine Rauschspannung an den Enden von elektrischen Lei-

tern, wenn diese sich auf einer Temperatur oberhalb des absoluten Nullpunktes befinden. AuB3-

145
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R in

Bild 8.1.: Ersatzschaltbilder eines thermisch rauschenden Widerstandes

derdem kann ein elektrischer Leiter nur dann rauschen, wenn er selbst Wirkverluste aufweist.
Ein ideales, verlustloses Bauelement rauscht auch dann nicht thermisch, wenn es sich auf einer
endlichen Temperatur befindet. In der Netzwerktheorie sind daher Netzwerke aus idealen Re-
aktanzen als rauschfrei zu betrachten. Thermische Rauschspannungen treten grundsitzlich nur
bei ohmschen Widerstidnden auf, die bekanntlich Wirkverluste jeglicher Art reprédsentieren kon-
nen. Ein rauschender Widerstand R kann im Ersatzschaltbild als Serienschaltung einer Rausch-
spannungsquelle oder Parallelschaltung einer Rauschstromquelle mit einem nicht rauschenden
Widerstand beschrieben werden (siehe Bild [8.1)). Die durch das Rauschen verursachten Span-
nungsfluktuationen u,, am Widerstand sind mittelwertfrei mit einer Standardabweichung o, ,

die aus dem Planck’schen Strahlungsgesetz abgeleitet werden kann:

[ 4hfBR

wobei f die Frequenz, B die Bandbreite, R den Widerstandswert und 7" die absolute Tempe-
ratur beschreiben. Des Weiteren werden noch die Boltzmann-Konstante k¥ = 1,38 -107% J/K
und die Plancksche Konstante = 6,62 - 10~2* Js benotigt. Diese Gleichung resultiert aus quan-
tenmechanischen Uberlegungen und gilt fiir alle Frequenzen. Im Mikrowellenfrequenzbereich
kann (8.2)) vereinfacht werden, da hf < kT (z.B. bei f = 100GHz und T' = 300K: hf =
6,5-1072% <« kT = 4,2-1072%). Mit den ersten zwei Termen einer Taylor-Reihenentwicklung

der Exponentialfunktion ergibt sich:

hf
WIRT _ 1 e 2
e ’ (8.2)

wodurch sich (8.2) zu

Ou, = VAKTBR (8.3)

vereinfachen lésst. Diese Vereinfachung wird auch Rayleigh-Jeans Approximation genannt und

wird im Mikrowellenfrequenzbereich fast ausschlieBlich eingesetzt. Fiir sehr hohe Frequenzen
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Bild 8.2.: Ersatzschaltbild fiir die Ubertragung maximaler Leistung eines thermisch rauschen-
den Widerstandes in ein Mikrowellensystem reprisentiert durch ein ideales Band-

passfilter und einen Lastwiderstand

oder sehr tiefe Temperaturen wird diese Ndherung allerdings ungiiltig - es muss dann (8.2))
angewandt werden. Aus (8.3) ist ersichtlich, dass das Rauschen frequenzunabhingig ist, d.h.
solch eine Rauschquelle hat eine frequenzunabhingige spektrale Leistungsdichte. Dies wird
als weilles Rauschen bezeichnet. Aulderdem ist die Rauschleistung direkt zur Bandbreite pro-
portional, die im allgemeinen durch die Filter des Mikrowellensystems gegeben ist. Da weille
Rauschquellen durch normalverteilte Zufallsvariablen reprisentiert werden konnen, kann man

die Rauschleistungen statistisch unabhéngiger Rauschquellen addieren.

Die maximale Leistungsiibertragung eines rauschenden Widerstandes in ein Mikrowellensy-
stem kann an dem Ersatzschaltbild 8.2] verdeutlicht werden. Ein Eingangswiderstand des Sy-
stems von R fiihrt zu maximaler Leistungsiibertragung, und somit zu einer in das System inner-

halb der Bandbreite B iibertragenen Rauschleistung von

2

P, = (%)23_ %un _ LTR (8.4)

" \2R 4R ' '
Dadurch ist die maximale verfiigbare Rauschleistung eines Widerstandes bei der Temperatur 7'
innerhalb der Bandbreite B gegeben. Dabei sind die folgenden wesentlichen Punkte zu beach-
ten:

e P, ist unabhingig von R! (8.4) gilt allerdings nur bei Anpassung, wovon bei Mikrowel-

lensystemen allerdings meistens ausgegangen werden kann.

e Fiir B — 0gilt P, — 0, d.h. die Systeme mit der geringsten Bandbreite nehmen auch die

geringste Rauschleistung auf.

e FirT' — 0 gilt P, — 0, d.h. kiihlere Komponenten und Schaltungen generieren weniger
Rauschen.
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Bild 8.3.: Aquivalente Rauschtemperatur einer beliebigen Quelle weiBen Rauschens

e Aus B — oo folgt P, — oo. Dies nennt man die ultraviolette Katastrophe, die in der
Realitit nicht vorkommt, da (8.3) und (8.4) fiir B — oo und damit auch f — oo nicht
giiltig sind. In diesem Fall miisste (8.2) ohne Niherung angewandt werden.

8.1.2. Aquivalente Rauschtemperatur

Jede Rauschquelle, die frequenzunabhingiges bzw. weilles Rauchen verursacht, kann als ei-
ne dquivalente thermische Rauschquelle betrachtet, und durch die sogenannte dquivalente
Rauschtemperatur beschrieben werden. Eine beliebige Quelle weilen Rauschens mit Fulpunk-
timpedanz R, die einer Lastimpedanz R die Rauschleistung N, zufiihrt, kann folglich durch
einen rauschenden Widerstand ersetzt werden (siehe Bild [8.3])). Diesem rauschenden Wider-
stand wird die dquivalente Rauschtemperatur 7, zugewiesen, die so gewdhlt ist, dass sie der

Lastimpedanz die selbe Rauschleistung zufiihrt. Folglich gilt:

No

T,= -2
kB

(8.5)

Komponenten und Systeme konnen dann durch ihre dquivalente Rauschtemperatur 7., beschrie-
ben werden. Die zugehorige Bandbreite B entspricht dabei in der Regel der Bandbreite der
jeweiligen Komponente oder des Systems.

Als Beispiel betrachten wir einen rauschbehafteten Verstirker mit der Bandbreite 5 und der
Verstiarkung G, der den rauschfreien Quell- und Lastwiderstinden angepasst ist, siche Bild
Falls der Quellwiderstand bei der Temperatur 75 = 0 K betrieben wird, betridgt die Ein-
gangsrauschleistung des Verstidrkers N; = 0, und somit entsteht die Ausgangsrauschleistung
N, ausschliesslich durch den Verstirker selbst. Die selbe Ausgangsrauschleistung wiirde man
erhalten, wenn man einen idealen rauschfreien Verstiarker am Eingang mit einem rauschenden

Widerstand der Temperatur

N,
T.= >
° GkB

(8.6)

beschaltet, so dass sich in beiden Fillen eine Rauschleistung N, = GKT, B ergibt.
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N,
N
R
Rauschbehafteter
Verstarker
(a)
N,=GkTB
R

Rauschfreier
Verstarker

(b)

Bild 8.4.: Aquivalente Rauschtemperatur eines rauschbehafteten Verstirkers: (a) Rauschbehaf-

teter Verstirker (b) Rauschfreier Verstirker

8.1.3. Rauschtemperaturmessung durch die Y-Faktor-Methode

Prinzipiell konnte die Rauschtemperatur einer Komponente dadurch bestimmt werden, dass
man die Ausgangsleistung misst, wenn am Eingang der Komponente eine angepasste Last bei
einer Temperatur von 0 K angeschlossen ist. Da diese Temperatur jedoch nicht erreicht werden
kann, miissen andere Verfahren angewendet werden. Eine Moglichkeit ist die Verwendung einer
Rauschquelle mit bekannter Rauschleistung £77 B am Eingang der Schaltung. Misst man nun

die Rauschleistung am Ausgang
N, = GKT\B + GKT.B , (8.7)

kann man mit Kenntnis der Verstirkung GG das Rauschen der unbekannten Komponente be-
stimmt werden:

J— Nl _
° GkB

Ty . (8.8)

Im Laborbereich, d.h. wenn alle Komponenten bei Zimmertemperatur (290 K) betrieben wer-
den, verwendet man iiblicherweise eine andere Methode, die ohne Kenntnis der Verstirkung
auskommt, der Y-Faktor-Methode. Bei dieser Technik, dargestellt in Bild B.5] werden zwei
Rauschquellen mit deutlich unterschiedlichen Temperaturen benétigt. Diese werden nachein-

ander an den Eingang der Komponente (hier ein Verstirker) geschaltet, wobei jeweils die Aus-
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T, (heiR)

= T, (kalt)

Bild 8.5.: Y-Faktor Methode um die dquivalente Rauschtemperatur eines Verstirkers zu messen

gangsleistung gemessen wird. Diese besteht dann jeweils aus der Rauschleistung des Wider-

stands und der vom Verstirker generierten Rauschleistung. Fiir die beiden Fille gilt folglich
Ny, = GKT\B + GKT.B (8.9)

und
Ny = GET,B + GKET, B . (8.10)

Diese Gleichungen lassen sich nach den beiden Unbekannten G B und 7, auflosen. Definiert

man den Y-Faktor als

N, T\ +T.
v — 1 11+

= = 8.11
N, TiT. (8.11)
so folgt aus (8.9) und (8.10) fiir die gesuchte dquivalente Rauschtemperatur
T —YT)
A by 8.12
v 1 (8.12)

d.h. die dquivalente Rauschtemperatur der Komponente kann ohne Kenntnis der Verstirkung

direkt bestimmt werden.

Ublicherweise besteht die Rauschquelle aus einer Diode, die fiir den Fall, dass eine Spannung
angelegt wird, weilles Rauschen erzeugt. Im ausgeschalteten Zustand entspricht die Rauschlei-
stung der eines angepassten Widerstands bei Zimmertemperatur. Beide Zustidnde aus Bild
sind damit aus einer Komponente durch Anlegen einer Spannung generierbar. Die Rauschquelle
muss weiterhin fiir beide Zustdnde moglichst gut angepasst sein. Der Quotient aus dem Tempe-
raturunterschied der Rauschdiode im eingeschalteten und ausgeschalteten Zustand und 7{, wird
als Excess Noise Ratio (ENR) bezeichnet und wird vom Hersteller in einer frequenzabhingigen
Kalibrationstabelle mitgeliefert (meist gilt dort die Annahme, dass 75 = T gilt).



8.1. Rauschen in Mikrowellenkomponenten 151

R
T,=290K Rauschendes
Zweitor R
GBT.
— —
F= i+Ni P :SU+N,

Bild 8.6.: Rauschzahlbestimmung eines rauschbehafteten Zweitors

8.1.4. Rauschzahl

Eine weitere Charakterisierungsmoglichkeit fiir rauschende Mikrowellenkomponenten ist die
Rauschzahl F'. Sie beschreibt, wie stark sich das Signal-zu-Rauschverhéltnis (SNR) zwischen
dem Eingang und dem Ausgang einer Komponente verschlechtert. Wenn ein rauschbehafte-
tes Signal mit der Signalleistung S; und der Rauschleistung /V; einem rauschfreien Netzwerk
zugefiihrt wird, so werden Signal- und Rauschleistung um den selben Faktor verstidrkt oder
geddampft und folglich bleibt das SNR unverindert. Ist das Netzwerk jedoch rauschbehaftet,
wird die Rauschleistung um einen hoheren Faktor als die Signalleistung verstdrkt und das
SNR wird folglich reduziert. Die Rauschzahl F' beschreibt die Verschlechterung im Signal-
zu-Rauschverhiltnis und ist gegeben durch

_ SN SNy (8.13)

F= = i
SO/NO SoNi -

Die Eingangsrauschleistung N; wird dabei in der Regel definiert als die Rauschleistung, die
sich von einem angepassten Widerstand bei Zimmertemperatur (7, = 290 K) ergibt, also
N; = KTy B.

Betrachtet man das rauschende Zweitor in Bild [8.6] so lisst sich dieses durch die Band-
breite B, die Verstirkung G und eine #dquivalente Rauschtemperatur 7, beschreiben. Die
Eingangsrauschleistung betrigt N; = k7oB und die Ausgangsrauschleistung ergibt sich als
Summe der verstirkten Eingangsrauschleistung und dem intern verursachten Rauschen als
N, = kGB(Ty + T.). Fir die Signalleistung am Ausgang gilt S, = G.S; und somit folgt aus
(8.13)) fiir die Rauschzahl

S; KGB(Ty+T.) Ty+T T
P _ g tes 8.14
VLB GS, T T2 (8.14)

Fiir ein rauschfreies Netzwerk wiirde sich /' = 1 ergeben. Es ist dabei sehr wichtig im Hin-
terkopf zu behalten, dass die Rauschzahl fiir eine angepasste Eingangsschaltung und fiir ei-

ne Rauschquelle, die aus einem Widerstand bei Zimmertemperatur besteht, definiert ist. Die
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Rauschzahl und die dquivalente Rauschtemperatur sind austauschbare Beschreibungsmoglich-

keiten der Rauscheigenschaften einer Komponente, wobei sich (8.14) umformen lisst zu

T, = (F - 1)T,. (8.15)

Sonderfall einer passiven, verlustbehafteten Komponente

Ein wichtiger Sonderfall ist ein passives, verlustbehaftetes Element (z.B. Leitung, Dampfungs-
glied) bei der Temperatur 7". Dargestellt in Bild [8.7ist ein solches Element, das von einem an-
gepassten Quellwiderstand (ebenfalls bei der Temperatur 7°) gespeist wird. Die Verstirkung G
eines verlustbehafteten Elements ist kleiner 1, die Dimpfung L wird definiert als L = 1/G. Da
sich das gesamte System in thermischem Gleichgewicht befindet, muss die Ausgangsrausch-
leistung N, = kBT betragen. Man kann sich diese Ausgangsrauschleistung jedoch auch als
Summe der Rauschleistungen vom Quellwiederstand (durch die Leitung) und von der Leitung

selbst vorstellen. Dann ergibt sich
N, = kBT = GEBT + GNy,, (8.16)

wobei Vi, die zusitzliche von der Leitung generierte Rauschleistung darstellt. Nach dieser Lei-
stung aufgelost ergibt sich
1-G

Ny = —7—kTB = (L~ DkTB. (8.17)

Nach (8.3) betriigt somit die dquivalente Rauschtemperatur der Leitung

TL:%T:(L—UT, (8.18)

und somit nach (8.14)) die Rauschzahl

T
Fo=1+(L-1)—. (8.19)

T
Diese Gleichung vereinfacht sich, falls die Leitung bei der Zimmertemperatur 7" = Tj, ist,
zu F1, = L. Das bedeutet, das z.B. eine Leitung, die eine Dampfung von 2 dB aufweist, bei

Zimmertemperatur eine Rauschzahl von 2 dB hat.
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" T A C —_— O
\ N=kIB N,—kTB
:‘ R 5 L T 7Z,=R

O O

Bild 8.7.: Rauschzahlbestimmung einer verlustbehafteten Leitung oder eines Dampfungsglieds

bei der Temperatur 7'

8.1.5. Rauschzahl eines kaskadierten Systems

In einem typischen Hochfrequenz-System wandert das Eingangssignal durch eine Rei-
henschaltung von mehreren verschiedenen Komponenten, von denen jede das Signal-zu-
Rauschverhiltnis beeinflusst. Falls die Rauschzahlen (bzw. die Rauschtemperaturen) der ein-
zelnen Komponenten bekannt sind, kann die Rauschzahl (bzw. die Rauschtemperatur) des Ge-
samtsystems berechnet werden. Es wird sich zeigen, dass in der Regel die Rauscheigenschaften
der ersten Stufe den groflten Einfluss haben. Diese Tatsache spielt in der Praxis eine entschei-
dende Rolle.

Betrachtet man, wie in Bild [8.8] dargestellt, zwei Komponenten mit den jeweiligen Verstirkun-
gen G und G, den Rauschzahlen F; und F3, sowie den Rauschtemperaturen 7, und 7.5, so
ist es von Interesse die Rauschzahl des kaskadierten Systems zu kennen. Die Verstirkung des
kaskadierten Systems betriagt G;(G5. Die Rauschleistung am Ausgang der ersten Komponente

ergibt sich zu
Ny = G1N; + G1kTy B = G1kTyB + GhkTyu B, (8.20)

wobei die Eingangsrauschleistung N; = k7B betrigt. Fiir die Rauschtemperatur am Ausgang

der zweiten Komponente folgt

T,
N, = GoN; + GokToo B = GGk B(Ty + Tuy + G—"Q) . (8.21)
1

Fiir das Gesamtsystem gilt

No - Glel{ZB(jjeﬂ;JLS + To) (822)

und somit folgt aus dem Vergleich mit (8.21)) fiir die Rauschtemperatur des kaskadierten Sy-

stems

Te2

Te cas — Te + .
) 1 Gl

(8.23)
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]Vl Gl N; 1 G2 N, 0
T,
T, Ty
(a)
M G] G2 ]V0
— > F;as >
¢ ];,cas

Bild 8.8.: Rauschzahl und #4quivalente Rauschtemperatur eines kaskadierten Systems:
(a) Zwei kaskadierte Zweitore (b) Aquivalentes Netzwerk

Mit ([8.14) folgt fiir die Rauschzahl des kaskadierten Systems

Tecas Te Te F5—1
, -1 1+ 2 Fl"‘ 2 .

Fcas =1 =
* TO + TQ T()Gl Gl

(8.24)

Die Gleichungen (8.23) und (8.24) zeigen, dass die Rauscheigenschaften eines kaskadierten
Systems hauptsichlich von der ersten Stufe bestimmt werden, da der Effekt der zweiten Stufe
durch den Gewinn der ersten Stufe abgeschwicht wird. Aus diesem Grund muss man, um fiir ein
Gesamtsystem optimale Rauscheigenschaften zu erzielen, eine erste Stufe mit einer geringen
Rauschzahl und einer zumindest médBigen Verstirkung verwenden. Diese Stufen werden als
rauscharme Verstirker (Low Noise Amplifier, LNA) bezeichnet und spielen eine entscheidende

Rolle bei jedem Funkempfinger.
Die Gleichungen (8.23) und konnen auf eine beliebige Anzahl N kaskadierter Stufen

erweitert werden und ergeben sich dann als:

N
TeQ TeB Tei
Tocas = Te1 + + F=de + P R (825)
’ ! G, G1Go 1 ;H;:ﬁGJ
F-1 F-1 ~ Fi—1
Fas=Fi+ 2t 2 = R+ Y o (8.26)

Gy GG, P H;_:ll G;
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8.2. Komponenten von Mikrowellensystemen

Mikrowellensysteme bestehen in der Regel aus vielen einzelnen Komponenten wie z.B. Leitun-
gen, Filter, Koppler, Zirkulatoren, Verstirker, Antennen, Mischer, Detektoren, Vervielfacher,
Teiler. In diesem Kapitel wird bewusst darauf verzichtet, den Aufbau dieser Komponenten an
Hand von Schaltbildern zu behandeln. Es soll nur ein Verstdndnis fiir die Funktionsweise der
Schaltungsblocke mit ihren wichtigsten charakteristischen Parametern gegeben werden. Details
iber den Aufbau einer Schaltung werden nur dann présentiert, wenn sie fiir das Versténdnis der
Eigenschaften unbedingt notig sind. Im Folgenden werden deshalb zuerst einige grundlegenden
Eigenschaften verschiedener Mikrowellenschaltungen erldutert. Im Anschluss daran wird ein
Uberblick iiber die wichtigsten Mikrowellenkomponenten zusammen mit Thren Eigenschaften

und Parametern gegeben.

8.2.1. Nichtlineare Kennlinien

Auf Grund ihrer zentralen Bedeutung innerhalb der HF-Sender- und Empfiangertechnik wer-
den in diesem Abschnitt speziell die Komponenten behandelt, die auf nichtlinearen Kennlinien
beruhen. Die entstehenden Komponenten sind Mehrtore, bei denen die Ausgangsgrof3e (z.B.
Spannung oder Strom) keine lineare Funktion der Eingangsgrofe (z.B. Spannung oder Strom)
ist. Aus der Vielzahl an nichtlinearen Bauelementen der Elektrotechnik sind

e Halbleiterdioden,
e Transistoren und
e RoOhren

in der Hochfrequenztechnik am hiufigsten anzutreffen. Die wichtigsten Anwendungen ihrer

nichtlinearen Eigenschaften sind
e Frequenzumsetzung (d.h. Mischer),
e Frequenzvervielfachung,
e Detektion und
e [eistungsmessung.

Um allgemein die Funktionsweise der nichtlinearen Komponenten zu verstehen, betrachten wir

hier die nichtlineare, exponentielle Kennlinie einer Halbleiterdiode:
i(u) = Ig- (/U —1) (8.27)

Der Einfachheit halber werden die Betrachtungen hier auf nichtlineare Komponenten ohne Spei-

chereffekt beschrinkt, d.h. dass der Zusammenhang zwischen Eingangs- und Ausgangsgrofie
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N

> ut)

________________ IS

Bild 8.9.: Kennlinie einer Halbleiterdiode als Beispiel fiir eine nichtlineare Kennlinie

eindeutig ist und nicht von der Vorgeschichte abhéngt. Bei Raumtemperatur ist die Temperatur-
spannung Uy ~ 25mV und im Falle einer Silizium-Diode betriigt der Sperrstrom I = 1073 A.
Der Verlauf der Kennlinie ist in Bild [8.9] skizziert.

In der hochfrequenten Schaltungstechnik werden solche Kennlinien hiufig mit kleinen Signalen
ausgesteuert (Kleinsignalaussteuerung). Das bedeutet, dass die Amplitude des Eingangssignals
klein gegeniiber dem gesamten Kennlinienbereich ist und nur ein relativ kleiner Bereich um
den Arbeitspunkt (AP) herum ausgesteuert wird. Der Arbeitspunkt wird mit einer iiberlagerten
Gleichspannung eingestellt. Gemall Kennlinie fliet ein Gleichstrom [, (Bias-Strom). Ein zu-
sdtzliches zeitabhingiges Signal Awu(t) soll die Kennlinie nur in einer kleinen Umgebung um
den AP (U, I) aussteuern. Die Diodenspannung «(¢) und damit auch der Diodenstrom i(t)

setzen sich also gemal

u(t) = Us+ Au(t) (8.28)
i(t) = I+ Ai(t) (8.29)

aus einem Gleichanteil und einem zeitabhédngigen Anteil zusammen. Bei eingeprédgter Span-

nung u(t) kann der Strom ¢(¢) im Punkt AP in eine Potenzreihe nach Taylor entwickelt werden:

i(t) =i(Uoy) + %

1 d?% 1 d%
A - EIN - AW+ 8.30
u+2du2 6 du3 Us u ( )

Uy Ug

Hierbei ist der Gleichanteil i(Uy) = Iy und der Wechselanteil besitzt die Form
Ai=S-Au+ky Au? + ks Au® 4. ... (8.31)

Den Proportionalititsfaktor vor dem linearen Glied S = (di/du)|y, bezeichnet man als Steilheit
der Kennlinie im Arbeitspunkt. S hat die Dimension eines Leitwertes.
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Je nach erforderlicher Genauigkeit kann die Reihenentwicklung (8.30) weiter entwickelt wer-
den. In den meisten praktischen Fillen nehmen die Koeffizienten £, jedoch mit wachsendem v
so schnell ab, dass ([8.30) nach der 2. oder 3. Potenz abgebrochen werden kann. In vielen Fillen
werden nichtlineare Kennlinien auch mit grof3er Ansteuerung oder ohne Bias (engl. Zero-Bias)
betrieben. In diesen Fillen stimmen zwar die Betrachtungen hier nicht mehr ganz, aber da die
prinzipielle Funktionsweise dhnlich bleibt, wird hier auf weiter fithrende Betrachtungen ver-
zichtet. Im Folgenden wird an Hand von (8.30) die Funktionsweise nichtlinearer Kennlinien
beim Anlegen unterschiedlicher Signale demonstriert.

Aussteuerung mit einer Frequenz

Der einfachste Fall ist sicherlich die Aussteuerung mit einem monofrequenten Signal
Au(t) = Uy - cos(wit + ¢1) . (8.32)

Eingesetzt in (831) und mit cos® o = (1 + cos 2a/) /2 und cos® @ = (3 cos a + cos 3a) /4 ergibt
sich fiir den Wechselanteil des Stroms:

Ai(t) = S - Uy - cos(wit+¢1) +ky-Up - cos®(wit+¢1) +ks- U - cos®(wit+¢1)+... (8.33)
Durch Zusammenfassen der Komponenten gleicher Frequenzen ergibt sich:

Ai(t)

%k’g U? Gleichspannung

(S U+ %ngf) cos(wit + ¢1) 1.Harmonische
skoU? cos(2wit + 2¢1) 2.Harmonische (8.34)
ThsU}  cos(3wit + 3¢1) 3.Harmonische

+ + + +

Aus den ersten drei Gliedern in (8.31)) ergeben sich ein Gleichanteil (zusitzlich zu 1), Anteile
bei der Eingangsfrequenz w, sowie ihrer zweiten und dritten Harmonischen 2w; und 3w;. Eine
Beriicksichtigung hoherer Terme wiirde weitere Harmonische erzeugen, wobei deren Beitrige

mit zunehmender Ordung deutlich geringer werden.

Die Amplitude des Gleichanteils von Az in (8.34)) ist proportional zur Leistung von Au(t).
Gleichanteile, die durch Terme hoherer Ordnung verursacht werden, konnen gegeniiber dem in
(8.34) notierten Gleichanteil auf Grund der deutlich kleineren Koeffizienten vernachlissigt wer-
den. Bei geschickter Tiefpassfilterung am Ausgang der Schaltung ergibt sich deshalb die Mog-
lichkeit der Gleichrichtung bzw. Leistungsmessung. Beispiele dafiir sind Leistungsmessschal-

tungen bei Sendemodulen oder Hiillkurvendetektoren in Amplitudenmodulationsempfingern.
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Durch eine Bandpassfilterung am Ausgang der Schaltung um eine der harmonischen Schwin-

gungen herum, entsteht ein Frequenzvervielfacher.

Aussteuerung mit zwei Signalen unterschiedlicher Frequenz

Als allgemeiner Fall wird nun die Aussteuerung mit zwei Signalen unterschiedlicher Frequenz
behandelt, d.h.

Au(t) = Uy - cos(wit + ¢1) + Us - cos(wat + ¢2) . (8.35)

Eingesetzt in (§.31) und mit cos® v = (1 + cos 2«) /2 und cos® v = (3 cos a + cos 3cr) /4 ergibt

sich fiir den Wechselanteil des Stroms:

Ai(t)

shoU} + $koU3 Gleichspannung
(SUl + %k’gUig -+ %k’gUlUQz) COS
(SUs + 2ksU3 + 2k3URUL)  cos
kUt cos
%krgUzz cos(2wat + 2¢9)

koUrUs  cos [(wy — wo)t + ¢1 — ¢o] 1.Mischglied
koUrUs  cos [(wy + we)t + ¢1 + ¢2] 2.Mischglied

TksUP cos(3wit + 3¢1)

ThsUs  cos(3wat + 3¢s)
%kngleQ COS [(2&)1 — CUQ)t + 2¢1 — gbg
%ngEUQ COS [(2&)1 + C(}Q)t + 2¢1 + ¢2
3ksUn U3 cos [(2wa — wi)t + 2¢0 — ¢4
3ksUr U3 cos [(2wa + wi)t + 2¢0 + ¢y

— —

Intermodulation

Intermodulation

]
]
]
]

o+t

(8.36)
In (8.36) wird deutlich, dass auBer den Vielfachen der beiden Frequenzen auch noch sogenann-
te Mischprodukte aus der Kombination beider Frequenzen entstehen. Die beiden Terme mit
Summe und Differenz der beiden Frequenzen sind hierbei die Wichtigsten, da damit die Funk-
tionsweise eines Frequenzumsetzers bzw. Mischers erklirt wird. Alle anderen Signale in (8.36))
sind bei Anwendung als Mischer Storsignale und miissen herausgefiltert werden. Besonders
storend sind dabei die Anteile bei 2w; — wy und 2w, — wy, die als Intermodulationsprodukte
dritter Ordung bezeichnet werden. Handelt es sich bei w; und ws um zwei Frequenzen inner-
halb der Nutzbandbreite des Eingangssignals, dann liegen deren Intermodulationsprodukte mit
grofBer Wahrscheinlichkeit wieder im Nutzfrequenzbereich. Die Leistung dieser Intermodula-

tionen bezogen auf das Nutzsignal selbst wird als Intermodulationsabstand bezeichnet.
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10logP,

10logP,
10l0g R

/

10log P,

Bild 8.10.: Grof3signalaussteuerung eines Verstirkers und 1dB Kompressionspunkt

8.2.2. Verstarkung hochfrequenter Signale

In der Hochfrequenztechnik werden Verstiarker im Allgemeinen am Ein- und Ausgang ange-
passt, d.h. die wichtigste Kenngrofle eines HF-Verstarkers ist die Leistungsverstirkung. Ein
Verstirker wandelt basierend auf einem aktiven Bauelement Leistung aus einer Gleichspan-
nungsversorgung in hochfrequente Leistung um. Es werden Bauelemente wie Transistoren und
Rohren verwendet, die nichtlineare Kennlinien besitzen (siche Abschnitt[8.2.1]). Im sogenann-
ten Kleinsignalbetrieb ist die Eingangsleistung so klein, dass die Verstirkung unabhingig von
dieser ist. Zu immer hoheren Eingangsleistungen hin beginnt die Verstirkung allerdings zu va-
riieren. Dies kann auch erkliart werden, wenn man in (8.34) den Term der 1. Harmonischen
betrachtet. Da k3 < 0, ist der Gewinn eine iiber der Eingangsamplitude abnehmende Funkti-
on. Fiir ausreichend grofe Eingangssignale verschwindet der Gewinn komplett. Diesen Zustand
nennt man Sattigung und definiert dazu die maximal erreichbare Ausgangsleistung bzw. Sitti-
gungsleistung P, (siehe Bild [8.10). Zur Beschreibung des Ubergangs zwischen linearer Ver-
starkung und Sittigung wird der 1dB-Kompressionspunkt verwendet. Er beschreibt diejenige
Ausgangsleistung, bei der die Verstiarkung um 1dB gegeniiber der Verstirkung bei sehr kleiner
Leistung abgesunken ist (siehe auch Bild [8.10). Der Verlauf dieser Kurve ist unterschiedlich je
nach Verstérkertyp bzw. Zusammensetzung der Koeffizienten £;.

Ein weiterer sehr wichtiger Effekt, der bei Verstirkern fiir moderne Mikrowellensysteme be-
achtet werden muss, ist die Intermodulation (IM). Dazu sind in (8.36)) insbesondere die Inter-
modulationsprodukte 3. Ordnung bei 2w; — wy und 2w, — wy relevant. Im Fall zweier Signale
mit kaum unterschiedlichen Frequenzen entstehen dadurch Storsignale bei nah benachbarten

Frequenzen (siehe Bild [8.17)), die sich unter Umstéinden sehr schwer durch Filter unterdriicken
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Bild 8.11.: Intermodulationsprodukte 3.0rdnung bei Zweisignalaussteuerung
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Bild 8.12.: Storsignale am Beispiel UMTS

lassen oder sogar direkt im Nutzfrequenzband liegen.

Dies lésst sich am Beispiel eines Mobilfunkempféangers fiir den UMTS-Standard (UMTS: Uni-
versal Mobile Telecommunications System) gut veranschaulichen. Hierbei sind die Anforderun-
gen an die Nachbarkanalunterdriickung im Sender und Empfénger fiir den Downlink (von der
Basisstation zur Mobilstation) sehr hoch. Dies bedeutet, dass im Extremfall in direkter Nachbar-
schaft des kleinen Nutzsignals deutlich stirkere Nachbarkanile am Empféanger eintreffen (sieche
Bild 8.12).

Durch Intermodulation der Frequenzanteile des Nachbarkanals entstehen Storsignale im Nutz-
signal, die im restlichen Empfanger nicht mehr beseitigt werden konnen. Bei der Charakterisie-
rung der Intermodulation wird generell von zwei Signalen mit gleicher Amplitude U = U; = U,
ausgegangen. Der Quotient aus Intermodulationsstorsignal und Nutzsignal beschreibt die IM-
Storung. Bei kU = 1V und %ng 3 z.B. spricht man von einer IM-Stérung von —40dBc,
wobei der Buchstabe ,,c** den Bezug zum Nutzsignal angibt. Es ist unbedingt zu beachten, dass
der Quotient von der Amplitude der Signale abhéngt. Als KenngroBe fiir das Intermodulations-
verhalten verwendet man deshalb den sogenannten Third Intercept Point (IP3). Dabei wird fiir
zwei Signale mit gleicher Amplitude U = U; = U, der Schnittpunkt bestimmt, an dem sich
die beiden Kurven der ersten und dritten Harmonischen schneiden wiirden. Dies ist in Bild
skizziert. In doppellogarithmischer Darstellung von Ausgangsleistung iiber Eingangsleistung
verlaufen beide Kurven in der Form von Geraden. Damit geniigen jeweils zwei Messpunkte zur

Bestimmung der gesammten Kurven und damit des Schnittpunktes.

Es ist hierbei zu beachten, dass der Schnittpunkt aulerhalb des linearen Bereichs der Kurven
liegt, d.h. beide Kurven miissen bei deutlich geringeren Leistungen gemessen werden. Je nach-
dem, ob sich der Wert auf die Eingangs- oder Ausgangsleistung bezieht, finden die Bezeichnun-
gen Third Input Intercept Point (I1IP3) oder Third Output Intercept Point (OIP3) Anwendung.

Die KenngroBen Sittigung (Py,;), 1dB-Kompressionspunkt (P45), Intermodulation (/1P
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Bild 8.14.: Blockschaltbild und Signalflussdiagramm eines einfachen riickgekoppelten

v

Oszillators

O1 P3) werden nicht nur fiir Verstirker sondern auch fiir alle anderen Mikrowellenkomponenten

verwendet (z.B. Mischer).

8.2.3. Schwingungserzeugung

Eine weitere wesentliche aktive Komponente der Mikrowellentechnik ist der Oszillator. Ein Os-
zillator generiert ein periodisches Ausgangssignal, d.h. er erzeugt eine Schwingung. Ein solcher
Schaltkreis muss dazu einen sich selbst erhaltenden Mechanismus besitzen, bei dem aus dem
Eigenrauschen ein periodisches Signal entsteht. Ein vereinfachtes Beispiel fiir einen Oszillator
ist in Bild [8.14] gegeben. Das Ausgangssignal des Verstirkers wird iiber ein Filter an den Ein-
gang des Verstirkers zuriick gefiihrt. Aus dem Signalflussdiagramm des Oszillators in Bild [8.14!
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lasst sich die Ausgangsspannung us bestimmen:

()
"1 G(jw)H(jw)

(8.37)

Ug =

Um bei u; = 0 eine Ausgangsspannung us # 0 zu erhalten, muss der Nenner in Gleichung

(8.37) Null werden, d.h. fiir die Schwingfrequenz wy muss
G(jw)H(jw) =1 (8.38)

gelten. Diese Bedingung nennt man Barkhausen-Kriterium. Fiir eine Schwingung mit konstan-

ter Amplitude muss daher fiir die Verstirkung der offenen Schleife G/(jw)H (jw) gelten:

Gjw)H(jw)| = 1 (8.39)
arg [G(jw)H (jw)] = n-360° (8.40)

Die Schwingfihigkeit selbst macht keine Aussage zur Stabilitdt des Systems. Sie sagt nur aus,
dass Schwingfihigkeit besteht. Die Schwingung kann nach Anregung abklingend, konstant oder
anwachsend bis zur Begrenzung sein. Die Anregung erfolgt in der Praxis aus dem Rauschen
oder aus einer Storung, z.B. dem Einschaltstromsto3. Durch das Filter wird die Frequenzaus-
wahl getroffen, d.h. die Giite des Filters geht direkt in die Oszillatorgiite ein. In vielen Fillen
besteht das Filter aus Komponenten, deren Resonanzfrequenz durch eine Steuerspannung ver-
dnderbar ist, um die Frequenz des Oszillators steuern zu konnen. Es handelt sich dann um einen
Voltage Controlled Oscillator (VCO).

Eine der wichtigsten KenngroBen fiir Oszillatoren neben offensichtlichen Werten wie Frequenz-
abstimmbereich, Ausgangsleistung usw. ist das Phasenrauschen. Das Leistungsspektrum eines
Oszillators besteht nicht nur aus einer einzigen diskreten Frequenz sondern besitzt den in Bild
skizzierten typischen Verlauf.

Das Phasenrauschen wird nun bezogen auf die Leistung des Hauptsignals (d.h. in dBc/Hz) ab-
hingig von der Frequenzdifferenz angegeben. Die Anforderungen an das Phasenrauschen wer-
den durch das Gesamtsystem bestimmt. In den meisten Féllen muss das Phasenrauschen des
eigentlichen Oszillators durch eine zusétzliche Regelschaltung, der sogenannten Phase Locked
Loop (PLL) weiter reduziert werden. Dabei wird die Ausgangsfrequenz in einen deutlich tiefe-
ren Frequenzbereich geteilt. Dort wird die Phase des Signals mit der Phase eines extrem rausch-
armen Signals (z.B. von einem Quartzoszillator) verglichen und iiber eine Regelschleife die

Frequenz des HF-Oszillators korrigiert.
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Bild 8.15.: Ideales und reales Spektrum eines Osillators

8.2.4. Zusammenfassung der wichtigsten HF-Komponenten von
Mikrowellensystemen

In Bild sind die wichtigsten Mikrowellenkomponenten mit ihren Blockschaltbildern und
einigen wichtigen Parametern zusammengefasst. Da bei Mikrowellensystemen immer davon
ausgegangen werden kann, dass die einzelnen Schaltungsblocke angepasst sind und iiber eine
Leitung verbunden werden konnen, werden die Masseverbindungen in Blockschaltbildern ge-
wohnlich weggelassen. Je nach System und Anwendung miissen natiirlich noch weitere Para-
meter beachtet werden, die nicht in Bild [8.16aufgelistet sind, wie z.B. Temperaturabhingigkeit

oder Leistungsverbrauch.

Im Folgenden sollen die Komponenten, die bisher noch nicht genauer erklidrt wurden, kurz
erldutert werden. Bei einem Mischer wird ein beliebiges Signal an einem nichtlinearen Ele-
ment (Diode, Transistor) mit einem Sinussignal in einen anderen Frequenzbereich verschoben
(siehe Kapitel [8.2.1)). Das Sinussignal wird dabei als Lokaloszillator (LO) bezeichnet. Die bei-
den anderen Signale werden mit RF (Radio Frequency) und ZF bzw. IF (Zwischenfrequenz
bzw. Intermediate Frequency) gekennzeichnet. Bei fundamentalen Mischern werden speziell
die Mischglieder 1. Ordnung ausgenutzt um so eine Abwirts- (fzr = frr — fLo) oder eine
Aufwirtsmischung ( frr = fzr + fLo) zu realisieren. Der Unterschied zwischen Ein- und Aus-
gangssignalpegel wird als Mischverlust definiert. Die Rauschzahl beschreibt das zusitzlich vom
Mischer generierte Rauschen (siehe Kapitel [8.1.4). Die Linearitit und der Dynamikbereich be-
schreiben dhnlich zu einem Verstirker den Pegelbereich, in dem der Ausgangspegel linear dem
Eingangspegel folgt. Ein weiteres wichtiges Merkmal ist die LO-RF Unterdriickung, die be-
schreibt wie stark das LO-Signal auf den RF-Ausgang tiberkoppelt. Speziell in Fillen, in denen
die LO-Frequenz innerhalb des RF-Frequenzbereichs liegt, ist dieser Parameter unter Umstéin-
den sehr kritisch, da der Artefakt in diesem Fall nicht mehr herausgefiltert werden kann.

Ein Koppler ist in der Regel ein symmetrisches Viertor. Der Grofteil der Leistung, die an Port 1

eingespeist wird, wird zu Port 3 transmittiert. Ein Teil der Leistung wird jedoch auch zu Port 4
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Bild 8.16.: Zusammenfassung der wichtigsten HF-Komponenten und deren Parametern
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gekoppelt. Port 2 dagegen ist von Port 1 isoliert. Die Streumatrix eines idealen, symmetrischen

Kopplers ist gegeben durch

0 0 Sr Sk
Lo o0 Sk S

|: SKoppler :| - ST SK 0 0 . (841)
Sk St 0 0

Je nach Anwendung werden Koppler mit unterschiedlichen Kopplungskoeftizienten Sy, verwen-
det. Ein 3 dB Koppler teilt die Leistung gleichmiBig auf Port 3 und 4 auf. Ein 10 dB Koppler
fiihrt nur ein Zehntel der Leistung an Port 4 ab. Die Isolation beschreibt wie stark der Port 2

vom Eingangsport 1 isoliert ist.

Der Zirkulator gehort zu den nichtreziproken Bauelementen. Auf die Funktionsweise soll an
dieser Stelle nicht eingegangen werden. Wichtig zu wissen ist, dass eine an Port 1 eingespeiste
Leistung an Port 2 ausgegeben wird und der Port 3 isoliert ist. Andererseits wird eine am Port 2
eingespeiste Leistung am Port 3 ausgegeben (usw.). Die Streumatrix eines idealen Zirkulators

ist gegeben durch

[ SZirkulator ] = (8.42)

o = O
= O O
o O =

Ein Detektor wird in der Regel dazu verwendet aus einem modulierten Signal das urspriingli-
che Videosignal wieder herzustellen. Die Funktionsweise des Detektors kann am einfachsten
an Hand von Bild erklart werden. Der Detektor, bestehend aus einer Schottky-Diode, fiihrt
im Prinzip eine Gleichrichtung des Signals durch, und stellt so aus dem amplitudenmodulierten
Signal wieder das urspriingliche Basisbandsignal her (abgesehen von der tiberlagerten Gleich-
spannung). Ein solches Bauelement wird als Hiillkurvendetektor bzw. Hiillkurvendemodulator
bezeichnet. Die Detektoren werden fiir einen bestimmten Frequenzbereich (Bandbreite) spezi-
fiziert. Auch fiir Detektoren wird der Dynamikbereich als der Pegelbereich spezifiziert, in dem

der Detektor das erwiinschte Verhalten hat.

Ein Frequenzvervielfacher basiert auf der Eintonaussteuerung eines nichtlinearen Bauelements
nach (8.34)), durch das Signalkomponenten bei Mehrfachen der Eingangsfrequenz f, erzeugt
werden. Durch Filter wird moglichst nur die erwiinschte N-te Harmonische f, = N f. an den
Ausgang gegeben, die restlichen Harmonischen werden unterdriickt. Frequenzteiler konnen ent-
weder digital durch Flip-Flops realisiert werden, jedoch auch analog durch Synchronisations-
schaltungen, bei denen ein Oszillator die Ausgangsfrequenz f, = f./N erzeugt, der durch die
hohere Frequenz f, synchronisiert wird. In allen Féllen sind vor allem die minimale Eingangs-

leistung und die maximal erzielbare Ausgangsleistung wichtige Beschreibungsgrofien.
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Bild 8.17.: Funktionsprinzip eines Hiillkurvendetektors

Ein Leistungsteiler teilt im Prinzip die von Port 1 kommende Leistung gleichmifig auf die Ports
2 und 3 auf, erzeugt jedoch auch Verluste, die durch die Dimpfung beschrieben werden. In der
Regel besteht eine feste Phasenbeziehung zwischen den beiden Ausgangsports, d.h. die an den
Ports 2 und 3 ankommenden Signale haben je nach Bauweise die selbe Phase oder z.B. eine um
180° abweichende Phase. Der Phasenfehler beschreibt wie sehr die Differenz der beiden Aus-
gangsphasen vom erwiinschten Wert abweicht. Aquivalent dazu wird die Amplituden-Balance
als weiterer Parameter definiert.



9. Mikrowellensysteme

Die in Kapitel [§] eingefiihrten Komponenten kdnnen zu komplexeren Mikrowellensystemen zu-

sammengesetzt werden. Anwendungen hierfiir sind:
e Radarsysteme
o Kommunikationstechnik
e Radiometrie
e clektronische Kampffiihrung
e Mikrowellenheizung

e medizinische Anwendungen (z.B. Magnetresonanztomographie)

9.1. Funkkommunikationssysteme

Die Funkkommunikation hat sich seit der Entdeckung der elektromagnetischen Wellen durch
Heinrich Hertz in Karlsruhe im Jahr 1886 rasant entwickelt. Wurde am Anfang des 20. Jahr-
hunderts im zivilen Bereich hauptsichlich Rundfunk und spéter auch Fernsehen iiber elektro-
magnetische Wellen verbreitet, so ist die Funkkommunikation aus unserer heutigen Zeit nicht
mehr weg zu denken. Speziell die mobile Funkkommunikation hat das Ende des 20. Jahrhun-
derts geprigt. Daneben spielen aber auch weiterhin Rundfunk und Fernsehen (hdufig auch iiber
Satellit iibertragen) sowie Richtfunk eine wichtige Rolle. Auf Grund der groen Zahl anderer
Vorlesungen zu den Themen Mobilfunk, Satellitenkommunikation usw. wird hier auf weitere
Ausfiihrungen groftenteils verzichtet und nur auf ein paar grundlegende Dinge eingegangen.

Dariiber hinaus wird auf die jeweiligen Skripten bzw. die Literatur verwiesen.

9.1.1. Mikrowellensender und -empfanger

Dargestellt in Bild ist ein einfaches Mikrowellenfunksystem basierend auf Amplituden-
modulation. Das Eingangssignal (im Basisband bei der Frequenz f,,,) besteht z.B. aus einem
Sprach- oder Videosignal und wird durch einen Tiefpassfilter auf die gewiinschten Frequenzan-
teile beschrinkt. Das Basisbandsignal wird dann mit einem Lokaloszillatorsignal gemischt um
das modulierte Tragersignal zu erzeugen. Der Mischer erzeugt im Wesentlichen ein Produktsi-

167
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Bild 9.1.: Block Diagramm eines Mikrowellenfunksystems basierend auf Amplitudenmodula-

tion bestehend aus Sender (a) und Empfinger (b)

gnal, das Anteile in den beiden Seitenbindern fi o + fi, und fro — fi, besitzt. Diesen Vorgang
nennt man Aufwirtsmischung. Das Signal des Lokaloszillators befindet sich in der Regel auf
einer weit hoheren Frequenz als das Basisbandsignal. Anschlieend wird das modulierte Tré-
gersignal vom Leistungsverstérker verstirkt und von der Antenne abgestrahlt.

Im Empfinger wird das empfangene Signal zuerst mit einem rauscharmen Verstérker verstirkt.
AnschlieBend wird das Signal durch eine Abwirtsmischung auf die Zwischenfrequenz f7r ge-
mischt. Um das zu erreichen, muss das Signal des hier verwendeten Lokaloszillators vom im
Sender verwendeten LO um fzr abweichen. Nach dem Mischer wird das Signal von einem
Bandpassfilter gefiltert, um unerwiinschte harmonische Frequenzanteile, die im Mischvorgang
entstanden sind, zu entfernen. Das gefilterte Signal im Zwischenfrequenzband wird danach er-
neut verstirkt, in diesem Fall von einem Verstirker mit geringerer Bandbreite und hoher Ver-
starkung. Der Detektor stellt darauthin das Basisbandsignal bei f,,, wieder her und ermoglicht

die weitere Verarbeitung oder Verwendung des Signals.

Bild zeigt das Blockschaltbild eines typischen modernen Funksystems (z.B. GSM oder
UMTS). Im oberen Zweig ist der Sendepfad zu sehen. Es handelt sich hierbei um ein hete-
rodynes Konzept, da die Basisbandsignale erst auf eine Zwischenfrequenz gebracht werden be-
vor sie dann auf die eigentliche Funkiibertragungsfrequenz gemischt werden. Im Empfangspfad
darunter werden die Signale hier allerdings direkt ins Basisband konvertiert. Man spricht dem-
nach von einem Direct Down Conversion Receiver. Je nach Anforderung kommen in modernen

Funksystemen unterschiedliche Konzepte zum Einsatz auf die hier nicht weiter eingegangen
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In Bild (9.3) ist zum Abschluss noch das Blockschaltbild eines komerziellen UMTS Chip-
Satzes gezeigt.

9.1.2. Rauschcharakterisierung eines Mikrowellenempfangers

Mit den in Kapitel hergeleiteten Formeln ist es nun moglich die Rauschcharakterisierung
eines kompletten Mikrowellenempfangers durchzufiihren. Der Mikrowellenempfinger, darge-
stellt in Bild[0.4]besteht aus einer Empfangsantenne, einer Verbindungsleitung und einem Emp-

fangssystem. Die Rauschzahl des gesamten Systems setzt sich dabei zusammen aus Anteilen
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Bild 9.3.: Block Diagramm eines UMTS Frontends der Firma Maxim (Quelle:
http://www.maxim-ic.com/appnotes.cfm/an_ pk/2233)

des Antennenrichtdiagramms, der Ddmpfung in der Antenne und der Verbindungsleitung, sowie
den Verlusten des Empfangssystems. Diese Rauschzahl bestimmt letztendlich den Minimalpe-
gel des Empfangssignals der noch vom statistischen Rauschen unterschieden werden kann.

Das Empfingersystem in Bild besteht aus einem RF Verstiarker mit der Verstirkung Grp
und der Rauschtemperatur Trp, einem Mischer mit der Durchgangsdampfung Ly; und der
Rauschtemperatur Ty, sowie dem ZF Verstéarker mit der Verstiarkung Gzr und der Rauschtem-
peratur 77r. Die Rauscheigenschaften der weiteren Stufen konnen vernachlissigt werden, da

die Gesamt-Rauschzahl von den ersten Stufen bestimmt wird.

Nach (8.23) kann die #quivalente Rauschtemperatur des Empfingersystems als

T Tzr L
Temot. = 13 9.1
Empf. RF + Crr + Grr 9.1

berechnet werden. Die Verbindungsleitung zwischen der Antenne und dem Empfingersystem
weist eine Dampfung L, auf und hat die thermometrische Temperatur Ty, Nach (8.18)) ergibt

sich somit ihre dquivalente Rauschtemperatur als

TL = (LL - 1)Crtherm . (92)
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Bild 9.4.: Rauschcharakterisierung eines Mikrowellenempfingers inklusive Antenne und
Leitung

Die Rauschtemperatur des Empfiangersystems und der Verbindungsleitung ergibt sich dann als
TL+Empf. = TL + LLTEmpf. = (LL - ]-),I‘therm + LLTEmpf. . (93)

Prinzipiell nimmt die Antenne aus allen Winkelrichtungen Rauschleistung auf, abhédngig davon
welches Richtdiagramm sie hat. Wenn die Antenne sehr direktiv ist, ihre Hauptkeule in Rich-
tung eines Hintergrunds mit der Hintergrundtemperatur 73; zeigt, und sie sich selbst in einer
Umgebung mit der thermometrischen Temperatur 7iy,,,, befindet, kann die Rauschtemperatur

der Antenne angenihert werden durch:
TA = nTH + (1 - n)ﬂherm 5 (94)

wobei 77 der Antennenwirkungsgrad ist. Die empfangene Rauschleistung an den Antennenan-

schliissen ergibt sich somit als
N; = kBT = kB[nTy + (1 — 0)Tiherm] , 9.5)

wobei B die Systembandbreite darstellt. Wenn S; die empfangene Signalleistung an der An-
tenne ist, kann man das Signal-zu-Rauschverhéltnis an der Antenne als S;/N; berechnen. Die
Ausgangssignalleistung S, ergibt sich nach Verstirkung und Diampfung der einzelnen Stufen
als

So - S GRFGZF

1m = SiGges. ) (96)

wobei Gge. die Gesamtverstiarkung des Systems darstellt. Die Ausgangsrauschleistung lisst
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sich berechnen zu

Ny = (N; + kBT 4 gmpt.) Gges.
= kB(Ta + Tt4Bmpt.) Gees.
= kB[nTu + (1 — 1) Tinerm + (L1, — 1) Tiherm + L1, Thmpt. |Ges.
= kBTges Gges.

9.7

wobei T, als dquivalente Rauschtemperatur des Gesamtsystems definiert wurde. Folglich er-

gibt sich das Signal-zu-Rauschverhiltnis am Ausgang zu
So SiGges. Si

2o _ - . (9.8)
No kBTges.Gges. kB[nTH + (1 — n)ﬂherm + (LL — 1)ﬂherm + LLTEmpf.]

Die dargestellte Rechnung konnte statt iiber die Rauschtemperaturen auch iiber die Rausch-
zahlen durchgefiihrt werden, wobei man jedoch vorsichtig sein muss, da Rauschzahlen fiir
N; = kBT definiert sind, was in diesem Beispiel nicht der Fall ist. Der einfachere Weg fiihrt
in der Regel direkt iiber eine Betrachtung der Leistungspegel und der Rauschtemperaturen, wie

sie hier vorgenommen wurde.

9.2. Radarsysteme

Radar (steht fiir RAdio Detection And Ranging) ist neben der Kommunikation die wichtigste
Anwendung der Mikrowellentechnologie. In grundlegender Ausfiihrung sendet eine Antenne
ein Signal aus, das von einem entfernten Korper — im Allgemeinen Ziel genannt — teilwei-
se reflektiert und dann von einem empfindlichen Empfianger detektiert wird. Die Entfernung
des Ziels wird durch die Laufzeit des Signals zum Ziel und zuriick bestimmt. Die radiale Ge-
schwindigkeit kann aus der Dopplerverschiebung ermittelt werden. Bei Verwendung einer stark
gerichteten Antenne ist auch die Richtung des Ziels bekannt. Im Folgenden sind einige der
typischen Anwendungen von Radarsystemen aufgelistet.

Zivile Anwendungen:

Luftraumiiberwachung

Navigation fiir Flugzeuge und Schiffe

Fahrerassistenzsysteme (z.B. Abstandsradar)

Wetter-Radar

Geschwindigkeitsmessung (z.B. im Stra3enverkehr)

Bewegungsmelder (z.B. Alarmanlage)
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e Abstandsmessung in Fertigung, Fiillstandsmessung
e Fernerkundung, Kartographie
Militdrische Anwendungen:
e Luftraumiiberwachung
e Navigation fiir Flugzeuge und Schiffe
e Detektion und Tracking von Flugzeugen, Raketen und Schiffen
e Lenksysteme fiir Raketen
Wissenschaftliche Anwendungen:
e Astronomie
e Kartographie
e Fernerkundung

Die intensive Nutzung von Radarsystemen begann mit dem zweiten Weltkrieg, in dessen Verlauf
eine Vielzahl von Radarsystemen entwickelt wurden. Im Folgenden wird zuerst die Radarglei-

chung hergeleitet und danach die am weitesten verbreiteten Radartypen vorgestellt.

9.2.1. Radargleichung und Radarstreuquerschnitt

Bei Radarsystemen unterscheidet man zwischen dem monostatischen System, bei dem Sende-
und Empfangsantenne identisch oder zumindest am gleichen Ort angebracht sind und bista-
tischen Radaren mit rdumlich getrenntem Sender und Empfinger. Die meisten Radarsysteme

sind monostatisch.

Zur Bestimmung der Radargleichung wird der monostatische Fall betrachtet, wobei der bista-
tische Fall sehr dhnlich ist. Strahlt ein Sender eine Leistung P; durch eine Antenne mit dem
Gewinn G, ab, betrigt die Leistungsdichte S; an einem Ziel in der Entfernung R

_ RG;

S = ATR?

9.9)

Dabei wird davon ausgegangen, dass sich das Ziel in der Hauptstrahlrichtung der Sendeantenne
befindet. Das Ziel streut die eingestrahlte Leistung in alle Raumrichtungen. Der Anteil der in
einer bestimmten Richtung abgestrahlten Leistung P, zur eingestrahlten Leistungsdichte S ist
als Radarstreuquerschnitt

=3

g

(9.10)

definiert. Der Radarstreuquerschnitt hat damit die Einheit einer Flache und ist eine Eigenschaft
des Zielkorpers. o hiangt von Einfalls- und Abstrahlrichtung sowie Polarisation und natiirlich
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der Frequenz ab. Da das Ziel auch wieder als Punktquelle angenommen werden kann, nimmt
die Leistungsdichte der gestreuten Welle auch wieder mit 1/47R? vom Ziel weg ab. Daraus
ergibt sich die Leistungsdichte des zum Radarsystem zuriickgestreuten Signals zu

PthO'

Mit (Z.23) und (Z.24)) resultiert die Empfangsleistung zu

. PthGr)\QO'

r = ) 9.12
(4m)* R ©-12

wobei in den meisten Fillen Sende- und Empfangsantenne identisch sind (G = Gy = G,), was
zu der iiblichen Form der Radargleichung fiihrt:

P,G?)\?

p="27 (9.13)

(4m)” R
Hierbei ist reine Freiraumausbreitung angenommen und alle méglichen Wellenausbreitungsef-
fekte sind vernachlidssigt worden. Der héaufigste bei Radarsystemen zusitzlich zu beachtende
Ausbreitungspfad ist die Reflektion am Boden (z.B. bei Schiffsradaren oder KFZ-Radaren).

Aus (@.13) erkennt man, dass die Empfangsleistung mit 1/R* abnimmt, was darauf hin deutet,
dass entweder eine sehr grofe Sendeleistung oder ein sehr empfindlicher Empfinger benotigt
wird. Das von der Antenne empfangene und das im Empfinger selbst erzeugte Rauschen fithren
zu einer minimal detektierbaren Empfangsleistung P, i, woraus sich mit (9.13) ein maximaler
Abstand fiir Ziele mit dem Radarstreuquerschnitt o berechnet werden kann:

e 17

Rmax: N3 ~
(47T) Pr,min

9.14)

Zusitzliche Signalprozessierung kann das minimal detektierbare Signal weiter reduzieren und
so die nutzbare Reichweite vergroBern. Eine sehr gidngige Methodik, wie sie im Zusammenhang
mit Pulsradaren iiblicherweise eingesetzt wird, ist die Integration mehrerer Pulse. Dabei wird
der Rauschpegel reduziert, der einen verschwindenden Mittelwert hat, d.h. bei Integration von

N Pulsen ergibt sich ein Verbesserungsfaktor von V.

9.2.2. Pulsradar

Ein Pulsradar ermittelt den Abstand zu einem Ziel durch Messung der Laufzeit eines gepul-

sten Mikrowellensignals. In Bild ist das Blockdiagramm eines typischen Pulsradarsystems
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gegeben. Der Sendeteil besteht aus einem Einseitenbandmischer, in dem das Mikrowellensi-
nussignal fy mit einem Frequenzoffset von fzr zu einem Signal mit der Frequenz fy, + fzr
gemischt wird (fzr < fj). Nach zusitzlicher Verstarkung werden Pulse dieses Signals iiber ei-
ne Antenne gesendet. Der Sende-/Empfangsschalter wird von dem Pulsgenerator gesteuert um
Sendepulse der Breite 7 mit einer Wiederholfrequenz (Pulse-Repetition-Frequency: PRF) von
fr = 1/T, zu generieren. Damit werden kurze Sendepulse der Dauer 7 bei einer Signalfrequenz
von fy + fzr gesendet. Der Sende-/Empfangsschalter erfiillt zwei Funktionen: Erzeugen der
kurzen Sendepulse und umschalten der Antenne zwischen Sende- und Empfangsschaltung.

Im Empfangsfall wird das zuriickgestreute Signal verstirkt und iiber einen Mischer mit f; in
das Zwischenfrequenzband herunter gemischt. Der Lokaloszillator fiir f, wird fiir Sende- und
Empfangszweig gleichermallen genutzt. Dies vereinfacht zum Einen den Aufbau und vermeidet
zum Anderen Probleme durch mégliche Frequenzverschiebungen im Oszillator. Das Zwischen-

frequenzsignal wird weiter verstirkt und iiber einen Detektor in ein Videosignal umgewandelt.
Fiir die Wahl von Pulsdauer 7 und PRF f, gelten folgende Zusammenhiinge und Uberlegungen:

e Kiirzere Pulse resultieren in einer besseren Entfernungsauflosung aber in einem geringe-

ren Signal-zu-Rausch-Verhiltnis,

e cine groflere PRF fiihrt zu mehr Pulsen pro Zeit was die Performanz verbessert, aber zu

Mehrdeutigkeiten in der Abstandsmessung fiihrt.

9.2.3. Dopplerradar

Falls das Ziel eine Geschwindigkeitskomponente parallel zur Linie zwischen Radar und Ziel
hat, wird das zuriickreflektierte Signal auf Grund des Dopplereffekts eine Frequenzverschie-
bung aufweisen. Fiir eine Frequenz des gesendeten Radarsignals f, und eine radiale Zielge-
schwindigkeit v betridgt die Doppler-Frequenz:

. 2Uf0
= @

/o

(9.15)

wobei c die Lichtgeschwindigkeit im Medium darstellt. Die Frequenz des vom Radar empfan-
genen Signals wird dann f = fp betragen, wobei das positive Vorzeichen zu Zielen gehort, die
sich auf das Radar zu bewegen und das negative Vorzeichen zu sich vom Radar weg bewegen-
den Zielen.

Bild zeigt das Prinzip eines Doppler-Radarsystems wie es z.B. zur Geschwindigkeitsmes-
sung im StraBenverkehr eingesetzt wird. Man erkennt sofort, dass dieses Radarsystem deutlich
einfacher zu realisieren ist als ein Pulsradar, da als Sendesignal ein einfaches hochfrequentes
Sinussignal benotigt wird und dieses auch direkt fiir den Empféanger verwendet werden kann.

Aus diesem Grund wird das Dopplerradar auch héufig als CW-Radar (CW: Continuous Wave)
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Bild 9.6.: Prinzip eines Doppler-Radars

bezeichnet. Am Mischer werden gesendete und empfangene Frequenz subtrahiert, d.h. es bleibt
ein Signal mit der Frequenz f3, die der Geschwindigkeit des Zieles entspricht. Das Filter hinter
dem Mischer sollte einen Durchlassbereich passend zu den minimal und maximal zu erwar-
tenden Dopplerfrequenzen bzw. Geschwindigkeiten haben. Wichtig ist hierbei eine sehr grofle
Déampfung fiir Gleichspannungssignale, da damit alle Riickstreuungen von statischen Objekten
sowie Effekte durch Anteile des Sendesignals am Mischereingang auf Grund von Antennenfehl-
anpassung oder begrenzter [solation des Zirkulators unterdriickt werden. Das hier beschriebene
Radar kann allerdings nicht zwischen sich nidhernden und sich entfernenden Zielen gleicher
Geschwindigkeit unterscheiden. Dies kann z.B. durch Verwendung eines speziellen Mischers

erreicht werden, der Frequenzen unterhalb f, und oberhalb f; getrennt verarbeitet.

Nachdem auch das Empfangssignal eines Pulsradars von einem bewegten Ziel eine Dopplerver-
schiebung erfihrt, ist es moglich, mit einem einzigen Radar Entfernung und Geschwindigkeit

gleichzeitig zu messen. Solche Radarsysteme werden als Puls-Doppler-Radar bezeichnet.

9.2.4. FMCW-Radar

Ein weiteres sehr verbreitetes Radarprinzip ist das soganannte FMCW-Radar (FMCW:
Frequency Modulated Continuous Wave). In Bild ist das Prinzip dargestellt, dass sich
kaum vom CW-Radar (siehe Bild 0.6) unterscheidet. Im Gegensatz zum CW-Radar wird
die Oszillatorfrequenz hier iiber der Zeit linear verdndert. Man spricht dabei von einem
Frequenz-Chirp. Hierzu wird die Steuerspannung eines spannungsgesteuerten Oszillators VCO
(Voltage Controlled Oscillator) entsprechend der — fiir gewohnlich nicht linearen Spannungs-

/Frequenzkennlinie — durchgestimmt.

Durch den Frequenzchirp haben die beiden am Mischer anliegenden Signale selbst bei stati-
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Bild 9.7.: Prinzip eines FMCW-Radars

schen Zielen auf Grund der Signallaufzeit unterschiedliche Frequenzen. Diese Differenzfre-
quenz fa ist wihrend eines Frequenz-Chirps (siehe dazu Bild [9.8)) konstant, d.h. die Frequenz
am Mischerausgang ist zu dem Zielabstand proportional. Die Darstellung in Bild [0.8]ist dabei
nicht maBstiblich gewihlt, da fa sehr viel kleiner ist als die Mittenfrequenz %( fmin + fmax)
des Radars. Dadurch sind auch die gestrichelt gezeichneten Flanken des Ausgangssignals we-
sentlich steiler als dargestellt. Ublicherweise entspricht somit die Messzeit 7y der Sweep-Zeit
Tsweep- Fiir einen Frequenzsweep von fiin bis fimax Wihrend der Zeit Tiyeep, ergibt sich die

Differenzfrequenz wihrend der Messzeit 7 fiir ein Ziel in einem Abstand R zu:

fmax - fmin
— Jmex Jmin 1
fA Tsweep ! (9 6)
mit
2
_— 9.17)
Co

Das Signal der Differenzfrequenz wird anschlieBend digitalisiert und iiber eine Fouriertransfor-
mation (FFT) erhélt man einen zu fa und damit zur Entfernung proportionalen Wert. Statt der
Analog-/Digitalwandlung, kann fa auch auf eine Filterbank gegeben werden, in welcher jedem

Entfernungsabschnitt ein Bandpassfilter zugeordnet wird.

Eine der Schwierigkeiten bei diesem Radarprinzip ist, dass sowohl Geschwindigkeit als auch
Abstand zur Frequenz des Ausgangssignals proportional sind, d.h. aus einer bestimmten Fre-
quenz am Radarausgang nicht eindeutig Geschwindigkeit oder Abstand ablesbar sind. Zur Lo-
sung dieses Problems existieren verschiedene Verfahren, die hier nicht weiter diskutiert werden

sollen. Auerdem wird das FMCW-Verfahren speziell bevorzugt unter Bedingungen eingesetzt,
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Bild 9.8.: Funktionsweise eines FMCW-Radars

bei denen keine relevanten Geschwindigkeiten zu erwarten sind, d.h. zur Abstandmessung in

quasi-statischer Umgebung (z.B. Fiillstandsmessung in Tanks).
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9.3. Radiometrie

Ein Radarsystem erhélt Informationen iiber die Umgebung durch Empfang eines vorher gesen-
deten Mikrowellensignals. Radiometrie dagegen ist eine rein passive Technik, die ausschlielich
aus der Mikrowellenstrahlung, die aus der Umgebung auf das Radiometer einfillt, Informatio-
nen ermittelt. Das Messsignal ist somit die von den Objekten selbst emittierte und daran reflek-
tierte, natiirlich erzeugte elektromagnetische Strahlung. Dielektrische Unterschiede von Objek-
ten fithren zu verschiedenem Emissions- und Reflexionsverhalten, so dass solche Unterschie-
de als lokale Intensitédtsvariation sichtbar gemacht werden konnen. Intensititen werden in der
Radiometrie auch in dquivalenten (scheinbaren) Temperaturen ausgedriickt. Im Freien macht
man sich z.B. hierfiir die ,,kalte* kosmische Hintergrundstrahlung zum Nutzen, deren Tempe-
raturdquivalent etwa 3 K betrdgt. Diese Hintergrundstrahlung wird an den jeweiligen Objekten
reflektiert, und iiberlagert sich deren Eigenemission. In der Summe sind daher dquivalente Tem-

peraturwerte von etwa 3 K bis 300 K beobachtbar.

Gegeniiber den im ,,optischen‘ Bereich arbeitenden Erkundungsverfahren hat die Mikrowellen-
radiometrie (ebenso wie Radarverfahren) den frequenzbedingten Vorteil der weitgehenden All-
wetterfahigkeit und der moglichen Eindringtiefe unter die sichtbare Oberfliche. Vorteilhaft ist
auflerdem der groBere Temperaturkontrast im Mikrowellenbereich. Von Nachteil ist hier — we-
gen der groBen Wellenlidngen — das grundsitzlich schlechtere Winkelauflosungsvermégen von
Mikrowellensystemen, das vom Verhiltnis aus Wellenldnge zu Aperturdurchmesser bestimmt

wird.

Zu den Anwendungen der Radiometrie zidhlen unter anderem die Fernerkundung (z.B. Erdober-
flache, Wetter) und die militdrische Aufkldrung. Im Moment wird auch weltweit an Systemen

zur Detektion von Waffen, zur Erhohung der Sicherheit z.B. auf Flughéfen, gearbeitet.

9.3.1. Grundlagen der Radiometrie

Die thermische Strahlung eines Korpers wird durch das Planksche Strahlungsgesetz beschrie-

ben:

2h 3 1
b= if hf/kT g
cd ehf/kT — 1

(9.18)

wobei B die Helligkeit in der Einheit Wm2sr~'Hz ' angibt. Die Variablen f, ¢y, T geben
die Frequenz, die Lichtgeschwindigkeit und die Temperatur an. Des Weiteren werden noch die
Boltzmann-Konstante £ = 1,38 - 10723 J /K und die Plancksche Konstante h = 6,62 - 10734 Js
benotigt. In Bild[0.9ist die thermische Strahlung gemiB Plankschem Strahlungsgesetz iiber der
Frequenz fiir unterschiedliche Temperaturen aufgetragen. Fiir die Sonne mit einer Temperatur

von 1" = 5780 K ergibt sich die maximale Strahlung bei einer Wellenlidnge von 502 nm (griines
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Bild 9.9.: Thermische Strahlung gemif} Plankschem Strahlungsgesetz

Licht). Die natiirliche Mikrowellenstrahlung ist inkohdrente Wirmestrahlung. Thre Intensitit
liegt entsprechend dem Planckschen Strahlungsgesetz fiir den schwarzen Korper mehrere Gro-

Benordnungen unter jener der natiirlichen Infrarot-Strahlung.

In Kapitel [8.1] wurde bereits diskutiert, dass jeder Korper mit der Temperatur 7' nach dem
Planck’schen Strahlungsgesetz eine Rauschleistung abstrahlt. Im Mikrowellenbereich kann das
Plancksche Strahlungsgesetz mit abnehmender Frequenz zunehmend besser durch das Gesetz
von Rayleigh-Jeans approximiert werden, woraus dann wiederum abgeleitet werden kann, dass
ein perfekter ,,schwarzer Korper “die Leistung P = kT B abstrahlt (vgl. Gleichung (8.4)). B
gibt hierbei die Systembandbreite des Radiometers an. Dies gilt genaugenommen nur fiir einen
schwarzen Korper, der als idealer Korper definiert ist, der alle ankommende Strahlung absor-
biert und keine Strahlung reflektiert.

Die vom Mikrowellenradiometer empfangene Strahlung resultiert in der Regel aus der vom

MeBobjekt emittierten Strahlung (proportional zu seiner Eigentemperatur), der am Objekt re-
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flektierten bzw. gestreuten Strahlung des Hintergrunds und der Umgebung sowie der vom Aus-
breitungsmedium zwischen Objekt und Radiometer emittierten Strahlung. Da die Strahlungslei-
stungen der Objekte proportional zur Temperatur sind, wird in der Radiometrie im Allgemeinen
mit Temperaturen (Helligkeitstemperaturen) gerechnet. Diese Helligkeitstemperatur ist dabei
eine scheinbare Temperatur, die nur fiir einen idealen Absorber (schwarzer Korper) identisch

mit der thermometrischen Temperatur ist.

9.3.2. Beispiel eines Radiometers

Im Folgenden wird der Aufbau und die Funktionweise eines Radiometers am Beispiel eines am

Deutschen Luft- und Raumfahrtzentrum (DLR) entwickelten Systems erldutert.

Abbildungssystem

Radiometrische Aufnahmen sind vergleichbar mit Fotografien. Die Strahlung wird aus verschie-
denen Raumrichtungen empfangen, und positionsrichtig zu einem Bild zusammengefiigt. Wéh-
rend in der Optik alle Bildpunkte simultan mit einer Linse auf den Film projiziert werden, so
miissen in der Mikrowellenradiometrie die Bildpunkte meist noch sequentiell iiber eine mecha-

nische Bewegung erfasst werden.

Die Qualitit einer Abbildung wird dominant vom rdumlichen Auflosungsvermégen und der
Empfindlichkeit der Messapparatur bestimmt. Ersteres wird in der Mikrowellenradiometrie
durch die verwendbare Antennengrofe definiert. Um eine zweidimensionale Abbildung zu er-
halten wird daher meist die Antenne mechanisch so bewegt (z.B. rotiert, gedreht, gefahren,
etc.), dass der durch die Antennengrofle definierte Empfangswinkelbereich der Antenne, die
Antennenkeule, tiber das Szenario gefithrt wird. Die Empfindlichkeit wird durch die Giite des

Empfingers und die verfiigbare Messzeit bestimmt.

Ein typischer Vertreter fiir ein radiometrisches Abbildungssystem ist z.B. der mechanische Zei-
lenabtaster (engl. Linescanner), wie in Bild dargestellt. Links ist ein auf einem Flugzeug
betriebenes System dargestellt. Durch die mechanische Hin- und Herbewegung quer zur Flug-
richtung werden Bildzeilen erzeugt, die mit der Flugbewegung zusammen ein zweidimensiona-
les Bild ergeben. Rechts ist ein vom Erboden aus betriebenes System gezeigt. Durch eine me-
chanische Rotation der Antenne werden Bildzeilen generiert, welche nun durch die zusétzliche
azimutale Drehung der Gesamtanordnung die zweidimensionale Abbildung einer Hemisphire
erlauben. Radiometersysteme nach diesem Prinzip werden gegenwértig neben bodengebunde-

nen Einsitzen insbesondere auch auf Flugzeugen und Satelliten betrieben.
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Bild 9.10.: Ausfithrungsformen von Zeilenabtastern

Empfangertechnik

Ein Radiometer ist ein Messgerit zur Detektion elektromagnetischer Strahlungsleistung in ei-
nem bestimmten Wellenldngenbereich. Die zu beobachtenden GroBen der thermischen Mi-
krowellenstrahlung sind sehr leistungsschwache Signale. Folglich sind Mikrowellenradiometer
hoch verstirkende, frequenzselektive Leistungsmesser. Der einfachste Radiometertyp ist das so-
genannte Total-Power-Radiometer, welches nachfolgend anhand Bild kurz erldutert wird.

Ein Total-Power-Radiometer besteht prinzipiell aus einer Anordnung von Empfangsantenne,
einem rauscharmen Vorverstirker, gegebenenfalls einem Mischer mit dazugehorigem Loka-
loszillator, mehreren weiteren Verstirkerstufen, einem Bandpassfilter, einem Leistungsdetek-
tor und einem Tiefpassfilter mit nachgeschaltetem Anzeige- und/oder Aufzeichnungsgerit. Die
Antenne als eine Empfangsfliche betrachtet, dient dabei zur Aufnahme der thermischen Strah-
lungsleistung. Da jegliches Bauelement eigene Rauschbeitrige erzeugt, die etwa in der gleichen
GroBenordnung wie das Eingangssignal liegen, sollte das erste Bauelement nach der Antenne

sehr rauscharm und mit hoher Verstdarkung ausgefiihrt werden.

Speziell bei hohen Frequenzen (HF) ist die weitere Signalverarbeitung in diesem Frequenz-
bereich unmoglich bzw. technisch und finanziell zu aufwendig. Deshalb wird das Signal iiber
einen Mischer in eine tiefere Frequenzlage umgesetzt. Vom Lokaloszillator wird dabei je nach

Anwendung hohe Frequenzstabilitit gefordert.

Im Zwischenfrequenzbereich (ZF) wird das Signal nun weiter verstidrkt und bandpassgefiltert.
Dies ist notwendig, da die empfangene Strahlungsleistung nur in einer bestimmten Bandbreite
um die Mittenfrequenz interessiert und weil die anderen Komponenten meistens keine scharfe

Bandbegrenzung vornehmen. Zur Leistungsdetektion wird die hochfrequente Rauschspannung
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Bild 9.11.: Prinzip-Blockschaltbild eines Total-Power-Radiometers

nun einem Bauelement mit quadratischer Kennlinie (Detektor) zugefiihrt, das als Ausgangs-
signal eine zum Spannungsquadrat (also auch zur Leistung) proportionale Gleichspannung
abgibt. Aufgrund der endlichen Bandbreite und des Rauschcharakters der Eingangsspannung
treten am Ausgang zusitzlich niederfrequente Rauschschwankungen auf, die iiber das nach-
folgende Tiefpassfilter in ihrer maximalen Frequenz begrenzt werden. Das so erhaltene Aus-
gangssignal kann jetzt mit einem Anzeigegerit beobachtet oder iiber einen A/D-Wandler zur

Weiterverarbeitung in einem Computer erfasst werden.

Abbildungen

Neben den Anwendungen in der Erderkundung konnen radiometrische Messverfahren auch in
der Sicherheitstechnik von groBem Nutzen sein. Im Folgenden sind einige Beispiele zu radio-
metrischen Abbildungen in Bild illustriert. Diese zeigen zum einen links eine Panorama-
aufnahme von einer komplexen Szene mit 180° Azimut- und 60° Elevationsbereich. Diese Art
der radiometrischen Aufnahme kann z.B. zur Uberwachung und Beobachtung sicherheitsrele-
vanter Infrastrukturen verwendet werden. Das optische Erscheinen des radiometrischen Bildes
erlaubt dabei eine einfache Interpretation. Das radiometrische System hat dabei den deutlichen

Vorteil gegeniiber dem optischen System, dass die Aufnahme auch Nachts oder bei starkem
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(a) Umgebungsaufnahme (b) Person mit verstecktem Messer

Bild 9.12.: Radiometrische Aufnahmen bei 90 GHz Mittenfrequenz und entsprechende Photo-
graphien der gleichen Szenarien.

Nebel erzeugt werden kann. Durch das Eindringvermogen von Mikrowellen konnen auch ver-
borgene Objekte detektiert werden, wie die Abbildung rechts zeigt, bei der eine Person ein
Messer in eine Zeitung eingewickelt hat. Dies erlaubt z.B. die Anwendung solcher Systeme zur
Personenkontrolle an Eingangsportalen.

9.4. Erwarmen mit Mikrowelle

Hochfrequente elektromagnetische Felder mit hoher Leistung (im kW-Bereich oder sogar dar-
iiber) werden in unterschiedlichen Bereichen zum Erwidrmen von Matrie eingesetzt. Dazu ge-
horen zum Beispiel

e industrielle Prozesse zur Erwidrmung oder Trocknung von Materialien,

e Mikrowellenofen in Kiichen im Leistungsbereich um 1 kW zur Erwidrmung von Speisen
sowie

e Mikrowllenquellen mit Leistungen oberhalb 1 MW zur Heizung des Plasmas bei der
Kernfusion.

Mikrowellenofen bestehen prinzipiell aus einem in der Regel rundherum geschlossenen metal-
lischen Gehéduse, welches den Austritt von Mikrowellenstrahlung verhindert. Innerhalb dieses
Gehduses befindet sich das zu erwdrmende Material. Von einer Hochleistungsmikrowellenquel-
le werden die Mikrowellen in den Ofenraum eingekoppelt und dringen in das Material ein. Dort
regt das elektromagnetische Feld die Molekiile zum Schwingen an, was sich als Wirme duf3ert.
Besonders gut funktioniert dies, wenn die Molekiile polarisiert sind (z.B. bei Wasser). Materia-
lien aus unpolaren Molekiilen (z.B. einfache Kohlenwasserstoffe) eignen sich dagegen weniger
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Moden-Ruhrer Hohlleiter
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Bild 9.13.: Mikrowellenofen

Drehteller

zur Mikrowellenprozessierung. Da die Mikrowelle das zu prozessierende Material direkt, von
innen heraus, erwédrmt, ist die Mikrowellenheizung iiblicherweise deutlich schneller als eine
konventionelle Erwdrmung durch Strahlung oder HeiBluft, welche das Material grundsétzlich

von aullen erwédrmen und somit auf die meist langsamere Wirmeleitung angewiesen sind.

In Bild ist ein typischer Haushalts-Mikrowellenofen zur Speisenerwidrmung dargestellt.
Als Mikrowellenquelle wird ein sogenanntes Magnetron verwendet. Dabei handelt es sich um
eine Elektronenrohre, welche ein hochfrequentes elektromagnetisches Feld erzeugt. Die Funk-
tionsweise und weitere Mikrowellenrohren werden in [23] beschrieben. Die Frequenz betrigt
hierbei, wie auch bei den meisten anderen Mikrowellenanwendungen, 2,45 GHz. Dabei han-
delt es sich um eine sogenannte ISM-Frequenz (Industrial Scientific Medical) welche lizenzfrei

benutzt werden darf, solange die Abstrahlung gewisse Grenzen nicht iiberschreitet.

Eine wesentliche Anforderung an eine Mikrowellenprozessierungsanlage ist es, eine moglichst
gleichméfige Erwarmung zu erreichen. Insbesondere gilt es zu vermeiden, dass einzelne Berei-
che stark iiberhitzen (sogenannte Hot Spots), wihrend andere Bereiche kiihl bleiben. Aufgrund
der relativ kurzen Wellenldnge (=~ 12,2cm bei 2,45 GHz im Freiraum) gibt es im Material
Interferenzen verschiedener Feldanteile, so dass sich ein inhomogenes elektrisches Feld mit
verteilten Minima und Maxima ausbildet. Die daraus resultierende Erwédrmung ist ebenfalls
inhomogen. Dieses Problem kann umgangen werden, wenn man das zu prozessierende Mate-
rial durch das Feld bewegt, so dass alle Teile die Minima und Maxima des Feldes im gleichen
Mal durchlaufen. In Bild ist dies durch einen Drehteller realisiert. Eine andere Moglich-
keit besteht darin, das elektromagnetische Feld selbst zeitlich zu veridndern, indem mechanisch
bewegte Reflektoren, sogenannte Modenriihrer (engl. Mode Stirrer) eingesetzt werden. Auch
dieses Prinzip ist in Bild gezeigt.
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9.4.1. Grundlagen der Mikrowellenheizung

Ausschlaggebend fiir eine Erwdrmung durch Mikrowellen sind die durch das elektrische Feld
hervorgerufenen Strome (ohmsche Verluste) und dielektrischen Umpolarisierungsverluste. Bei-
de Mechanismen konnen zusammengefasst und durch einen effektiven Verlustfaktor [24] aus-
gedriickt werden
= (9.19)
’ WEQ
! charakterisiert dabei die dielektrischen Verluste und « ist die Leitfahigkeit des Materials. Die

innerhalb eines Volumenelementes AV in Wirme umgesetze Leistung ergibt sich damit zu
1 " 2 A
PW = §w505r7eH|E| | 72 (920)

Diese ist damit proportional zum effektiven Verlustfaktor €/ ¢ und der Frequenz. Damit be-
wirkt eine hohere Frequenz auch eine hohere Wirmewirkung. Dies folgt daraus, dass bei jedem
Umpolarisierungszyklus die gleiche Wiarme umgesetzt wird. Je mehr Umpolarsierungen pro
Zeiteinheit stattfinden, desto hoher ist die mittlere Wirmeleistung. Es ist dabei aber zu beach-
ten, dass &, und damit ¢/ ¢ im Allgemeinen selbst sehr stark frequenzabhéngig sind und fiir

sehr hohe Frequenzen gegen Null gehen.

Eine weitere sehr wichtige GroBe ist die Eindringtiefe. Wenn die Mikrowelle in ein Material
eindringt und dabei Energie in Form von Wirme abgibt, wird sie geddmpft. Der Wert, bei dem

—1 ~ 37 % bezogen auf die Materialoberfli-

die Leistungsdichte auf einen relativen Wert von e
che abgeklungen ist bezeichnet man als Eindringtiefe D,,. Fiir eine angenommene ebene Welle

gilt ndherungsweise

D _ aveE

p "
wgr,eff

(9.21)

Je hoher die Frequenz ist, desto geringer ist die Eindringtiefe. Fiir eine homogene Heizung sollte
die Materialdicke kleiner als die Eindringtiefe sein, da ansonsten die Heizung nur in der Nihe
der Oberfliche erfolgt und damit keine Vorteile mehr gegeniiber der konventionellen Heizung

aufweist.






A. Schreibweise orts- und
zeitabhangiger GroBen

A.1. Beliebige Orts- und Zeitabhangigkeit

Uy Amplitude, Scheitelwert, Gleichgrof3e
U allgemeine beliebige orts- und zeitabhéngige Grofle oder nur ortsabhidngige Grofle
U=UFt) oder U=U(7) (A1)

z.B. in kartesischen Koordinaten:
U = UlFt)éc+ Uy(7it) & + Uy(7it) (A2)

mit 7 = xeéx+yéy+ 26, (A.3)
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190 A. Schreibweise orts- und zeitabhéingiger Grofen

=l

X

Bild A.1.: Vektorielle Grofle im kartesischen Koordinatensystem

A.2. Bei harmonischer Zeitabhangigkeit
w(rt)  reelle Schreibweise der orts- und zeitabhéngigen GroBe
@(7t) = Re {ﬁ(f') ej“"ej“t} = U(7) cos(wt + ) (A.4)
u komplexe Schreibweise der orts- und zeitabhédngigen Grofle

i = U(7) [cos(wt + @) + j sin(wt + ©)]
= U(F) &% = U(F) /el (A.5)

U komplexe Amplitude
U =U(F)e? (A.6)

(U steht stellvertretend fiir H, E, B, D, etc.)

Eine sehr gute Einfithrung in den Umgang mit komplexen WechselgroB3en befindet sich in [[7].



B. Verzeichnis der verwendeten
Abkurzungen

Symbol Bedeutung Einheit
a Breitenabmessung eines Rechteckhohlleiters m

an hinlaufende Leistungswelle in Tor n VW
A Vektorpotential Vs/m
A Fliche m?
Aw Antennenwirkflache

[A] ABCD-Matrix

B magnetische Induktion Vs/m?
b Hohenabmessung eines Rechteckhohlleiters m

by, riicklaufende (reflektierte) Welle aus Tor n VW
B einfache Bandbreite Hz

B Blindleitwert S

B, parallel geschalteter Blindleitwert S

C Kapazitit F

C’ Kapazitit pro Lingeneinheit F/m
Cy Kapazitit pro Langeneinheit einer luftgefiillten Leitung F/m

c Lichtgeschwindigkeit im Medium m/s

o Lichtgeschwindigkeit im Vakuum (cy = 2,9979-10%m/s)  m/s

D elektrische Verschiebungsdichte As/m?
E elektrische Feldstirke V/m
[E] Einheitsmatrix

€x Ausbreitungsrichtung der ebenen Welle

f Frequenz Hz

fe Cutoft-Frequenz Hz

/o Dopplerfrequenz Hz

fzr Zwischenfrequenz Hz

G reeller Leitwert (ohmscher Leitwert) S
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192 B. Verzeichnis der verwendeten Abkiirzungen

Symbol Bedeutung Einheit

G Antennengewinn

G’ auf die Léngeneinheit bezogener Leitwert S/m

H magnetische Feldstirke A/m

h Plancksche Konstante (h = 6,62 - 10734 Js) Js

h Substrathohe bei Mikrostreifenleitung m

I elektrischer Strom A

J Stromdichte A/m?
I Flichenstromdichte (Strombelag) A/m

Jy Verschiebungsstromdichte A/m?

j imaginire Einheit j = /—1

k Boltzmannkonstante & = 1,381 - 107 Ws/K Ws/K

k Wellenzahl (Freiraumwelle) m~!

[ Leitungslinge m

L Induktivitét H

L auf die Lingeneinheit bezogene Induktivitit H/m

m Anpassungsfaktor

n Brechungsindex

Ng Rauschzahl (Noise Figure)

Py Wirkleistung W

Q Blindleistung var = 1 W

Q elektrische Ladung As

R reeller Widerstand (ohmscher Widerstand) Q

R Abstand (Radar) m

R auf die Léngeneinheit bezogener Widerstand Q/m

r Reflexionsfaktor

r Abstand m

s Welligkeitsfaktor (VSWR)

S Scheinleistung VA=1W

S Poynting-Vektor VA /m?
[S] Streumatrix

Smn Streuparameter

T Periodendauer s

T Temperatur K

t Zeit s

t Metallisierungshohe bei Mikrostreifenleitung m

=)

Transmissions-Matrix
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Symbol Bedeutung Einheit
U Spannung \Y%
VSWR  Stehwellenverhiltnis (s)

e Gruppengeschwindigkeit m/s

vp Phasengeschwindigkeit m/s

14 Energie J=1Ws
w Energiedichte Ws/m3
w Leiterbreite Mikrostreifenleitung m

X Blindwiderstand Q

Xs seriell geschalteter Blindwiderstand Q

Y komplexer Leitwert (Admittanz) S

YL Leitungswellenleitwert S

Yo, Y8 Bezugsleitwert Q

[Y] Admittanz-Matrix

Z komplexer Widerstand (Impedanz) Q

Z1, Leitungswellenwiderstand Q

Zy, Zg  Bezugswiderstand Q

[Z] Impedanz-Matrix

Q@ Déampfungskonstante einer Leitung m !

15} Phasenkonstante einer Leitung (Wellenzahl) m~!

Be Cutoff-Wellenzahl m~!

5. Wellenzahl im Hohlleiter (z-Richtung) m~!

o komplexe Leitungskonstante v = o + j3 m~!

0 Verlustwinkel rad
tan o Verlustfaktor

£ Dielektrizitdtskonstante ¢ = £ge, As/Vm
€0 Permittivitit des Vakuums 5 = 8,854 - 1072 As/Vm As/Vm
€r relative Permittivitit (Dielektrizititszahl)

Er off effektive relative Permittivitét

el Realteil der komplexen Permittivitit

el dielektrischer Verlustfaktor

€Y off effektiver Verlustfaktor

0 Winkel im Kugelkoordinatensystem (Elevation) rad

K elektrische Leitfahigkeit S/m

A Wellenldnge m

Ao Freiraum-Wellenlidnge m

A Wellenldnge im Hohlleiter (z-Richtung) m
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B. Verzeichnis der verwendeten Abkiirzungen

Symbol Bedeutung Einheit
] Permeabilititskonstante (o = o, Vs/Am
Lo Permeabilitit des Vakuums jio = 47 - 1077 Vs/Am Vs/Am
Ly relative Permeabilitit

) Raumladungsdichte As/m3

o Radarstreuquerschnitt m?

T Zeitkonstante s

© Phasenwinkel rad

Y Winkel im Kugelkoordinatensystem (Azimut) rad

w Kreisfrequenz, Winkelgeschwindigkeit st



C. Leitungsdiagramme
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Smith Diagramm in Widerstandsform

Bild C.1.
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-«—— Reflexionsfaktor r

Unin/Umax

m=

01
0

00
F 100
F200
C00
F 900

T
o
=3
1=

F1o

-«——— reflektierte Leistung

-<— mindb

Bild C.2.: Smith Diagramm in Leitwertform
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