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1, EINLEITUNG

Die Erzeugung neuer Frequenzen aus einer Schwingung gegebener Periodendauer
kann bekanntlich immer als Modulationsprozess betrachtet werden, Es entsteht dabei
im allgemeinen ein Spektrum, das sich aus Kombinationen von Tréiger- und Modula-
tionsfrequenz und deren Harmonischen zusammensetzt. Man kann diesen Fall durch-
aus als Frequenzumsetzung auffassen, weil es immer gelingt, eine im diskreten
Spektrum enthaltene Schwingung herauszugreifen. Energetisch gesehen ist aber jedes
Modulationsverfahren, welches ein breites Spektrum erzeugt, unwirtschaftlich, und
man ist bestrebt, das zur Verfiigung stehende Signal mit mdglichst geringen Verlusten
zu verschieben. Zwei Arbeiten sind in dieser Beziehung bemerkenswert. Die Unter-
suchung von Diemer et al. D beruht erstmals auf dem Gedanken der zeitproportionalen
Phasenmodulation, bietet aber keine praktische L&sung des Problems. Cumming
beniitzt eine Wanderfeldrdhre, in welcher die Geschwindigkeit des Elektronenstrahls
séigezahnférmig moduliert wird., Diese Losung hat den Vorteil, dass das in der Fre-
quenz verschobene Signal zugleich verstirkt wird.

Phinomenologisch betrachtet ist ein Frequenzumsetzer im allgemeinen ein Sechs-
pol mit einem Klemmenpaar fiir das Signal der Frequenz Wy, einem Klemmenpaar fiir
den Hilfsoszillator der Frequenz Wy und einem Klemmenpaar fiir das transformierte
Ausgangssignal ws. Die Umsetzung des Eingangssignals kann grundsétzlich auf zwet
Arten geschehen: entweder enthilt das Netzwerk nichtlineare Schaltelemente oder

.diese sind linear aber zeitabhingig. In beiden Fillen fiihrt die das System beherr-
schende Differentialgleichung auf Kombinationsfrequenzen. Wenn nun im folgenden
nur passive Frequenzumsetzer untersucht werden, deren Ausgangssignal aus einer
einzigen, vorher nicht vorhandenen Frequenz bestehen, so bedeutet dies eine Speziali-
sierung des allgemeinen Problems,

In der vorliegenden Arbeit werden zwei verschiedene Methoden der Frequenz-
umsetzung im Mikrowellenbereich analysiert, je eine Lisungsweise angegeben und
deren Eigenschaften anhand von Messergebnissen diskutiert.

Die erste Art der Umsetzung zeichnet sich aus durch eine zeitproportionale
Phasenmodulation des in der Frequenz zu verschiebenden Signals. Es wird gezeigt,
dass dieses Verfahren den Idealfall der Umsetzung darstellt. Die erwihnte Phasen-
modulation einer elektromagnetischen Welle wird durch die Anwendung eines erst-
mals durch Fox"/ beschriebenen Phasenschiebers verwirklicht, Die wesentlichsten
Bestandteile des Phasenschiebers bestehen aus Wellenleitern mit doppelbrechenden
Eigenschaften. Nach einer Darstellung der verschiedenen Moglichkeiten zur Erzeu-
gung von Anisotropie in Wellenleitern folgt die Beschreibung eines kontinuierlichen
Phasenschiebers, dessen Hauptbestandteil aus einem, in Analogie zur Optik so ge-



nannten A/2-Rohr besteht. Die Anisotropie dieses Elementes wird mittels eines
Ferritstabes kiinstlich hervorgerufen. Eine Diskussion der Messungen am vollstin-
digen Umsetzer weist schliesslich die Grenzen seiner Anwendbarkeit auf.

Die zweite Art der Frequenzumsetzung ldsst sich grundsitzlich in jedem
Frequenzbereich durchfiihren, gestaltef sich aber besonders einfach in der Hohl-
leitertechnik. Ihr Prinzip beruht auf Amplitudenmodulation bei gleichzeitiger Unter-
driickung des Trigers und eines Seitenbandes. Da zur Modulation Kristalldioden ver-
wendet werden, gestattet dieses Verfahren hohe Frequenzverschiebungen (einige 100
MHz). Die Messergebnisse werden mit der Theorie verglichen.

Schliesslich wird als Anwendung des Frequenzumsetzers eine Schaltung unter-
sucht, die es gestattet mit einem einzigen Mikrowellengenerator (Reflexklystron ge-
ringer Leistung) hohe Dimpfungen prizis zu messen. Weitere Verwendungsmdoglich-
keiten werden angegeben.



2. DIE METHODE DER ZEITPROPORTIONALEN PHASENMODULATION

2.1 Grundgedanke

Wie bereits erwihnt, kann jede Frequenzumsetzung eines gegebenen Signals
81 - exp(j wlt) als Modulationsprozess aufgefasst werden, d.h. das Ausgangssignal
wird die Form

Sg = Sy exp [J(wt+ ()]

annehmen, Sowohl Amplituden- als auch Phasenmodulation im iiblichen Sinn fiihren
auf mindestens zwei symmetrische bezw. antisymmetrische Seitenbﬁnder” und schei-
den fiir unsere Betrachtung aus. Sa(t) muss daher konstant sein, Aus der Betrachtung
von exp { J [wygt+ q(t)]} folgt leicht, dass eine neue monochromatische Schwingung
entsteht, wenn die Phase ¢(t) zeitproportional zu- oder abnimmt, wenn also

P(t) = wyt ist (Fig. 1a).

¥y “ PR

p.zwa _____ p— b

I""Tf% T

Fig. 1 Zeitproportionale Phasenmodulation

Eine weitere Moglichkeit ist durch sigezahnfSrmige Modulation von ¢ (t) gegeben
(Fig. 1b), sofern der Phasensprung ein ganzzahliges Vielfaches p von 2% ist. Die
Frequenz des Ausgnagssignals ist dann



- +
Wy = W Tpew,

Eine Fourier-Analyse von S3 bestitigt diese Aussage sofort. Ganz allgemein kann
daher gesagt werden, dass zeitproportionale Phasenmodulation eine ideale Frequenz-
verschiebung gestattet. Das Ausgangssignal S3 hat die Frequenz

wg = Wy Ip wy ®=012..) 21,1

wobei die Amplitude des Signals S3 gemiss Voraussetzung zeitunabhiingig ist. Sie
kann aber kleiner oder grésser werden als diejenige des Eingangssignals 54, je nach
dem ob passive oder aktive Elemente im Netzwerk zur Anwendung kommen. Auch in
dieser Beziehung wollen wir eine Einschrinkung in unseren Betrachtungen machen:

In den zu untersuchenden Frequenzumsetzern sollen keine aktiven Elemente vor-
kommen. Damit soll zum Ausdruck kommen, dass nach Lisungen gesucht wird, wel-
che moglichst verlustfreie Umsetzung gestatten.

In der Natur finden wir bereits die erste Realisierung des Problems im Phiino-
men des Doppelereffektes. Bekanntlich stellt ein Beobachter bei relativer Bewegung
zwischen einer Quelle elektromagnetischer (oder auch akustischer) Strahlung und
seinem Standort eine Aenderung der Wellenliinge oder Frequenz fest. Die exakte, re-
lativistische Formulierung des Dopplereffektes5 fiir eine gleichférmige Bewegung
lautet:

A o 1-( cosex 212
X :
V1-p2

wo A die ausgestrahlte Wellenlinge, X' die beobachtete Wellenlinge, o« der Winkel
zwischen der Wellennormalen in Richtung des Beobachters und dem Geschwindigkeits-
vektor V und (3 das Verhiltnis zwischen Geschwindigkeit v und Lichtgeschwindig-
keit ¢ bedeuten. Fiir nicht zu grosse Geschwindigkeiten (3 << 1) wird der Ausdruck
ganz einfach und man erhilt fiir die Frequenzverschiebung mit guter Niherung

w-w' = %"— v coseX 21,3

d.h. die beobachtete Frequenz nimmt zu, wenn Beobachter und Queller sich nihern.
Der Dopplereffekt kommt unter anderem auch in der Radartechnik zur Anwendung, da
er die Trennung von Standzeichen und beweglichen Objekten ermdglicht. Um ein Bild



von der Grosse des Dopplereffektes zu geben, sei erwidhnt, dass ein Radarziel mit
v = 300 ms-1 bei 1 cm Wellenliinge eine Frequenzverschiebung von 60 kHz hervor-
Tuft, '

Aus dieser kurzen Darstellung des Dopplereffektes ist die enge Verwandtschaft
mit der Phasenmodulation ersichtlich. Hilt man insbesondere v und « konstant, so
erfiillt der Effekt unsere Forderung nach idealer Frequenzumsetzung. Leider kann
man den gewiinschten Zustand aus geometrischen Griinden nicht beliebig lange an-
dauern lassen, sodass wir gezwungen sind, uns nach geeigneten Phasenschiebern um-
zuschauen. Auch diese miissen der Forderung geniigen, dass man die Phase zeit-
proportional (kontinuierlich oder sigezahnférmig) indern kann. In der Mikrowellen-
technik sind eine Reihe von Phasenschiebern bekannt, die sich grundsétzlich fiir
Frequenzumsetzung eignen konnten., Die Phase wird dabei meistens durch eine Aen-~
derung in der Geometrie des Hohlleiters mechanisch geschoben. In einem einzigen
Fall - der spiter eingehend behandelt werden soll - gelingt es, eine kontinuierliche
Phasendrehung zu erzwingen. Alle anderen Ausfiihrungsformen kénnten nur durch
mechanisch gesteuerte, sigezahnférmige Phasenmodulation zur Anwendung gelangen,
Ganz allgemein kann aber von mechanisch gesteuerten Phasenschiebern gesagt wer~
den, dass sie sich nur fiir Frequenzinderungen bis etwa 50 Hz eignen. Ihre bedeu-
tendste Anwendung finden solche Phasenschieber auf dem Gebiet der Richtstrahl-
antennen zur Steuerung des gebiindelten Strahls (lobeswitching).

Mit der Einfiihrung der Ferrite im Mikrowellengebiet konnten neue Wege be-
schritten werden. Durch magnetische Steuerung der Permeabilitit der Ferrite kann
nidmlich die Fortpflanzungskonstante einer Hohlleiterwelle geindert werdene)’ n, 8).
Die zitierten Autoren beschreiben Phasenschieber sowohl fiir rechteckige als auch
runde Hohlleiter, die sich dadurch kennzeichnen, dass die Phase als Funktion des
Magnetisierungsstromes nur bis zu einem gewissen Maximalwert anwachsen kann.
Die Phasendrehung ist ausserdem abhingig von der Sittigungsmagnetisierung des
Ferrites und der geometrischen Anordnung im Hohlleiter. Folglich eignen sich diese
Phasenschieber als Frequenzumsetzer nur dann, wenn sigezahnfsrmige Modulation
angewendet wird, Die Realisierung der vorgeschlagenen Lisung birgt aber verschie-
dene Schwierigkeiten, auf die hier kurz eingegangen werden soll.,

a) Die Phasendrehung ist im allgemeinen eine nichtlineare Funktion des dusse-
ren Magnetfeldes und somit des Magnetisierungsstromes. Um das Ausgangsspektrum

“des Frequenzumsetzers rein zu halten von unerwiinschten Kombinationsfrequenzen,
miisste der Strom entsprechend der Phasen-Strom-Kennlinie in komplizierter Weise
gesteuert werden, Gibt es Bereiche auf dieser Kennlinie, welche mit guter Niherung
linear sind, dann muss die Phase um mindestens 2% gedreht werden kdnnen. Der
Ferrit muss in dem Fall mittels eines Vormagnetisierungsfeldes im giinstigsten
Arbeitspunkt der Kennlinie betrieben werden,
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b) Der Abbau der im Magnetfeld gespeicherten Energie kann beim Phasensprung
nicht unendlich rasch vor sich gehen. Aus diesem Grund wird das Spektrum des Um-
setzers noch andere Frequenzen ausser derjenigen von Gl. 21,1 enthalten,

c¢) Das zur Aussteuerung des Phasenschiebers benstigte Magnetfeld ist bei Ver-
wendung geeigneter Ferrite heute noch recht hoch (200 - 1000 A/cm), Sieht man von
den unvermeidlichen Wirbelstromverlusten im Hohlleiter ab, so braucht man trotz~
dem leistungsfihige Modulatoreng) um die Verluste in der Magnetwicklung zu decken.

2.2 Der kontinuierliche Phasenschieber

Wie im vorangehenden Abschnitt erwihnt wurde,. kennt man in der Hohlleiter-
technik nur eine LOsung fiir die kontinuierliche Phasendrehung einer Welle. Sie wurde
von Fox3) angegeben und in verschiedenen Ausfiihrungsformen untersucht. Das We-
sentliche an diesem Phasenschieber ist ein A/2-Rohr - in Analogie zum sogenannten

A/2-Plittchen der Optik - welches eine einlaufende zirkular polarisie\rte Welle in
eine im umgekehrten Sinn drehende, zirkular polarisierte Welle verwandelt. Die
Transformation gelingt nur dann, wenn das Rohr fiir jeden einzelnen Schwingungs-
modus zwei ungleiche Fortpflanzungskonstanten hat. Die Kristalloptik bezeichnet die-
se Erscheinung mit Doppelbrechung und fiihrt sie zuriick auf eine Anisotropie der Di-
elektrizititskonstante. Die Phase der austretenden Welle hingt ab von der riumlichen
Lage der optischen Achse. Weil in der Hohlleitertechnik meistens linear polarisierte
Wellen beniitzt werden, muss vor und nach dem A/2-Rohr ein Gebilde eingefligt wer-
den, welches die einlaufende, linear polarisierte Welle in eine zirkular polarisierte
verwandelt und umgekehrt die phasengeschobene Welle wieder in eine linear polari-
sierte zuriickfiihrt. Man macht diese Transformatron mit dem sogenannten A/4-Rohr,
das wiederum einem optisch einachsigen Kristall ganz bestimmter Dicke entspricht.

Im folgenden sollen zuniichst die beiden Hauptbestandteile des Phasenschiebers
mit Hilfe der Streumatrix analysiert werden.

2.2.1 Das A/4- und */2-Rohr

Bekanntlich {ibertrigt der runde Hohlleiter die Hauptschwingung (TEII) in jeder
beliebigen Polarisationsrichtung. Eine elliptisch polarisierte Welle kann daher nach
der Fresnel'schen Methode jederzeit aus zwei unabhiingigen und zueinander senkrecht
stehenden, linear polarisierten Wellen zusammengesetzt werden. Das Mass der
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Elliptizitdt wird dabei durch den riumlichen Phasenunterschied der Wellen in den
beiden frei wihlbaren orthogonalen Polarisationsebenen bestimmt. Wir knnen aus
diesen Ueberlegungen schliessen; dass der runde Hohlleiter fiir den betrachteten
Schwingungstyp als Achtpol aufzufassen ist, wobei jedem Eingang eine Polarisations-
ebene zugeschrieben wird. Das frei gewihlte Paar zusammengehdrender, orthogo-
naler Polarisationsebenen lisst sich ausserdem durch eine Drehung des Koordinaten-
systems in ein neues Paar verwandeln, da der runde Hohlleiter keine Vorzugspolari-
sation besitzt. Die Koordinatendrehung entspricht einer linearen Transformation der
Wellenamplituden. Bezeichnen wir die einlaufenden Wellen durch den Spaltenvektor

_ a
a = ag 221.1
a4

und die gestreuten, d.h. auslaufenden Wellen durch den Spaltenvektor

b = |b2 221.2

dann besteht fiir den erwihnten Achtpol die Matrixbeziehunglo)

b=8 - a 221.3

S nennt man die Streumatrix des Achtpols. Sie wird symmetrisch und unitir
falls der Achtpol verlustfrei ist. Die Indizes 1 und 2 sowie 3 und 4 beziehen sich auf
das zusammengehrende Paar orthogonaler Polarisationsebenen. Drehen wir jetzt
beispielsweise das System (1, 2) um den Winkel 8 in ein gestrichenes System (1, 21),
dann kann leicht gezeigt werden, dass die neue Streumatrix

-1

S'=T"8 T 221.4
cos 6 -sin 6} 0
sin 8 cos 81 221.5
mit T = T -1 0
10 1

lauten muss. Schliesslich sei noch eine weitere Traasformationsregel erwihnt, wel-
che allgemein fiir 2n-Pole gilt. Verschiebt man nfiimlich die Bezugsebene des k-ten
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Eingangs um den Weg 1, vom 2n-Pol weg, dann wird die neue Streumatrix 8" ge-
bildet durch

s" = P § P 221.6

wobei P nur in der Hauptdiagonale von Null verschiedene Elemente enthilt. Das
Element hat den Wert

)\k ist die Wellenlinge im k-ten Wellenleiter.

Um nun die Eigenschaften des A/4- und A/2-Rohres zu untersuchen, sei ein
gerader verlustloser Hohlleiter mit anisotropen Fortpflanzungskonstanten angenom-
men. Dieser Forderung geniigt beispielsweise ein elliptischer Hohlleiter, Die Haupt-
achsen der Ellipse liegen in den Hauptpolarisationsebenen (Fig. 2).

Fig. 2 Elliptischer Hohlleiter

Bezeichnen wir mit M1 = j (3 die Fortpflanzungskonstante in Polarisations-
ebene (1, Z) bezw. (3, Z) und mit I"z =j pz die Fortpflanzungskonstante in der Po-
larisationsebene (2, Z) bezw. (4, Z) dann lisst sich die Streumatrix des Achtpols fiir
die Bezugsebenen durch z = 0 und z = 1 sofort angeben:



-3 )
o I i Pil o . V)
- | -
P B _i_‘J_i’_Fl?_ 1 -1 R I _{"_e_’_l(_P 2 iy
e Pl o 1 0
s 0 : _a\l
0 e Pl | S () ﬂ1)= 0
Fiir unsere Belange sind zwei Fille von besonderem Interesse. 221.8
1. Fall: ({jz- ﬁl)l =t T/
1o
0 -
 Bal I 0%
s =e P1 ————t———— 221.9
1 0o |
I o
0xj |

Aus der Streumatrix ktnnen wir folgendes herauslesen:

a) Linear polarisierte Wellen parallel zu 1 oder 2 erscheinen am Ausgang bei z=1
wiederum als linear polarisierte W =llen parallel zu 3 oder 4.

b) Eine Welle, deren Polarisationsrichtung in der Winkelhalbierenden zwischen der
1- und 2-Achse liegt, kommt als rechts- bezw. linksdrehende zirkular polarisierte
Welle bei z=1 heraus,

c) Eine bei z=0 einlaufende zirkular polarisierte Welle erscheint bei z=1 als linear
polarisierte Welle parallel zur 3- oder 4-Achse, je nachdem ob eine rechts- oder
linksdrehende Welle benutzt wurde.

2. Fall: ( Bs- f-"l)l =7

s =Pyl 221.10
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Hieriiber lassen sich folgende Aussagen machen:

a) Linear polarisierte Wellen parallel zu 1 oder 2 erscheinen am Ausgang bei z=1
wiederum als linear polarisierte Wellen.

b) Eine linear polarisierte Welle wie im 1, Fall unter b) beschrieben, erscheint auch
als linear polarisierte Welle am Ausgang. Die Polarisationsebene hat sich aber in-
zwischen um 90° gedreht.

c) Eine zirkular polarisierte Welle erscheint nach Durchlaufen des */2-Rohres als
eine im umgekehrten Sinn drehende zirkular polarisierte Welle.

d) Dreht man das Rohr bei gleichbleibender Fortpflanzungsrichtung um den Winkel e,
dann erfihrt die zirkular polarisierte Welle eine Phasenverschiebung um 2 8. Dies
ldsst sich leicht mit den Gl. 221.4 und 221, 5 nachweisen.

Die Eigenschaften des A/4- und A/2-Rohres decken sich vollstindig mit den
Eigenschaften der A/4- und A/2-Plittchen optisch einachsiger Kristalies), sofern
wir von Dispersionserscheinungen der Kristalle absehen. Bei den letzteren wird die
Anisotropie des Fortpflanzungsmasses hervorgerufen durch eine Anisotropie der Di-
elektrizititskonstanten, beim elliptischen Hohlleiter hingegen durch die Geometrie
des Querschnittes, denn hier ist selbstverstindlich die Dielektrizititskonstante und
die magnetische Permeabilitiit unabhingig von den Raumkoordinaten.

2.2.2 Der volistﬁndige Phasenschieber

Der Phasenschieber besteht, wie bereits erwiihnt, aus einem drehbaren A/2-
Rohr, welches beidseitig durch A/4-Rohre ergiinzt wird, In Fig. 3 ist dies schema-
tisch dargestellt, wobei gleichzeitig die Grundpolarisationsrichtungen 1, 2 und die
Hilfspolarisationsrichtungen 3, 4 eingetragen sind. Die Streumatrix des Phasenschie-
bers lisst sich nun mit Hilfe der. Gl. 221.4 und 221,6 schrittweise entwickeln.

Abschnitt 0-A ist ein runder Hohlleiter, an welchem lediglich die Trans- ‘
formation von den Grundpolarisationsrichtungen 1, 2 zu den um 45° gedrehten Hilfs-
polarisationsrichtungen 3, 4 vorgenommen wird.

Im 1, 2-System lautet die Streumatrix des runden Hohlleiters

0010
_ 9 0 00 1
S, =e 1 1000 222,1
0100



Fig. 3 Grund- und Hilfspolarisationsrichtungen im Rotationsphasenschieber

Nach der Drehung des Koordinatensystems um 45° gilt

0
~ J1 |0 0.1 1
S = TS, T =
1 (-} 53 1-1 0 0
1100
222.2
V2 0_0 0
it c -1 0vV2o0 0
mi V7 00 1-1
0 011

und @4 = Phasendrehung von 0 bis A.

Abschnitt A-D istein A/4-Rohr, welches die normalerweise linear pola-
risierte Welle in eine zirkular polarisierte iiberfiihrt. Der Vorgang entspricht einer
Verschiebung der Referenzebene des 4-ten Eingangs unseres Achtpols um eine Viertel-
Wellenliinge, d.h, gemiiss Gl. 221,7 ist

Pgg = -



1000
0100
und P = 1lo0o01o0
0 0 0 -j
Die Streumatrix 81 geht damit {iber in
S -
s PS,P I 91+ 72) ° j—-l 3 222.3
2 1 NG 1 -1l .
- - | 0
|

Abschnitt B-C ist das A/Z-Rohr. Da die "optische" Achse des Rohres
irgend einen Winkel 6 zur Achse 4 annehmen kann, soll Sz vorerst durch eine Dre-
hung des Koordinatensystems 3,4 um den Winkel 6 transformiert werden gemiiss
Gl. 221.4, Wir erhalten dann

| - i
o
o Je1e9) | {-ef® el
sy = Ts,T = o [ 222.4
_je j9 'je+jel 0

Dem Durchgang der Welle durch das A/2-Rohr entspricht eine Verschiebung der 4-ten
Referenzebene um eine halbe Wellenlinge, also A

10l
1 d P 0 1]
p = - un: = —— ——
44 T1io
0 lo-1
womit
| s s
. ) . 0 I e. ]e je.]e
S} PS,P More ¥ | ’l-ée——ji]e— 222.5
s L V2 P L L : )
je-]e jeje { 0

Schliesslich drehen wir das Koordinatensystem um den Winkel 6 zuriick mittels

T (-8) = T



und erhalten

0 { o 219 je;?de
T . I 91+ 02+ 93) _ _{_ez]e jo21°
83 = T(-8). 85 . T (-8) = 7z T IE .
jo-210 s 200 |
222.6

Abschnitt C-D ist wieder ein A/4-Rohr, welches die zirkular polarisierte
Welle in eine linear polarisierte umwandelt, Wir bekommen jetzt, dhnlich wie im Ab-
schnitt A-B,

ej(l{’1+ Yo+ P33+ Oy) -e

S4 = P s3 P = \/E ~2j0

222,17

Im Abschnitt D-E drehen wir zum Schluss die Hilfspolarisationsrichtungen
3, 4 wieder in die Grundpolarisationsrichtungen 1, 2 und finden

s5 = el(V1+ 02+ 03+ G4t W5) tz—je—o‘—+ ——————— 227.8

nach Durchlaufen des gesamten Gebildes als linear polarisierte Welle austritt und
eine Phasendrehung erfihrt, denn

b = e](zw —29)

O OO
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In diesem Fall wird der Hohlleiter mit zunehmendem Winkel elektrisch ver-
kurzt und mit abnehmendem Winkel verlingert. Des weiteren folgt, dass eine halbe
Umdrehung des »/2-Rohrs eine Phasenverschiebung der Welle um 2% hervorruft
und dass eine kontinuierliche Rotation dés Rohrs eine ebenfalls kontinuierliche Pha-
senverschiebung erzeugt. Es liegt nun auf der Hand, mit diesem Mittel zeitproportio-
nale Phasenmodulation zu betreiben. Die Grisse der Frequenzverschiebung hingt
dabei ausschliesslich ven der Drehzahl des »/2-Rohrs ab. Es ist aber ganz klar,
dass durch mechanische Rotation des Rohrs die Frequenz bestenfalls etwa 100 Hz
verschoben wefden kamn und daher diese Lsung nur beschrinktes Interesse bietet.
Im folgenden soll nun gezeigt werden, dass mittels kiinstlich erzeugter Anisotropie
der Fortpflanzungskonstanten die Frequenzumsetzung wesentlich erhtht werden kann.

2.3 Ueber die anisotrope Wellenfortpflanzung
in Hohlleitern

Bekanntlich unterscheidet man in der Optik zwei Fille anisotroper Fortpflan-
zungsmedien, ndmlich die permanent anisotropen Medien und solche, die durch Hus-
sere Einfliisse kiinstlich anisotrop gemacht werden. Zu den ersteren zihlt man alle
Kristalle mit natiirlicher Doppelbrechung. Kiinstliche Anisotropie erhilt man auf
verschiedene Arten, z.B. durch mechanische Deformation von Glas oder durch den
magnetoptischen Cotton-Mouton Effekt an Fliissigkeiten oder durch den elektroopti-
schen Kerreffekt an Fliissigkeiten und Gasen11 .

Eine im wesentlichen libereinstimmende Beschreibung der anisotropen Wellen-
fortpflanzung ldsst sich auch in der Mikrowellentechnik durchfiihren.

Permanent anisotrope Fortpflanzung erhilt man, wie im Beispiel
des elliptischen Hohlleiters, durch besondere Formgebung des Wellenleiterquer-
schnittes. Hier ist weder die Dielektrizititskonstante noch die Permeabilitit des Me-
diums richtungsabhingig, dagegen wird die Fortpflanzungskonstante eines bestimm-
ten Schwingungsmodus bestimmt durch die Frequenz der Schwingung und die Dimensio-
nen des Querschnittes. In den hiufigsten Fillen besitzt der Querschnitt zwei orthogo-
nale Symmetrieachsen. Regt man nun parallel zu diesen Achsen gleichfrequente linear
polarisierte Wellen desselben Schwingungsmodus an, danhn kann ohne weiteres gezeigt
werden, dass die beiden Wellen unabhiingig voneinander durch den Hohlleiter laufen.
Einen Grenzfall anisotroper Fortpflanzung stellt der gewthnliche rechteckige Hohl-
leiter dar. Die Querschnittsdimensionen sind aber derart gewihlt, dass in jedem
Modus eine der beiden Fortpflanzungskonstanten entartet und reell wird. Im runden
Hohlleiter schliesslich ist jede Polarisationsrichtung gleichwertig.



- 19 -

Kiinstliche Anisotropie in Mikrowellenfeldern ist bis heute erst am ferro-
magnetischen Material Ferrit hinreichend untersucht wordenlz)' 13). Der magnet-
optische Faraday-Effekt und der Cofton-Mouton—Effekt haben in einer Reihe sehr
interessanter Anwendungen in der Mikrowellenschaltungstechnik Platz gefunden. Es
sei hier an nichtreziproke Elemente wie Richtdimpungsglieder (isolator), Cirkula-
toren, Gyratoren usw. erinnert8)’ 13). Ueber den elektro-optischen Kerr-Effekt in
Mikrowellenfeldern ist zur Zeit nur sehr wenig bekannt. Die in der Optik hdufig un-
tersuchten Fliissigkeiten Nitrobenzol und Schwefelkohlenstoff haben nur geringe dop-
pelbrechende Eigenschaften, sodass sich wenig Aussicht bietet, diese Stoffe fiir
kiinstliche Anisotropie in Mikrowellenfeldern bis zu Millimeterwellen heranzuziehen.
Immerhin wire es nicht uninteressant, diese Frage einmal n&her zu untersuchen.
Das Verhalten ferroelektrischer Stoffe im Mikrowellenbereich ist nur in wenigen
Fillen untersucht worden14)’ 15); Angaben iiber die Grosse der Doppelbrechung sind
nicht bekannt,

Wenn wir jetzt zur Realisierung der Frequenzumsetzung durch den kontinuier-
lichen Phasenschieber nur noch Ferrite in Betracht ziehen, dann liegt der Grund
ausschliesslich darin, dass gegenwiirtig keine geeigneteren Stoffe mit doppelbrechen-
den Eigenschaften zur Verfiigung stehen.

Die Bestimmung der Fortpflanzungskonstanten in einem mit Ferrit belasteten
Hohlleiter fordert die Losung der Wellengleichung unter den gegebenen Randbedin-
gungen. Exakte L&sungen sind bisher nur fiir den vollstlindig mit Ferrit ausgefiillten
runden Hohlleiter im Falle longitudialer Magnetisierungls) und fiir den vollstindig
oder teilweise mit Ferrit ausgefiillten rechteckigen Hohlleiter im Falle transversa-
ler Magnetisierungs) gefunden worden. Aber gerade der uns interessierende, runde
Hohlleiter mit einem transversal magnetisierten, axial gelagerten runden Ferritstab
bietet einer ex;akten‘ Analyse grosste Schwierigkeiten. Mit Hilfe der Polder'schen
Arbeit!? lassen sich aber gewisse Schliisse iiber das qualitative Verhalten in diesem
bestimmten fall machen. In der zitierten Arbeit wird die Fortpflanzung einer ebenen
TEM-Welle in einem unendlich ausgedehnten homogen vormagnetisierten Ferritme-
dium untersucht (Fig. 4).

Die Analyse liefert folgendes Ergebnis fiir die Fortpflanzungskonstante:

y 2 1
r2 _ Epo [(I.lz- af.z—lu)sin2 S+2a] £ [( p2- w2- p)zsin4 $44 x2cos2 Y] V2
w2 2 (p-1)sin2 $+1

23.1

Dabei bedeutet £ die Dielektrizititskonstante des Ferrits und i und 2 sind die

Tensorkomponenten der Permeabilitét
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Fig. 4 Koordinatensystem im Ferrit

Gl. 23.1 lisst sich mit Hilfe der Phasengeschwindigkeit

v = df  _ jw
dt r
etwas umformen und lautet dann
2
LT AN S > [2-12-p)sin®S+2n] ¢ [(p%-x2-m)sin $uanPeos®$] 2
2 .
w 8cPo v2 2 (;,1-1)sin2 J41

23,3

Aus der letzten Gleichung ist die doppelbrechende Eigenschaft des Ferrits ohne
weiteres ersichtlich. Zwei Fille, nimlich $=0 und 4= % kommen in der Mikro-
wellentechnik zur Anwendung.

1. Fall: ¥=0, Magnetisieruhg parallel zur Fortpflanzungsrichtung der Welle.

Es ist dann n% = E(p+ )
.4
und n% = er(}l - %) 23
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Die normalen Fortpflanzungsmodi sind links- bezw. rechtsdrehend zirkular
polarisiert, d.h. der Ferrit ist optisch aktiv. Dieses Ergebnis dussert sich in der
bekannten Faraday-Rotation,

Scharfmann7) niitzt im Zusammenhang mit rechtsdrehend zirkular polarisier-
ten Wellen den stark feldabhingigen Brechungsindex ng fiir stromgesteuerte Phasen-
schieber aus. Diese Methode wiirde sich aber nur bei sigezahnférmiger Phasenmo-
dulation fiir Frequenzumsetzung eignen.

2. Fall: 4= —"fz— , Magnetisierung transversal zur Fortpflanzungsrichtung
der Welle.
Fiir die Brechungsindizes ergeben sich die Beziehungen
2 2 _ al,-2 _
ny = & A 2 (HyL zu h-Komponenten der Welle)
R
23.5

2 H. Il zu h-Komponenten der Welle
n2 = (1, p )

1
™

Die normalen Fortpflanzungsmodi sind zwei linear polarisierte Wellen mit un-
gleicher Phasengeschwindigkeit, d.h. der Ferrit ist doppelbrechend. Dies entspricht
dem bekannten Cotton-Mouton-Effekt. Fiir ungedimpft priizessierende magnetische
Elementardipole gelten die Ausdriicke

2
¥ Ho-w
23.6
_ wM .
® =
yHZ-w?
MHz 8) .
wobei y = 3,5 7 und M die Magnetisierung bedeutet. Durch Einsetzen der
Acm~
Werte von Gl. 23.6 in Gl. 23.2 findet man die Fortpflanzungskonstanten
s W lz(HO'l'M)Z - wz
=118 3 2
c ¥ H O(HO+M) -w
23.7
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Die nihere Betrachtung der ersten Gl. 23.2 zeigt, dass wir starke Doppelbre-
chung erst in der Niihe ferromagnetischer Resonanz erwarten kiénnen. Ferner sehen
wir, dass die Fortpflanzungskonstante [} in erster Niherung proportional zur Fre-
quenz verliuft. Die Phasenverschiebung ¢ pro Lingeneinheit zwischen den beiden
ausgezeichneten Wellen erhalten wir schliesslich aus
Y2

| | w 1 XZ(HO + M)Z - wz
¢=|r -r = & fF 1- 23.8
o ¢ VT y2H(Hy + M) -2

Unsere Annahme ungedimpft prizessierender Elementardipole gilt aber niemals
in Resonanznihe, sodass wir gezwungen sind, weitab von der Resonanz zu arbeiten.
Gl. 23,8 lisst sich dann approximieren durch

. 2
b = VEr y" MO, + M) 23,9
2we

Um sich ein Bild zu machen iiber die Gréssenordnung der Phasenverschiebung ¢
sei erwihnt, dass fiir einen Ferrit dessen Sittigungsmagnetisierung M*=2000 Gauss,
€. = 9 bel einer Kreisfrequenz w = 4w . 101%1 yna H, = 102 Acm™! sich ergibt

¢ = 0,5rad em™! = 25 grad em™!

Obschon dieser Wert nur fiir eine TEM~Welle im unendlich ausgedehnten Ferrit-
medium gilt, darf ein messbarer Wert erwartet werden, wenn wir die Welle durch
einen runden, teilweise mit Ferrit gefiillten Hohlleiter schicken. Die Untersuchungen
von Karyanis et al. 17) im 3 cm-Band bestiitigen dies. Die besondere Aufgabe besteht
nun darin, die geometrischen Grossen des Ferritelementes experimentell so zu be-
stimmen, dass die gesamte Phasenverschiebung zwischen der "ordentlichen" und
"ausserordentlichen” Welle den Wert ® annimmt. Fiir unsere Zwecke der Frequenz-
umsetzung muss ausserdem das transversale Magnetfeld um die Hohlleiterachse ro-
tieren kdnnen. Um eine mdglichst hohe Frequenzverschiebung zu erhalten, wird am
einfachsten ein Drehfeld mittels eines Zweiphasensystems erzeugt.
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2.4 Technologische Ausfiihrung

Der im Abschnitt 2.2 beschriebene Phasenschieber wurde fiir die Grundfrequenz
f1 = 24 GHz entworfen. Die verfiighare Mikrowellen-Messeinrichtung bestand aus
Hohlleiterkomponenten mit rechteckigem Querschnitt (amerikanische Norm WR-42),
Es war daher notwendig, neben den A/4- und */2-Rohren geeignete Ueberginge vom
rechteckigen zum runden Querschnitt zu konstruieren. Mit Hilfe eines konischen
Stempels (Oeffnungswinkel 80) konnte der rechteckige Kupferhohlleiter auf 9 mm
Durchmesser ausgeweitet werden, Senkrecht zur Polarisationsebene des dominanten
Schwingungsmodus wurde eine Absorbtionsschicht aus einem metallisierten Glastriiger
eingefiihrt um ungiinstige Mehrfachreflektionen innerhalb des Phasenschiebers zu ver-
hindern. Das Stehwellenverhiltnis (VSWR) war im Band von 22 - 26 kMHz kleiner als
1,08, Das 7/4-Rohr wurde aus einem kreiszylindrischen Rohr von 9 mm Durchmes-
ser hergestellt. Um ihm die notwendige anisotrope Fortpflanzung zu geben, musste
lédngs einer Mantellinie eine metallische Rippe zugefiigt werden. Diese Rippe hat auf
linear oder zirkular polarisierte Wellen denselben Einfluss wie ein elliptischer Hohl-
leiter, Thre Dimensionen betragen bei 24 GHz etwa 45 mm in der Linge, 2 mm in der
Hohe und 1 mm in der Dicke. Durch eine zweifach gestufte Impedanztransformation
konnte eine gute Anpassung der Stosstelle an den runden Hohlleiter im betreffenden
Frequenzband gewihrleistet werden. Da vom */2-Rohr eine starke Frequenzabhin-
gigkeit zu erwarten ist, wurden keine Anstrengungen unternommen, das A/4-Rohr
breitbandig zu gestalten. Um aber das Verhalten des ganzen Frequenzumsetzers bes-
ser beurteilen zu kénnen, seien im Abschnitt 2.5 unvollkommene d.h. frequenzab-
hingige A/4- und A/2-Rohre untersucht.

Das A/2-Rohr besteht im wesentlichen aus einem kreiszylindrischen Rohr, in
dessen Innern koaxial ein runder Ferritstab gelagert wird. Als Rohr wurde ein beid-
seitig gedffnetes, diinnwandiges Reagenzglas von ebenfalls 9 mm Durchmesser be-
niitzt. Seine Innenseite musste mittels Einbrennsilber leitend gemacht werden. Die
Dicke der leitenden Schicht soll 0,01 mm nicht {iberschreiten, da sonst bei grosseren
Frequenzverschiebungen eine zu grosse Dimpfung des dusseren magnetischen Dreh-
feldes infolge Wirbelstromerzeugung in Kauf genommen werden muss. Andererseits
darf die Schicht nicht zu diinn sein, weil dann die Voraussetzungen fiir Hohlleiterwel-
len nicht mehr gegeben sind, d.h. ein Teil der Mikrowellen kann durch die Schicht in
den freien Raum austreten.

Der Ferritstab darf wegen seiner hohen Dielektrizititskonstante ( Ex:-' 9 : 16)
nicht den ganzen Hohlleiterquerschnitt ausfiillen, Er wiirde sonst die Grenzfrequenz
aller TE- und TM-Schwingungstypen so stark erniedrigen, dass die einfallende TEq1-
Welle an den Stosstellen in héhere Modi transformiert wird. Durch ihre ungiinstige
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Feldverteilung in bezug auf das Vormagnetisierungsfeld verursachen sie aber im all-
gemeinen einen geringeren Anisotropieeffekt als der TE11-Modus. Die experimentel-
len Untersuchungen haben gezeigt, dass in solchen Fillen entweder grosse Dimpfungs-
spitzen oder zu geringe Unterschiedlichkeit der Phasenkonstanten in zwei orthogonalen
Polarisationsrichtungen resultieren. Als wirksame Massnahme hat sich die Verjiin-
gung des Hohlleiterquerschnittes iiber einem Teil des Ferritstabes herausgestellt.
Der Stab wird durch eine dielektrische Blichse mit metallisierter Oberfliche zentriert
und gelagert, mit dem Zweck, einerseits den Querschnitt des Hohlleiters zu verengen
und andererseits die Wirbelstromerzeugung weitgehend zu vermeiden.

Die Anpassung des Ferritelementes an den normalen runden Hohlleiter stellt
ein weiteres wichtiges Problem. Es konnte nur in einem engeren Frequenzband (ca.
400 MHz) einigermassen befriedigend gelést werden. Die besten Ergebnisse verschie-
dener Versuche zeigten konisch zugespitzte Ferritstibe oder zylindrische Stiibe mit
Teflonspitzen, Dabei wurde festgestellt, dass geringe Aenderungen in der Linge des
Ferrites oft grosse Verdnderungen in den Uebertragungseigenschaften des 2/2-Roh-
res hervorriefen. Es konnte nicht festgestellt werden, in welchem Mass Mehrfachre-
flexionen und Modustransformationen an dieser Erscheinung beteiligt sind.

Teflonspitze

Ferritstab 65 8

metallisierte Trolitulbuchse
\ metallisiertes Glasrohr

0
L

15 27 15

Fig. 5 Querschnitt durch A/2-Rohr

Anstelle von Ferritstidben sind von Karyanis et al, 17) auch Ferritrohre mit gu-
tem Erfolg verwendet worden. Seine Untersuchungen bewegen sich allerdings im 3cm-
Band, in welchem man mit einer geringeren magnetischen Erregung auskommt (s.

Gl. 23.7). Unsere Versuche mit RShrchen im 24 GHz Gebiet verliefen erfolglos, da
weder geeignete Ferrite noch passende Rohrformen zur Verfiigung standen. Die nach-
trigliche Bearbeitung von Ferritrohren durch Schleifen und Bohren ist recht mithsam,
weil das Material spréde und briichig ist.
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Ein vierpoliger Stator, der durch zwei um 90° phasenverschobene Niederfre-
quenzstréme erregt wurde, lieferte das fiir die Frequenzumsetzung notwendige ma-
gnetische Drehfeld von etwa 650 A/cm. Das recht hohe Magnetfeld bedingt sorgfiltige
Anpassung der Statorwicklung an die Endstufen der Leistungsverstirker. Ausserdem
ist der magnetische Kreis iiber den Ferrit durch relativ grosse Luftspalte unterbro-
chen, sodass die resultierende hohe Induktivitéit der Wicklung durch in Reihe geschal-
tene Kapazititen kompensiert werden musste. Die obere Grenzfrequenz der beiden
verfiigbaren Leistungsverstirker betrug 7 kHz. Damit konnte eine Frequenzverschie-
bung von 14 kHz erzielt werden. Allerdings bereitete das starke Drehfeld bei diesen
Frequenzen schon Schwierigkeiten: der Ferrit erwiirmte sich infolge Hysteresever-
luste in kurzer Zeit auf etwa 65°C.

Immerhin ist an dieser Stelle festzuhalten, dass gegeniiber der geringen Fre-
quenzverschiebung, welche mit mechanisch rotierenden Phasenschiebern moglich ist,
der magnetisch rotierende Frequenzumsetzer eine bemerkenswerte Verbesserung
bringt.

2.5 Das Verhalten unvollkommender A/2- und A/4-Rohre

Bisher wurden verlustfreie, vollkommene */2- und A/4-Rohre angenommen.
Diese Voraussetzungen treffen besonders fiir das ferritbestiickte A/2-Rohr nicht
mehr zu, da sowohl die ordentliche als auch ausserordentliche Wzlle beim Durchlau-
fen des Ferrits unterschiedlichen Dimpfungen unterworfen sind, Die Griinde fiir die-
ses Verhalten wurden bereits im Abschnitt 2.4 kurz zusammengefasst. Eine zirkular
polarisierte, einfallende Welle wird daher im allgemeinen nach dem Durchgang durch
das A/2-Rohr als elliptisch polarisierte Welle austreten und kann im anschliessenden

A/4-Rohr nicht mehr in die gewiinschte Polarisationsrichtung zuriicktransformiert
werden. Eine der zwei resultierenden linear polarisierten Komponenten wird - um
Mehrfachreflexionen zu verhiiten - im Uebergang zum rechteckigen Hohlleiter ver-
nichtet. Die ungeniitzte Komponente erhtht selbstverstéindlich die Betriebsdimpfung
des ganzen Phasenschiebers.

Die Streumatrix des verlustbehafteten A/2-Rohres lisst sich leicht aus Gl.
221,10 verallgemeinern:
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- 25.1
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A

Darin bedeuten dy und d2 die Verhiltnisse der austretenden zu den einfallenden Wel-
lenamplituden und & eine eventuelle Phasenabweichung vom Wert * . Die Matrix ist
nicht mehr unitir. Es soll nun untersucht werden, welchen Einfluss ein unvoll-
kommenes A/2-Rohr auf die Eigenschaften des Phasenschiebers hat. Schalten
wir nach dem A/2-Rohr ein vollkommenes A/4-Rohr in den Strahlengang, so lautet
die neue Matrix gemiiss Gl. 221.6 und nach einer Drehung der Bezugspolarisationen
um 45° gemiss Gl. 221.5 und den Bezeichnungen in Fig. 3

l LR 5
1 | -]dze] ]dzej
—_— - i b 25.2
Ve d; -jd,e |
1 2 J 5 | 0
dy jdy |
Eine einfallende zirkular polarisierte Welle, deren Amplitudenquadrat zu 1 normiert
sei, kommt demnach als elliptisch polarisierte Welle heraus.

0

b =1 °
T2 | 4 +deld
1+ %%

4y -dy

Die Komponente b ist das gesuchte Nutzsignal, die Komponente by wird nach Voraus-
setzung vernichtet. Es lisst sich nun ohne weiteres ein Umsetzungsverlust L definie~

ren als Verhiltnis zwischen den Amplitudenquadraten der einfallenden Welle und dem

Nutzsignal,

2 1
L = |2 = 25.3
b3 %{ 1+d2+2d1d2 cosb}
oder im db~Masstab ausgedriickt
_ 1 2, .2 .
L(db) = ~-10 log T d1 + d2 +2 dld2 cos & 25.4
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Das Ergebnis ist bemerkenswert, denn es zeigt, dass der Phasenunterschied
zwischen der ordentlichen und ausserordentlichen Welle im A/2-Rohr nicht kritisch
ist. Betrigt die Abweichung vom Wert 7 beispielsweise /3 und sind die Dimpfungs-
grossen d; =dg =1, dann betrédgt der Umsetzungsverlust erst L = 1, 25 db. Allerdings
nimmt dieser Wert rasch zu mit fallenden d1 und dz.

Aus der vorausgegangenen Rechnung lisst sich noch ein weiterer interessanter
Schluss ziehen:

Es lisst sich ein, wenn auch verlustbehafteter Phasenschieber bauen, ohne Be-
niitzung eines A/2-Rohres. Legt man nimlich anstelle des Ferrits in den unverjiingten
runden Hohlleiter diametral eine Dimpfungsschicht - beispielsweise aus einem metal-
lisierten Glasplittchen - dann wird die parallel zur Schicht polarisierte Wellenkompo-
nente weggedidmpft, wihrend die senkrecht dazu stehende Komponente ungehindert
durchliuft. Gemiss Gl. 25.4 betridgt der Umsetzungsverlust

2
(l‘dz)
L (db) = -10 log

Das Glied mit cos 6§ nimmt den Wert -2d1d2 an, weil die beiden orthogonalen
Komponenten gegeneinander keine Phasenverschiebung erfahren, Im giinstigsten Fall
(d2=0) wird L = 6 db., Dass sich tatséichlich ein um die doppelte Drehfrequenz ver-
schobenes Nutzsignal ergibt, ist leicht aus den Abschnitten 22,1 und 22,2 abzuleiten.
Es ist aber auch ohne weiteres einzusehen, weshalb durch die Drehung der Dimpfungs-
schicht eine zeitproportionale Phasenmodulation entsteht. Die Absorptionsschicht
14sst die durch das erste A/4-Rohr erzeugte, zirkular polarisierte Welle zu einer
elliptisch polarisierten entarten. Das zweite */4-Rohr list die Welle wiederum auf
in zwei orthogonale, linear polarisierte Komponenten, deren eine im Uebergang zum
rechteckigen Hohlleiterquerschnitt vernichtet wird. Damit erklirt sich der relativ
hohe Umsetzungsverlust. Die Phase der austretenden Welle ist abhiingig von der Ellipti~
zitit der im Dimpfungsrohr deformierten Welle und damit von der Lage der Schicht.
Der Phasenschieber weist einen weiteren Nachteil auf: die Phase ldsst sich nur durch
mechanische Rotation der Schicht schieben und fiillt daher fiir unsere Anwendungen
ausser Betracht.

Die im Phasenschieber verwendeten A/4-Rohre haben im allgemeinen vernach-
lissigbare Dimpfung, sei nun die Verztgerungsstruktur aus metallischen oder dielek-
trischen Elementen aufgebaut. Dafiir fallen relativ kleine Abweichungen von der %/2-
Phasenschiebung zwischen den beiden Grundpolarisationsrichtungen ins Gewicht. Es
soll daher das Verhalten eines unvollkommenen A/4-Rohres untersucht werden.

Anstelle der Streumatrix S, von Gl. 222,3 gilt fiir eine behebige Phasenver-
schiebung ¢ der beiden orthogonalen Wellenkomponenten.
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Diese Matrix bezieht sich auf das in Fig. 3 dargestellt (3, 4)-Achsenkreuz. Auf das
(1, 2)-System reduziert lautet sie

= (1+ej¢) (-1+ew)

Jlose) | ¢ L a4
2 (1+ew) (-1+ew) l 0

(-1+ew) (1+ew) }
25,6

Eine ldngs der 1-Achse einfallende linear polarisierte Welle tritt demnach als ellip-
tisch polarisierte Welle heraus

0
1 0
b = : 25,7
Z 1+ el?
-1+ ew

Das Mass der Elliptizitit ist gegeben durch das Verhiltnis der Amplituden der
beiden Teilwellen:

€ - _bi 1+ cos @ 25.8
by 1-cosy¢

Um nun messtechnisch festzustellen, bei welcher Frequenz das A/4-Rohr ge-
nau zirkulare Polarisation erzeugt, konnte grundsitzlich so vorgegangen werden, dass
man die Komponenten b3 und b4 misst. Diese miissen fiir zirkulare Polarisation gleich
gross sein, Gerade dieser Umstand gestattet aber keine genauen Messungen. Eine
Methode, die wesentlich bessere Resultate liefert, da je Frequenzeinheit grossere
Leistungsunterschiede auftreten, besteht darin, dass man zwei identische A/4-Rohre
zu einem A/2-Rohr zusammenschaltet, Das Ausgangssignal ist dann in seiner Polari-
sation gegeniiber dem Eingangssignal um 90° gedreht. Ddmpft man jetzt das Ausgangs-
signal in einer Absorptionsschicht weg, so diirfte in einem angeschlossenen recht-
eckigen Hohlleiter - mit der breiten Seite parallel zur Schicht -~ gar kein Signal mehr



- 29 -

empfangen werden. Ist die Phasenverschiebung nicht genau % , dann wird eine
Komponente der resultierenden elliptisch polarisierten Welle in den Empfinger ge-
langen, Fiir die aus dem 2/2-Rohr tretende Welle gilt dieselbe Beziehung wie

Gl, 25,7 mit der Zusatzbedingung, dass ¢ =w- &, wobei & die frequenzabhiingige
Abweichung von 7 bedeuten soll:

0
0

1-¢98
-j6

_ 1
b =5

-1-e

Da nun in der Messung die Komponente b, vernichtet wird, kann die Dimpfung
des Eingangssignals gleich angegeben werden:

by 1-coséd
— —_— (a wurde zu 1 normiert)
ay 2

Fiir kleine 6 gilt die Niherung

2
LN
ay 4

@ bezw. § lassen sich als Funktion der Frequenz aus den anisotropen Eigenschaften
~der A/4-Rohre berechnen, denn

Pw) =(Ba-PBy L, _ 25.9

wobei 2 und By die Phasenkonstanten in den beiden Grundpolarisationsrichtungen
und 1, die Gesamtlinge der beiden A/4-Rohre darstellen. Fiir Hohlleiter besteht

ferner die Beziehung
L W ,, Wey2 | ow 2
B= < 1-(—) = = 1-v A 25.10

w
mit W, = Grenzfrequenz des TEu-Modus mdv = —

w
Gl. 25.9 schreibt sich also

o) = 2 (\ivd -\iovE
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Wir entwickeln diese Funktion in der Umgebung von wy, Wo
@lwy) =% 25,11

sein soll, nach einer Taylor-Reihe und brechen nach dem 2. Glied ab:

P(w) = @(wy) + 22| L (w-c) =7 -5 25.12
deo wy
Eine einfache Rechnung liefert mit Gl. 25.11

de | . X, 1
W,

dw lwy 1 1_\,%1+1rc

wll

25.13

2
1"’11
(o]

Fiir die hier untersuchten 2/4-Rohre wurden folgende Daten gemessen:

w, = 2w-2,38-1010 571
l, = 2.4,2cm
Vi1 = 0, 82
und somit ._gl = = M
dw wy 1

Das Korrekturglied 1. Ordnung in Gl. 25.12 betriigt daher

5=E?ﬂllr_ (w-w

wl 1)
Damit § " |3, |2
amit ist der Dimpfungsverlauf der Funktion / ay in der Umgebung der
Frequenz Wy gegeben. Er ist zusammen mit dem gemessenen Verlauf in Fig., 6 dar-
gestellt. Die nicht vollstindige Dimpfung des Eingangssignals bei der Frequenz deu-
tet auf Reflexionen hin, Im allgemeinen ist aber die Uebereinstimmung zwischen ge-
rechneten und gemessenen Werten gut.
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Fig. 6 Bestimmung zirkularer Polarisation an zwei in
Serie geschalteten A/4~Rohren

2.6, Messergebnisse am vollstdndigen
Ferrit-Frequenzumsetzer

Eine Reihe von Messungen iiber Phasendrehung und Dimpfung der ordentlichen
und ausserordentlichen Welle an verschiedenen Ferriten in Funktion des angelegten
Husseren Magnetfeldes dienten als Unterlagen zur empirischen Dimensionierung des

A/2-Rohres. Als Messanordnung wurde die Briickenmethode von Wohlerls) gewihlt,
da sie die Bewertung der Ergebnisse erleichterte. Ihre Genauigkeit war fiir unsere
Zwecke hinreichend. Fig. 7 zeigt das Schema der Messanordnung.

Im vorliegenden Fall wurde ein Antennen-Ferrit FX-00098 der Magnesium-
Steatit Gesellschaft gewihlt, dessen Dimensionen aus Fig. 5 ersichtlich sind. Fig. 8
zeigt den Verlauf der Phasendrehung ¢, und ¢, gemiss den in Gl. 23,5 eingefiihr-
ten Bezeichnungen. Die differentielle Phasendrehung a¢= | ¢,- ¢, | ist als Mass
der Anisotropie des Ferritelementes miteingetragen.

Wesentlich fiir das Verhalten des Frequenzumsetzers sind die entsprechenden
Dimpfungskomponenten d, und d,, , welche in Fig. 9 dargestellt sind.
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Fig. 8 Phasendrehung der ordentlichen und ausserordentlichen Welle
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Fig. 9 Dimpfung der ordentlichen und ausserordentlichen Welle

Aus ihnen ist der Umsetzungsverlust L nach Gl. 25.4 errechnet worden. Die-
selbe Figur zeigt deutlich, dass das Feld 'I-'Io 500 A/cm iiberschritten haben muss, da-
mit an verlustarme Umsetzung gedacht werden kann. Da bei hSherem Feld auch die
Verluste in der Statorwicklung, Hystereseverluste und Wirbelstromverluste steigen,
muss ein verniinftiger Kompromiss gefunden werden. Der Arbeitspunkt des Umsetzers
wurde daher auf eine Feldstiirke von etwa 650 A/cm festgelegt. In diesem Punkt ist
auch die Frequenzabhiingigkeit des Umsetzers aufgenommen worden (Fig. 10).

Die relativ schmale Bandbreite von ungefihr 500 MHz ist teils auf die A/4-
Rohre, im wesentlichen aber auf das A/2-Rohr selber zuriickzufithren. Durch ent-
sprechenden experimentellen Aufwand liesse sich die Bandbreite um einiges erhhen.

Von besonderer Bedeutung ist sodann das Spektrum der austretenden Welle, Es
ist leicht einzusehen, dass der unvollkommene Umsetzer noch andere Linien neben
der Hauptlinie (“’1 +2 “’2) erzeugt. Im allgemeinen wird durch unvermeidbare Re-
flexionen im Umsetzer und durch Modustransformationen auch die Grundfrequenz wy
an den Ausgang des 4-Pols gelangen. Auch ein elliptisches magnetisches Drehfeld
kann das Auftreten einer neuen Linie verursachen, da es aus zwei ungleichen, gegen-
einander rotierenden, zirkularen Feldern aufgebaut ist, von denen das eine die Haupt-
linie (cog + 2 "“’2) und das andere die Nebenlinie (""’1 -2 uz) erzeugt. Schliesslich
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Fig. 10 Umsetzungsverlust

kann das magnetische Drehfeld Harmonische enthalten oder durch Sittigungserschei-
nungen hervorrufen, welche ihrerseits neue Nebenlinien im Spektrum bestiminen.

Im Hinblick auf die Anwendungen des Ferrit-Frequenzumsetzers ist die genaue
Kenntnis des Spektrums wichtig. Es wurde mittels eines improvisierten Analysators
aufgenommen, dessen Kern ein weiterer Frequenzumsetzer von noch zu beschreiben-
der Art (Abschnitt 3) ist. Die Messanordnung ist in Fig. 11 schematisch dargestellt,
Mit dem Messempfinger E, dessen Bandbreite ca. 200 Hz betrigt, wurde die Intensitit
jeder Linie einzeln ausgemessen.

Das Ergebnis zeigt Fig. 12, Es fillt auf, dass die Grundfrequenz wy recht stark
durch den Umsetzer hindurchdringt und dass die Nebenlinien im Vergleich zur Haupt-
linie (‘"1 + 2w2) hichstens 25-30 db unter dem Pegel der Hauptlinie liegen. Durch
Anpasstransformatoren konnten die unerwiinschten Spektrallinien um weitere 5-10 db
unterdriickt werden, wobei allerdings eine Verringerung der Bandbreite des Um-
setzers in Kauf genommen werden musste, Die im Stator je Polpaar aufgenommene
Leistung fiir ein Drehfeld von 650 A/cm betrug 18 W, Da die Endstufen der Verstirker
maximal 20 W abgeben konnten, und bei dieser Aussteuerung etwa 15% Klirrfaktor
aufwiesen, ist ohne weiteres erkldrlich, weshalb keine stéirkere Unterdriickung der
Nebenlinien erreicht wurde. In Fig. 13 sind die Bestandteile des Ferrit~Frequenzum-
setzers abgebildet.
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Fig. 11 Anordnung zur Messung des Spektrums
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Fig. 12 Leistungsspektrum bezogen auf Eingangspegel



Fig. 13 Bestandteile des Ferrit-Frequenzumsetzers

2.7 Vor- und Nachteile des Ferrit-Frequenzumsetzers

Zusammenfassend sollen an dieser Stelle die wesentlichen Merkmale des Ferrit-
Frequenzumsetzers aufgezihlt werden,

a) Das Verfahren. Durch eine kontinuierliche, zeitproportionale Phasenmodulation ist
es moglich, die Frequenz eines Mikrowellensignals im Spektrum nach hdheren oder
tieferen Frequenzen zu verschieben. Als Modulationsmittel wird ein kontinuierli-
cher Phasenschieber beniitzt. Sein wesentlichstes Element ist ein A/2-Rohr, des-
sen Anisotropie durch einen transversal magnetisierten Ferrit hervorgerufen wird.
Die zeitproportionale Phasenmodulation stellt grundsétzlich die idealste L&sung der
Frequenzumsetzung dar.

b) Die Grésse der Frequenzverschiebung. Sie ist gegeben durch die Frequenz des
Drehfeldes. Bei gegebener Modulationsleistung ist sie begrenzt durch die wirksame
Grosse des Drehfeldes. Es wurde eine Verschiebung von * 14 kHz erreicht.

c) Der Umsetzungsverlust. Dieser kann bei geeigneter Wahl des Ferrits und durch
giinstige Gestaltung der Struktur sehr niedrig gehalten werden (1 - 3 db). Das A/2-
Rohr ist nicht kritisch in Bezug auf genaue Einhaltung der 180°-Phasenverschiebung
zwischen der ordentlichen und ausserordentlichen Welle.



- 37 -

d) Das Spektrum. Sorgfiltige Konstruktion des Drehfeldes, klirrfreies Modulations-

signal und gute Anpassung aller Mlkrowellenbautelle sind wesentlich fiir geniigende
Unterdriickung unerwiinschter Nebenlinien.

e) Die Modulationsleistung. Sie wird bedingt durch die Grisse des notwendigen Dreh-

f)

feldes und die unvermeidlichen Verluste im Stator und in der Mikrowellenstruktur.
Der Leistungsaufwand betrégt einige zehn Watt, was als Nachteil des Umsetzers

zu bewerten ist. Massgebend fiir die Grosse des Feldes sind die gyromagnetischen
Eigenschaften des Ferrits und das Frequenzband in welchem der Umsetzer arbeitet,
Griosserer Wellenliingen gestatten das Arbeiten mit geringeren Feldern (Gl. 23.9).

Anwendungsmoglichkeiten. Jeder Umsetzer ldsst sich in einem Ueberlagerungs-
empfinger beniitzen. Die verhiltnismiissig geringe Frequenzverschiebung dieser
Art Umsetzer gestattet allerdings nur den Empfang ganz schmalbandiger Signale,
Immerhin kann im Zusammenhang mit Kristalldetektoren die Empfindlichkeit einer
solchen Empfangsapparatur gegeniiber iiblichen Kristalldetektorempfingern um

40 ~ 50 db erhtht werden. Auf diese Moglichkeit soll in einem spéiteren Abschnitt
eingegangen werden. Durch die starre Beziehung zwischen den Frequenzen des
Eingangs- und Ausgangssignals konnen ferner iiber den Doppelereffekt sehr prizise
Geschwindigkeitsmessungen an bewegten Objekten gemacht werden.
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3. DER EINSEITENBANDMODULATOR ALS FREQUENZUMSETZER

Im Abschnitt 2.1 wurde gezeigt, dass die zeitproportionale Phasenmodulation
die ideale Form der Frequenzumsetzung darstellt, besonders in Bezug auf die Um-
setzungsverluste. In gewissen Fillen sind diese von untergeordneter Bedeutung; we-
sentlich ist vielmehr die Grisse der erreichbaren Frequenzverschiebung, welche
beim Ferrit-Frequenzumsetzer aus bekannten Griinden vorliufig auf 10 - 20 kHz be-
grenzt ist. Wesentlich giinstigere Ergebnisse werden in dieser Beziehung durch eine
besondere Amplitudenmodulation erzielt, die in der Rundfunktechnik schon lange be-
kannt ist. Die Anwendung der Methode in der Mikrowellentechnik fijhrt auf eine be-
sonders einfache Schaltung,

3.1 Grundgedanke

Eine unmodulierte Welle wird in zwei gleich grosse, um 90° gegeneinander pha-
senverschobene Komponenten aufgespalten. Beide Komponenten werden durch ein
gleichfrequentes Modulationssignal in der Amplitude variiert, wobei zwischen den bei-
den Modulationssignalen ebenfalls 90° Phasenverschiebung besteht. Sorgt man nun da-
fiir, dass der Triger bei der Amplitudenmodulation unterdriickt wird, dann konnen die
resultierenden Seitenbﬁ.nderpagre derart iiberlagert werden, dass ein Seitenband durch
Interferenz eliminiert wird und am Ausgang der Schaltung nur das zweite Seitenband

erscheint.

3.2 Loésungsmdglichkeit

Ein 3 db Richtungskoppler oder ein Magisches T (Fig. 14a) dient zur Teilung der
bei 1 einfallenden, unmodulierten Welle, Die Ausgiinge 2 und 4 der primiiren bezw,
sekundidren Leitung werden mit den Modulatoren abgeschlossen. Der freie Ausgang 3
fiihrt zum Verbraucher.

Damit die in den Modulatoren erzeugten Seitenbinder am Ausgang 3 in richtiger
Phasenlage zur Interferenz gelangen, ist erforderlich, dass die Phase der Triigerwelle
am Ausgang 2 gegeniiber jener am Ausgang 4 um /4 oder ungeradzahligen Vielfachen
davon verschoben ist. Kein Magisches T erfiillt diese Bedingung solange es symmetrisch
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Fig. 14 Richtungskoppler und Modulatoranordnung
aufgebaut ist. Man muss daher z. B. die Bezugsebene des Ausgangs 2 gegeniiber der

Bezugsebene des Ausgangs 4 um eine Achtel Wellenliinge ( Ag/8) versetzen (Fig. 14b).
Die Streumatrix des idealen 3 db-Richtungskopplers (Fig. 14a) ist gegeben durch

010 j
1 103 0

so - ﬁ 0 j 0 1 32.1
j 010

Die Verschiebung der Bezugsebene 2 um A 8/8 wird mit Hilfe des Transforma-
tionsoperators

0
0 - /4 || 0
P = _i__j___
0 | 1 0
10 1
gemiss Gl. 221.6 beriicksichtigts
2{ e“J"‘T/‘1 0
1 e1T/4 0 je'ﬂc/4 0
§ = PSP = — Ty 32.2
(] \/E 0 je j /4 0 1
j 0 1 0

Da die Modulatoren die Ausgiinge 2 und 4 abschliessen, sind sie als zeitvariable
Reflexionen mit den Reflexionskoeffizienten rz(t) und r4(t) aufzufassen. Zwischen der
in den k-ten Hohlleiter einfallenden Welle a; und der aus ihm austretenden Welle by
muss aber die Beziehung gelten

a = rk.bk 32.3



in unserem Falle also

Ap = T'oby = Ty (Sgq 21 + Sgq dq)
2 272 21721 41 23 “3 32.4

ay = Igby =14 (s4929 + 543 33)

wobei unter skj die Matrixelemente von Gl. 32.2 zu verstehen sind. Fiihren wir Gl.
32.4 in die Matrixgleichung b =S-+a ein und eliminieren wir darin a9 und ay, dann
erhalten wir als Streumatrix des durch die Ausgénge 1 und 3 gebildeten Vierpols

1 =ity +1y) (rg +jry) 325
V2 | g+ jrg) (ry+1y)

Damit ist fiir unsere Zwecke der Frequenzumsetzung die Modulationsart gegeben.
Lisst man ndmlich die Reflexionskoeffizienten variieren wie

ro = R sine,t
2 s R¢ 1 32.6
Ty = R cos wzt
dann wird ein einfallendes Signal
o 1t
a =
0
reflektiert als
_el(wyt o)t
= 32,7

Nz | jel(wr-w2)t

Man kann daraus folgendes schliessen:

a) Die beiden Seitenbiinder werden getrennt auf die Ausginge 1 und 3 abgegeben. Ein
Seitenband 14uft zum Generator zuriick.

b) Der Triger wird vollstindig unterdriickt.

c¢) Vertauscht man die Modulationssignale in Gl, 32.6, so werden auch die austreten-
den Seitenbénder vertauscht.
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d) Ist die Amplitude des Reflexionskoeffizienten R <1, dann muss ein Teil der Tri-
gerenergie in den Modulatoren vernichtet werden um dem Energiesatz Geniige zu
leisten.

e) Sind die Modulatoren im unerregten Zustand nicht angepasst an die Leitungsimpe-
danzen, d.h. enthalten die Reflexionskoeffizienten ry und T, noch ein konstantes
Glied, so liuft neben den separierten Seitenbdndern auch noch ein Teil der Triiger-
welle an die Ausgiéinge 1 und 3.

3.3 Der unvollkommene Einseitenbandmodulator

Es soll untersucht werden, welche Einfliisse fehlerhafte Modulation und unvoll-
kommene Phasenverschiebung (¢ # ™/4) zwischen den Trigerwellen b, und by auf
das Spektrum der am Ausgang 3 austretenden Welle ausiiben.

Wir nehmen vorerst an, dass die Phasenverschiebung der Trigerwellen b2 und
by in den Bezugsebenen genau T/4 ist. Hingegen sollen die Amplituden der Reflexions--
faktoren Ry und Ry nicht {ibereinstimmen und die Phasenverschiebung zwischen den
Modulationssignalen mége von ™/2 um £ abweichen.

ry = R2 sin w2t

} Ry, Ry < 1 33.1

ry =Ry cos (wyt + €)

Das am Ausgang 3 in den Verbraucher laufende Signal bg ist dann gemiss Gl.
32.5 gegeben durch by = (r2 + jr4)al. Setzt man Gl. 33.1 in diese Beziehung ein, dann
ergibt sich

by ={_j_e'j ot [R‘;e'jsq-]?2 ] + lz dwat I:R4ej€ 'RZ]} a; 33.2
2

Der erste Summand von Gl. 33.2 stellt mit ay = ej wat multipliziert das in der
Frequenz verschobene Nutzsignal der Frequenz ( g - ""2) dar. Der zweite Summand
entspricht dem durch fehlerhafte Modulation erzeugten komplementiren Seitenband
(wy +Wy). Als Mass fiir die Giite des Umsetzers kann das Leistungsverhiltnis zwi-
schen Nutzsignal und Stérsignal definiert werden:

. : 2
j -jwat -j€ 2, .2
Py | 3“2 [ReT" 4Ry _ Ry +Rj+2RyR,cost .3
P j jw € 2 2
s -%e] 2t [R.4ej - Rz] R; + Ry - 2 RyR, cosé
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Das Leistungsverhiltinis soll als Seitenbandunterdriickung bezeichnet werden.
Es ist in Fig. 15 als Funktion des Fehlerwinkels £ mit R4/R2 als Parameter aufge-
tragen,

db|
401
304
gA_ =1 /\
2 09 201
0,7 = —
05 10
<
-8 -4 (] 4 8 grad

. PN
.Fig. 15 Seitenbandunterdriickung /P s

Betrachten wir jetzt den Fall, dass die Modulatoren phasenrichtig betrieben
werden, wihrend der Phasenunterschied zwischen den Trigerwellen by und b, um
den Fehlerwinkel 6§ von /4 abweicht. Die Streumatrix Gl. 32.5 nimmt dann die
Form an

-(ir e 28 1) (r e~2i0 +iry)

1 2 4 2 4

=1 216 2 o 33.4
\/2 (rqe +j r4) (irqe + r4)

Bei fehlerfreier Modulation gemidss Gl. 32.6 finden wir fiir die austretende Welle b3

by = { —jzi e Wt [1 + e'zjb] + -123 e w2t [1 - e-zjé]} ay 33.5
und fiir die Seitenbandunterdriickung

14 cos2b

= 33.6
1-cos2b

1+ e'2j6
| 1-e-2i6
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also den gleichen Verlauf wie die Kurve mit dem Parameter R4/ R2 =1 in Fig. 15.
Weicht die Kopplung des Magischen T aber von 3 db ab, dann gilt sinngemiiss
Gl, 33.3.

3.4 Modulatoren

Eine weitere Fehlerquelle liegt in der normalerweise nichtlinearen Aussteue-
rungscharakteristik des Modulators. Sie erweitert das Spektrum des Ausgangssignals
bg auf Seitenbédnder htherer Ordnung. Die Wahl des giinstigsten Modulatortyps rich-
tete sich nun nach folgenden Gesichtspunkten:

a) Grisse des erreichbaren Reflexionskoeffizienten.

b) Grenzen der Modulationsfrequenz.,

¢) Nichtlinearitit der Modulationskennlinie.

d) Erforderliche Modulationsleistung,

e) Belastbarkeit des Modulators durch die Mikrowellenenergie.
f) Konstruktive Einfachheit.

Die experimentellen Untersuchungen wurden wiederum im K-Band (~ 24.GHz)
mit 2K33-Klystron als Generatoren durchgefiihrt. Fiir dieses Frequenzgebiet sind
drei Modulatortypen in Erwigung gezogen worden,

a) Ferritmodulatoreng). Sie eignen sich im allgemeinen vorziiglich zur Umsetzung
hoher Mikrowellenleistungen. Ein weiterer Vorteil liegt in der Grésse des er-
reichbaren Reflexionskoeffizienten, d.h. die Umsetzungsverluste lassen sich klein
halten ( >3 db). Dem gegeniiber steht die Tatsache, dass die obere Grenze der
Modulationsfrequenz bei etwa 100 kHz und die Steuerleistung erfahrungsgemiiss
zwischen 5 W und 50 W schwankt. Der konstruktive Aufwand ist daher bedeutend.

b) Gasentladungsréhren. Experimente mit Leuchtstoffréhren, wie sie in der Mikro-
wellentechnik fiir Rauschmessungen Verwendung finden1 2 , zeigten die beschrinkte
Verwendbarkeit solcher Rhren als Modulatoren, Auch hier sind gréssere Steuer-
leistungen erforderlich. Der Reflexionskoeffizient erreicht nicht denselben Wert
wie bei Ferritmodulatoren. Als weiterer Nachteil ist die hohe Rauscheinstromung
zu bewerten, Das Verhalten des Modulators bei mittleren und hohen Mikrowellen-
leistungen, d.h. bei Selbstziindung der Rohre, ist nicht abgeklirt.

¢) Kristalldioden®, Die in der Mikrowellentechnik beniitzten Silizium- und Germa-
nium-Spitzendioden zeichnen sich aus durch geringe Steuverleistung - aber auch ge-
ringe Belastbarkeit (max. 100 mW) - grosse Bandbreite beziiglich der Modulations-
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frequenz (von Gleichstrom bis einige 100 MHz) und konstruktive Einfachheit. Die
Aenderung des Reflexionskoeffizienten ist im allgemeinen klein; das bedeutet,
dass der Umsetzungsverlust recht hoch sein wird.

3.5 Messungen am Diodenmodulator

Die oben beschriebenen Eigenheiten verschiedener Modulatorarten fiihrten zur
Wahl der Kristalldiode, da besonders grossen Wert auf hohe Frequenzverschiebung
gelegt wurde. Zur Verwendung kamen SIM8-Dioden der General Electric Co. Diese
sind quaderférmig und haben ein Fenster, dessen Querschnitt der Hohlleiternorm
WR-28 (26-40 GHz) entspricht. Der Umstand, dass die Dioden bei 24 GHz betrieben
wurden, also unterhalb der unteren Grenzfrequenz des J-Bandes (26-40 GHz),
spielte keine Rolle, denn sie mussten ohnehin mittels eines E-H-Transformators
fiir einen bestimmten Arbeitspunkt sorgfiltig an den Richtungskoppler angepasst
werden (Fig. 16).

Fig. 16 Modulatordiode und Fassung

Bestimmend fiir das Verhalten des Frequenzumsetzers ist die Modulations-
kennlinie der Diode, in welcher der Zusammenhang zwischen Modulationsspannung
und Reflexionskoeffizient zum Ausdruck kommt. Der Koeffizient kann leicht mit Hilfe
einer Messleitung als Funktion der Modulationsspannung nach Real- und Imaginirteil
bestimmt werden. Es ist dabei aufgefallen, dass nur bei ganz kleinen Spannungen
(* 50 mV) eine schwach imaginire Komponente auftrat. Das bedeutet, dass beim Ue-
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Fig, 18 Phase der Reflexionskoeffizienten von SIM-8 Dioden
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bergang von negativen zu positiven Spannungen die Phase des Reflexionskoeffizienten
praktisch von - 7 auf O umklappt. Fig. 17 zeigt die Modulationskennlinien zweier
willkiirlich gewihlter Dioden, wobei im Arbeitspunkt 1 mW Mikrowellenleistung einge-
speist wurde, Die Steilheit der Kennlinie nahm bei sinkender Mikrowellenleistung
leicht zu.

Aus Fig. 17 lisst sich schliessen, dass im Spektrum des Ausgangssignals Sei-
tenbiinder htherer Ordnung auftreten miissen. Schliesslich zeigt Fig. 18 die aus der
Messung gewonnene Phase des Reflexionskoeffizienten.

Das Spektrum bezw. die Seitenbandunterdriickung und die Umsetzungsverluste
wurden fiir Frequenzverschiebungen von 15, 30 und 60 MHz nach der Messanordnung
Fig. 19 bestimmt. Das im Frequenzumsetzer FU erzeugte Signal (w + “"2) oder
(wl - ‘*’2) wird {iber einen geeichten Mikrowellenattenuator einem Mischkopf zuge-
fithrt. Das Ueberlagerungssignal Ly wird mit einem Sigezahngenerator (f = 25 Hz)
gewobbelt, damit die einzelnen Spektrallinien des Umsetzers nach Verstirkung und
Gleichrichtung im Empfinger E auf einem Kathodenstrahloszillograf KO verglichen
werden kénnen. Eingangs- und Ausgangsleistung des Umsetzers werden mit den
Leistungsmessern P bestimmt. Das Rohrenvoltmeter RV dient lediglich zu Kontroll-

zwecken,
W, p
}___J Vi) RV
Fu |8 >< % E
ﬁ- KO
P w A\ ¥
X -
W (X2 )2K33

Fig. 19 Anordnung zur Messung des Spektrums

In Tabelle 1 sind die Messergebnisse fiir eine Modulationsfrequenz von 30 MHz
und 1 V Spannungsamplitude festgehalten. Bei 15 und 60 MHz Verschiebung traten
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Abweichungen von hichstens * 4 db in der Seitenbandunterdriickung auf. Sie konnten
auf den Gehalt an Harmonischen im Hilfsoszillator , zuriickgefiihrt werden.

Tabelle 1
Eingangs-~ Umsetzungs- Seitenbandunterdriickung in db
leistung verlust (})i = oberes (unteres) Seitenband i~-ter Ordnung
Pyo L(db) 0 =Triger
{dbm)
0 -1 +2 -2 +3 -3 + -4
-3 13,5 60 35 36 38 55 43 60 47
0 14 55 35 32 37 53 40 60 45
3 14 50 32 30 35 50 38 55 45
6 14,5 47 30 29 35 51 37 55 43

Bemerkenswert ist der recht hohe. Umsetzungsverlust. Wiirde sich der Reflexi~
onskoeffizient von +1 bis -1 4ndern, dann kann bei idealen Verhéltnissen mit einem
Umsetzungsverlust von 3 db gerechnet werden, da die Welle by in GL. 32.7 mit der
gleichen Leistung wie die Welle bg unbeniitzt zum Generator zuriickfliesst.

Tabelle 1-zeigt aber deutlich, dass der Reflexionskoeffizient keinesfalls derart
hohe Wérte erreicht. In erster Niherung kénnen wir den Energieinhalt simtlicher
Nebenlinien der Welle by gegeniiber ihrer Hauptlinie vernachléissigen. Nach G1.32.7
ist

ool = 75 12l
und daher der Umsetzungsverlust

2R2

2

]
B

Mit L = 14 db errechnet sich der Reflexionskoeffizient zu R = 0,28, Das Er-
gebnis ist in guter Uebereinstimmung mit dem Wert, den man aus der Modulations-
kennlinie Fig. 17 fiir eine Spannung von 1 V Amplitude herausliest.

Fiir die Speisung der beiden Modulatordioden wurden Kathodenfolger beniitzt,
die iiber ein 90°—Phasendrehnetzwerk mit dem Modulationsgenerator verbunden sind.
Das Netzwerk lisst sich so breitbandig gestalten, dass der Frequenzumsetzer auch
als Frequenzmodulator beniitzt werden kann,
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4. VERWENDUNGSMOEGLICHKEITEN

4,1 Dimpfungs- und Phasenmessungen an Vierpolen

Die Messung sehr grosser Dﬁmpfungen an Vierpolen im Mikrowellenbereich
wird immer durch zwei wesentliche Faktoren erschwert. Erstens stehen durch die
Verwendung von Reflexklystrons in Messeinrichtungen meistens nur kleine Leistungen
( ~100 mW) zur Vertfiigung. Ausserdem wird das kleinste, noch messbare Signal be-
stimmt durch die Grenzempfindlichkeit des Empfingers. Aus diesen Griinden kommen
fiir die Messung grosser Dimpfungen ( > 60 db) nur Ueberlagerungsempfénger in
Frage. Da ein unabhiingiger Lokaloszillator Frequenzinstabilitéiten unterworfen ist,
muss entweder der Zwischenfrequenzverstlirker breitbandig gebaut sein, oder eine
Frequenzstabilisation des Lokaloszillators eingefiihrt werden. Um beispielsweise den
Phasengang eines Filters genau zu bestimmen, eignet sich der Ueberlagerungs-
empfang nur im Zusammenhang mit einer Briickenmethode. :

Die erwidhnten Schwierigkeiten kénnen mit Hilfe eines Frequenzumsetzers um-
gangen werden. Fig. 20 zeigt das grundsitzliche Schaltbild einer Anordnung zur Mes-
sung hoher Dimpfungen mit einem einzigen Mikrowellengenerator. In dieser Anord-
nung wird die Zwischenfrequenz bestimmt durch den Hilfsoszillator Way. Der Empfin-
ger E kann daher sehr schmalbandig aufgebaut werden. Der Phasendiskriminator D
gestattet die Messung des Phasenganges des Priiflings. Ein solcher Zusatz bietet
beim Ausmessen von Dimpfungs- und Laufzeitkurven eines Filters besondere Vorteile.

> S,
TERE S Ui it
v
o ’ e

]
(®)e—1—{rul—8 Fritiing

Fig. 20 Messung hoher Dimpfungen mit einem Mikrowellengenerator
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Die nun folgende Analyse moglicher Fehler bei Dimpfungsmessungen wurde fiir
den in Abschnitt 3 beschriebenen Frequenzumsetzer gepriift, gilt aber in entspre-
chender Weise fiir jede Art Umsetzer. Drei Vorginge begrenzen die Genauigkeit und
den grissten feststellbaren Wert der zu messenden Dimpfung:

a) Interferenzen zwischen unerwiinschten Seitenbindern des Nutzsignals im Mischkopf.
b) Uebersprechen des Nutzsignals auf den Lokaloszillatorzweig.
¢) Uebersprechen des Nutzsignals am Priifobjekt,

Zu a). Das Nutzsignal am Eingang des Mischkopfes besteht aus folgendem
Spektrum:

Frequenz Amplitude Phase
‘T)l + 1ty z_:.n (‘fn

1 H H

i i H
cbl +Wy ay 9
wy 3 %
W1-“2 31 91

; =

H ' {
@y - N wy é_n Q.

Nach der Mischung mit dem Lokaloszillatorsignal b = bocos( wlt + 0) tritt am
Ausgang des Mischkopfes (unter Vernachlissigung des Einflusses der Spiegelwellen)
folgende ZF-Spannung auf: )

UZF =  b.ay cos(wzt +4; - 0)

ZF-Glied 1, Ordnung
+ bya_y cos(wyt - ¢y +6)

+ aq2q €0s (Lt + ¥, - ) 41.1
P2 eyt ¥ 7 ZF-Glied 2. Ordnung
+aa, cos(wot + @, - §,)

+ Glieder hherer Ordnung
34 3921
Uyp =boa1{cos(m2t+ cp1-6)+ ? cos(wzt- CP1+9) + W cos(w2t+ Qo= (pl) +

3,21

o cos(wqt+ ¢y - q72)}
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Je nach Phasenlage der Seitenbdnder schwankt diese Spannung zwischen den
Extremen

T T T R ao“1}
a; b, ab,

|Uzp| = boal{

Die Verwendung einer Gegentaktdiodenmischschaltung bietet hier trotz des
Mehraufwandes wesentliche VorteileZI), da mit ihr sowohl das Rauschen des Lokal~-
oszillators als auch interferierende Seitenbiinder unterdriickt werden konnen. Der
Unterdriickungsfaktor u hingt wesentlich von der Identitiit der Mischdioden ab und
erreicht Werte von 10 - 20 db. Gl. 41.2 muss somit modifiziert werden:

a 2,3 aa

[Vzs] = o1 14 e (21, Totl, 41.3
a a.b a.b
1 1% 1%

Der relative Messfehler herriihrend von Interferenzen zwischen unerwiinschten
Seitenbindern ist daher héchstens

Adb) = 20 log {1 2 e 22 B }
2y agb,  24b,
N oS | 3 3 . .
Die Grssen /al , /:!.1 , /:«11 konnen leicht aus Tabelle 1 bestimmt wer-
den; al/bo hiingt ab von der zu messenden Dimpfung. Sie ergeben zusammen mit
einem geschiitzten Unterdriickungsfaktor u = 15 db einen Messfehler von

. ay
a=%0,1db fiir /b = 0,1

a
a=%0,13db fiir Ly =1

Zu b). Aus Fig. 20 ist ohne weiteres ersichtlich, dass ein Uebersprechen des
Nutzsignals aus dem Umsetzer auf die direkte Leitung zwischen Generator und Misch-
kopf die obere Grenze der Dimpfungsmessung bestimmen kann. Nun ist gerade der
Dioden-Frequenzumsetzer in dieser Beziehung ungiinstig, da bekanntlich ein Seiten-
band 1. Ordnung zum Generator zuriickliuft und teilweise zum Mischkopf reflektiert
werden kann, Die Uebersprechdimpfung liess sich in unserer Anordnung ohne zusitz-
lichen Schaltungsaufwand nicht iiber 60 db erhhen. Dieser Wert ist fiir ein Nutzsignal
von ca. -15 dbm (Tabelle 1) zu gering. Ein heute vielfach verwendetes Mittel zur Er~
hthung der Uebersprechdimpfung bildet das Richtdimpfungsglied. In einer Untersu-
chung am Institut fiir Hochfrequenztechnik an der Eidg. Techn. Hochschule, welche
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mir durch ein Stipendium des Batelle Memorial Institute in Genf ermdglicht wurde,
sind Richtddmpfungsglieder fiir das 3 cm-Band entwickelt worden (Fig. 21).

Fig. 21 X-Band Richtdimpfungsglieder

Sie beruhen auf dem Prinzip der Feldverdrﬁngungs) und zeigen die in Fig. 22
dargestellten Eigenschaften.

db
b} b,
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_ by .

NG \
40 1
N
< /
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Fig. 22 Sperrdimpfung bS und Durchlassddmpfung b0 der
Richtddmpfungsglieder
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Schaltet man ein solchesIElement zwischen den Umsetzer und den vorangehenden
Richtungskoppler, dann lisst sich das Uebersprechen so weit unterdriicken, dass
Dimpfungsmessungen bis in die Nihe der Empfindlichkeitsgrenze guter Mikrowellen-
empfinger moglich sind.

Das Uebersprechen lisst sich auch gut durch ein Interferenzverfahren erniedri-
gen. Man fiihrt einen Teil des zum Generator laufenden Seitenbandes iiber zusitzliche
Richtungskoppler, einen Phasenschieber und einen Attenuator (in Fig. 20 gestrichelt
gezeichnet) dil.'ekt dem Mischkopf zu und eliminiert das vom Generator reflektierte
Seitenband, Die Methode hat selbstverstindlich den Nachteil geringer Bandbreite.

Zu c¢). Die grésste noch messbare Dimpfung kann schliesslich durch Ueber~
sprechen des Nutzsignals vom Eingang zum Ausgang des Priifobjektes begrenzt wer-
den. Nur ein sorgfiltiger Aufbau der Messeinrichtung und sachgemisse Konstruktion
der Einzelteile (Verhinderung der Abstrahlung tiber Verbindungsflanschen etc.) kann
hier zu Erfolg fiihren.

Um die Richtigkeit der angefiihrten Ueberlegungen zu priifen, wurden mit Hilfe
zweier genau geeichter Mikrowellenattenuatoren und einem ebenfalls geeichten ZF-
Abschwicher der messbare Dimpfungsumfang der Grundschaltung Fig. 20 nach dem
Substitutionsverfahren untersucht. Im Messzweig wurde noch ein Phasenschieber
eingefiigt um die Phasenlage der Seitenbinder steuern zu kinnen. Der Empfinger E
bestand aus einer Gegentaktdiodenmischschaltung, einem rauscharmen Vorverstirker,
dem ZF-Abschwiicher und einem schmalbandigen Messempfinger (Bandbreite ~2 kHz).
Die Rauschzahl des gesamten Empfingers wurde mit einer Fluoreszenzrshre ermit-
telt (F = 20). Bé€i einem Signal/Rauschverhilinis von 20 miisste demnach das minimale
Signal -120 dbm betragen. '

Fig. 23 zeigt eine Dimpfungsmessung, wobei auf der Ordinate nur die Anzeige
des Instrumentes nach jeder Substitution eingetragen ist.

Die beiden Kurven entsprechen den ungiinstigsten Phasenlagen der Seitenbénder.
Bei ganz kleiner Dimpfung (< 10 db) im Messzweig tritt eine Nichtlinearitit im
Mischvorgang auf, wihrend sich iiber 80 db Dimpfung infolge Rauschens bereits Ab-
lesefehler bemerkbar machen. Ein geringer Anteil am Messfehler ist auf Ueberspre-
chen zuriickzufiihren., Im Mittelteil der Kurven entspricht die Abweichung den unter
a) errechneten Werten,
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Fig. 23 Messbereich und Messfehler

4.2 Streuquerschnittsbestimmungen und Geschwindigkeits-
messungen an reflektierenden Objekten

Als weitere Anwendung der Schaltung Fig. 20 sei die Moglichkeit erwéhnt, re-
lative Streuquerschnitte reflektierender Objekte messen zu kénnen. Das vom Fre-
quenzumsetzer iiber eine Sendeantenne ausgestrahlte Signal wird an einem Streuob-
jekt im freien Raum reflektiert und gelangt iiber eine Empfangsantenne in den Misch-
kopf. Als Eichnormal dient eine leitende Kugel mit bekanntem Streuquerschnitt. Der
grosse dynamische Umfang des Messbereiches kommt auch hier zur Geltung.

Wenn sich das Streuobjekt im Raum bewegt, dann wird das Empfangssignal in-
folge des Dopplereffektes in der Frequenz verschoben. Die Differenzfrequenz zwi-
schen Sende- und Empfangssignal Lisst sich am Ausgang des Diskriminators registrie-
renzz). Instabilitiiten der beiden Oszillatoren mit den Frequenzen wj und cy spielen
solange keine Rolle, als die Laufzeit der Welle im Raum vernachléssigt werden kann,
Dopplerfrequenzen bis zu Bruchteilen von 1 Hz komnten im Versuch ohne weiteres
festgestellt werden.
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4.3 Frequenzumsetzer in der Mikrowellenspektroskopie

Um die Empfindlichkeit von Mikrowellenspektrographen bei kleinen Leistungs-
pegeln zu erhdhen, wird oft das Prinzip des Ueberlagerungsempfanges verwendetzg).
Dabei muss die Konstanthaltung der Zwischenfrequenz iiber eine automatische Fre-
quenzregulierung des Ueberlagerungsoszillators gesichert werden. Der Regulierbe-
reich ist bei Verwendung von Klystrons als Lokaloszillatoren nur ein Bruchteil ihres
elektronischen Abstimmbereiches. Dieser Umstand macht die Anwendung des im
Abschnitt 3 beschriebenen Frequenzumsetzers lohnend. Die hohe Emfpindlichkeit
des Empféngers kann aber nur dann voll ausgeniitzt werden, wenn das gesuchte
Absorptionssignal in einer Mikrowellenbriicke von der sehr viel grﬁsserke'x'xﬁTr‘figer-

leistung getrennt wird, Fig. 24 zeigt das Blockschema eines Briickenspektrographen,

—_Z >
Wy
%xFuﬂ”Eé %ﬂE—ASQ—D_D
§ A
I
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Fig. 24 Briickenspektrograph mit Frequenzumsetzer

Das im Frequenzumsetzer FU erzeugte Signal der Frequenz ( wy - “"2) wird
tiber ein Magisches T der Absorptionszelle Z und dem Abgleicharm zugefiihrt, Die
beiden Teilwellen werden in einem weiteren Magischen T so vereinigt, dass an den
Mischkopf nur das Differenzsignal der beiden Briickenarme gelangt. Als Ueberla-
gerungssignal dient ein Teil der Leistung des Mikrowellengenerators mit der Fre-~
quenz ;. Das verstirkte Absorptionssignal wird in einem Phasendiskriminator D
demoduliert und gelangt auf einem Kathodenstrahloszillograph KO zur Anzeige.

’
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Die vorliegende Arbeit entstand am Institut fiir Hochfrequenztechnik an der
E.T.H. unter der Leitung meines verehrten Lehrers, Herrn Prof. Dr. F. Tank.
Ich bin ihm fiir die Anregung zum Thema und fiir das mir stets erwiesene Vertrauen
sehr zu Dank verpflichtet. Die Untersuchungen wurden wihrend der Zeit durchge-
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fahrt titig war. Ihr sei ebenfalls fiir die gewihrte Hilfe mein aufrichtiger Dank aus-
gesprochen,
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