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2 Stecker und Übergänge 
Connectors and transitions 

2.1 Koaxiale Steckverbindungen 
Coaxial connectors 

Steckverbindungen sind lösbare, möglichst refle­
xionsarme Verbindungen zwischen zwei Lei-

Spezielle Literatur Seite L 16, 17 
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a 

Bild 1. N-Steckverbindung. a Buchse; b Stecker mit Über­
wurfmutter. Toleranz der mechanischen Abmessungen bis 
herab zu + 25 flm bzw. + 5 flm 

tun gen mit gleichem Wellenwiderstand. Man 
unterscheidet zwei Gruppen: Symmetrische 
Stecker (sexless connectors) wie z. B. PC-7, Dezi­
fix A, B, Prezifix A, B, GR 874, GR 900 und un­
symmetrische, polarisierte Stecker, bei denen für 
eine Steckverbindung jeweils eine Buchse (plug, 
weiblich, female) mit einem Stecker Gack, männ­
lich, male), gekennzeichnet durch einen zentralen 
Innenleiterstift, gepaart werden muß. Außen 
haben die Stecker meist eine Überwurfmutter 
mit Schraubgewinde oder Bajonettverschluß 
(Bild 1). 
Jeder Stecker läßt sich nur mit ganz bestimmten, 
vom Hersteller festgelegten Leitungstypen ver­
binden. Um breitbandig einen möglichst niedri­
gen Reflexionsfaktor zu erhalten, sollte die 
Montage, speziell im Mikrowellenbereich, exakt 
nach den Vorschriften des Steckerherstellers er­
folgen. Die Qualität der Verbindung wird mit 
einem Impulsreflektometer kontrolliert. Kri­
tischer Punkt bei koaxialen Steckverbindungen 
ist der Innenleiterkontakt wegen der großen 
Stromdichte, der kleinen Kontaktfläche und der 
geringeren mechanischen Stabilität. Grundprin­
zipien beim Entwurf von Steckverbindern sind 
kompensierte Querschnittsprünge, galvanische 
Mehrfachkontakte, zentrische Kontakte durch 
Klemmkonus, selbstreinigende Kontakte und 
federnd a~g;edrückte, plane metallische Flächen 
[1]. Um Ubergangswiderstände durch korro­
dierte Oberflächen zu vermeiden, sind die Me­
tallteile aus rostfreiem Stahl oder aus Messing 
(Be-Bronze, Kupfer) mit vergoldeter (versil­
berter) bzw. passivierter Oberfläche. 
Der Frequenzbereich handelsüblicher Stecker 
reicht bis etwa 65 GHz [55, 56]. Die Frequenz­
obergrenze für jeden Typ ist durch das Auftreten 
von Hohlraumresonanzen gegeben [57 -59]. Ma­
ximal zulässige Spannungen und Leistungen ent­
sprechen meist denen der zugehörigen Koaxial­
leitung. Für spezielle Anwendungen gibt es 
Sonderausführungen der Standardtypen, die 
wasserdicht, vakuumdicht oder druckdicht sind. 
Die gebräuchlichsten Steckertypen (Leitungs­
wellenwiderstand ZL = 50 Q) sind: 
UHF: Preiswerter Stecker für 7-mm-Ka­

bel bis 300 MHz; ZL = 50 ... 75 Q. 
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BNC: 

TNC: 

(Bayonet Navy Connector) Ro­
buster, preiswerter Standardstek­
ker für den MHz-Bereich mit 
ZL = 50 Q und ZL = 75 Q. Einsetz­
bar bis 4 GHz; für 3,5-mm-KabeL 
(Threaded Navy Connector) BNC 
mit Schraubverschluß; dadurch 
verringerte Abstrahlung bei ho­
hen Frequenzen. Bis 18 GHz ein­
setzbar [3]; Standard TNC bis 
15 GHz. 

N: (Navy Connector) Wasserdichter, 
robuster, preiswerter Standard­
stecker für 7-mm-Kabel bis 
12 GHz (Bild 1). Präzision-N bis 
18 GHz. Reflexionsfaktor einer 
Steckverbindung typisch r = 0,015 
+ 0,0015 i/GHz. Mit dünnerem In­
nenleiter auch für ZL = 75 Q. 

C: N-Stecker mit Bajonettverschluß; 
bis 11 GHz einsetzbar. 

SMA: (Sub-Miniatur-A) Standardstecker 
für Mikrowellenkomponenten und 
-systeme. Für 3,5-mm-Kabel bis 
24 GHz. Reflexionsfaktor typisch 
r = 0,025 + 0,0025 i/GHz. Be­
grenzte Lebensdauer (ca. 500 Be­
tätigungen), da mechanisch emp­
findlich. Andere Bezeichnungen: 
OSM, RiM, KMR, WPM. 

SMC; 5MB: (Sub-Miniatur-C bzw. B) Mecha­
nisch wenig beanspruchbarer Mi­
krominiaturstecker für den Vi­
deo- und ZF -Bereich, speziell für 
geräteinterne Schraubverbin­
dungen (SMC) oder Steckverbin­
dungen (SMB); 5MBbis 4 GHz, 
SMC bis 10 GHz einsetzbar; klei­
ner als SMA; Überwurfmutter an 
der Buchse. Andere Bezeichnun­
gen: OSMC, Subvis, KMV; 
OSMB, Subclic, KMC. 

PC-7: (Precision Connector 7 mm) Prä­
zisionsstecker für Meßzwecke bis 
18 GHz; Reflexionsfaktor typisch 
r = 0,002 + 0,001 i/GHz. 

PC-3,5: (Precision Connector 3,5 mm) 
Mechanisch robustere Präzisions­
ausführung des SMA-Steckers 
(kompatibel), bis 34 GHz [4, 5]. 

2,92 mm: Kompatibel mit SMA und 3,5 mm; 
bis 40 GHz einsetzbar. 

2,4 mm: Es existieren drei Ausführungen: a) 
preiswerte Standardbauform (pro­
duction grade) zum (einmaligen) 
Einbau in Geräte, b) für Meßgeräte 
(instrument grade), mit geringen 
Reflexionen und hoher Lebens­
dauer, c) für Kalibrierzwecke (me­
trology grade). Einsetzbar bis 

50 GHz; für 2,4-mm-Festmantel­
leitung (0.096 Zoll) [2]. 

1,85 mm: Kompatibel mit 2,4-mm-Steckern; 
bis 65 GHz einsetzbar. 

Eine 1-mm-Steckverbindung (Innendurchmesser 
des Außenleiters 1 mm, Dielektrikum: Luft), die 
bis 110 GHz einsetzbar sein soll, befindet sich 
derzeit in der Entwicklung. Koaxiale Steck­
verbinder für Einschubtechnik, die nicht ge­
schraubt, sondern nur gesteckt werden (blind­
mate connectors), gibt es in verschiedenen 
Bauformen, z. B. als 3,5-mm-Stecker (BMA, bis 
22 GHz einsetzbar) und als 2,4-mm-Stecker (bis 
40 GHz). Im Unterschied zum 5MB-Stecker, bei 
dem eine Schnappverbindung hergestellt wird 
(snap on), rasten diese Stecker nicht ein (slide on). 

•• 
2.2 Ubergänge zwischen 
gleichen Leitungen 
mit unterschiedlichem Querschnitt 
Transmission line tapers 
and step discontinuities 

Eine abrupte Änderung des Innenleiterquer­
schnitts (Bild 2 a) oder des Außenleiterquer­
schnitts (Bild 2 b) einer koaxialen Leitung bedeu­
nusübergang (s. 2.3) ist der kompensierte 
Sprungübt:~gang (Bild 2c). Zur Kompensation 
tet eine Anderung des Leitungswellenwider­
stands. Daraus resultiert ein Reflexionsfaktor 
ro = (ZL2 - ZLl)/(ZL2 + ZLl). Da der Quer­
schnittsprung das Feld der homogenen TEM­
Welle verzerrt (in unmittelbarer Umgebung der 
Sprungstelle treten elektrische Längsfeldstärken 
auf) und da diese Verzerrungen sich mit abneh­
mender Wellenlänge stärker auswirken, wird der 
Reflexionsfaktor mit zunehmender Frequenz 

a ' 

- -t-d1 01 

Zli 

b c 

Bild 2. Koaxiale Querschnittsprünge. a Innenleitersprung; 
b Außenleitersprung; c Querschnittsprung ohne Wellen­
widerstandsänderung mit kompensierter Feldstörung 



2:rö13er als "0' Die Konzentration der elektri­
~chen Feldlinien an der jeweiligen Außenkante 
bewirkt einen Überschuß an elektrischer Feld­
energie (Parallelkapazität im Ersatzschaltbild). 
Für Frequenzen mit )'0 > 5 D 2 ist der Wert 
dieser Kapazität näherungsweise konstant und 
kann aus dem statischen Feld ermittelt werden 
[6, 7, 21]. Bei noch höheren Frequenzen nimmt 
die Längsausdehnung des inhomogenen Feldbe­
reichs zu. Der Ausbreitungsbeginn höherer Wel­
lentypen ist zu beachten. 
Durch einen allmählichen Übergang von einem 
Leitungsquerschnitt zum anderen kann man er­
reichen, daß der Reflexionsfaktor mit zuneh­
mender Frequenz kleiner wird als r o. Solche 
Leitungsübergänge (taper) lassen sich in ver­
schiedenster Form ausführen (kontinuierlich 
oder mehrstufig) und rechnerisch optimieren. 
Ziele sind dabei z. B. kurze Baulänge, einfache 
Herstellbarkeit und ein kleiner Reflexionsfaktor 
innerhalh eines vorgegebenen Frequenzbereichs. 
Microstrip-taper und Querschnittsprünge in 
[9 -12, 25] Hohlleitertaper und Querschnitt­
sprünge in [13 -20]. Finline-taper in [22, 23, 60]. 
Auch be'im Über9:al19: L\\j"chen zwei Koaxiallei-

~ ~ 

tungen mit gleichem Wellenwiderstand aber un-
terschiedlichen Querschnittsabmessungen, läßt 
sich kein idealer Übergang angeben, sondern nur 
ein z. B. bezüglich der Baulänge optimierter. 
Kürzer und einfacher herstellbar als der Ko­
nusübergang (s. 2.3) ist der kompensierte 
Sprungübergang (Bild 2c). Zur Kompensation 
des durch die Außenkanten entstehenden 
Überschusses an elektrischer Feldenergie wird 
der dünne Innenleiter um L1 verlängert. Die in 
diesem Bereich bezogen auf ZL erhöhte 
Oberflächenstromdichte im Innenleiter ver­
größert die magnetische Feldenergie und wirkt 
damit wie eine Serieninduktivität im Ersatz­
schaltbild (Tiefpaßkompensation). Für Luftlei­
tungen mit ZL = 50 ... 75 Q und D 2 / D 1 > 2 gilt 
näherungsweise L1 = 0,12 D 2 [8]. 
Eine abrupte Änderung der Dielektrizitätszahl 
bei konstantem Leiterquerschnitt erzeugt den 
Reflexionsfaktor 

r = (1-Jc rz/cr1)/(1 + Cr2/Cr1)' 

Sofern die Grenzschicht wie in Bild 3 a parallel 
zu den elektrischen Feldlinien verläuft. entsteht 

a 
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a 

,= 

b::s: c 

Bild 3. Abrupter Übergang von Luft in ein Dielektrikum. 
a konstanter Reflexionsfaktor; b, c tiefpaßkompensierter, 
reflexionsarmer Übergang 

keine FeldverLerrung und der Reflexionsfaktor 
ist frequenzunabhängig. Bei konstantem Lei­
tungswellenwiderstand müssen sich auch die Lei­
terquerschnitte ändern. Die dann auftretende 
Feldstörung läßt sich durch Versetzen der dielek­
trischen Grenzschicht um die Länge L1 gegen die 
Ebene des Querschnittsprungs breitbandig kom­
pensieren (Bild 3 b, c). 
Glatte Isolierstützen (Bild 4 a [57] wirken als 
Querkapazität, solange d Cr < < )'0 gilt. Der 
Reflexionsfaktor einer solchen Isolierstoff­
scheibe ist dann für r < 0,1 näherungsweise 
r = ndf(cr - 1)/co' Zur Verringerung der Refle­
xionen werden zunächst die Querschnittsabmes­
sungen im Bereich der Stütze so verändert, daß 
der gleiche Leitungswellenwiderstand auftritt 
(Bild 4 b, c, d). Die verbleibende kapazitive Stö­
rung an bei den Enden der Stütze wird minimiert 
durch Tiefpaßkompensation und Einsatz von 
möglichst wenig Material mit kleinem Cr [58]. Pe­
riodisch angeordnete Stützen ergeben einen 
großen Reflexionsfaktor bei Frequenzen, für die 
der Stützenabstand jeweils Vielfache von )'0/2 be­
trägt (Sperrstellen) [61]. 
Kompensierte, stabförmige Isolierstützen 
(Bild 4e) ergeben noch geringere Reflexionen .. 
Sie werden in Steckern und Adaptern zur Fixie­
rung des Innenleiters benutzt (captured center 
contact). 

b c d e 

Bild 4. Isolierstützen (beads). abis d scheibenförmig; e stabförmig 
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2.3 Konusleitung, Konusübergang 
Conical line, conical transition 

Leitungen, deren Leiter aus zwei Kegeln mit 
gemeinsamer Spitze bestehen, haben als Grund­
welle die TEM-Welle (geführte Kugelwelle). Der 
Leitungswellenwiderstand ist konstant, wie bei 
einer in Längsrichtung homogenen Leitung. Für 
koaxiale Kegel (Bild 5) gilt 

(1) 

Sonderfälle sind 8 2 = 90° (Kegel gegen leitende 
Ebene) mit ZL= 60Qln (cot (8 1 /2))/ 8 r und 
e 2 = n - 8 1 (bikonische Antenne) mit dem dop­
pelten Wert. Die Feldstärken, sowie Strom und 
Spannung einer laufenden Welle sind: 

Ee = V o exp ( -jßr)/(r sin8), (2) 

H<jJ = Ee / fl/8, (3) 

V = V o In (tan (8 2 /2)/tan (8 1 /2)), (4) 

1= 2n V 0/ fl/8. (5) 

Die Konusleitung wird eingesetzt als reflexions­
armer Übergang zwischen zwei Koaxiallei­
tun gen unterschiedlichen Querschnitts, außer­
dem als Breitbandantenne (Kegel gegen leitende 
Ebene) und als Übergang vom Innenleiter einer 
koaxialen Speiseleitung auf einen Antennenstab 
(Bild 7 e). 
Bild 6 a zeigt einen Konusübergang. Trotz des 
sich für konstantes Zr..geometrisch bereits erge­
benden Versatzes der Ubergangsstellen zwischen 
Konus und Zylinder, verbleibt eine Feldstörung 
(durch eine Serieninduktivität im Ersatzschalt­
bild beschreibbar), die z. B. durch Versatz der 
Kegelspitzen (Bild 6b) kompensiert werden 
kann. Konusübergänge haben eine höhere Span­
nungsfestigkeit als die im vorangegangenen Ab­
schnitt betrachteten, kompensierten Sprung­
übergänge. 

Bild 5. Konusleitung 

-l+- - • z 

• 
ge elnsome 
Kegelspitze 

a 

1,5 r---,---:==IT---,----j 
% o = - 0,005 D2 

0 

1,0 
D2/D1 =2,8 0 
(91 = 15' 

+0,005 D2 
0,5 ---~ 

o 2 4 6 GHzcm 8 
b fD 2 -_. 

-
Bild 6. a Konusübergang; b Reflexionsfaktor eines Konus-
übergangs bei Versatz der Kegelspitzen um a 

•• 
204 Ubergang zwischen Koaxial-
und Zweidrahtleitung 
Transition from unbalanced 
to balanced transmission line 

.. 
Beim Ubergang von einem gegen Masse symme-
trischen Wellenfeld zu einem gegen Masse un­
symmetrischen Wellenfeld müssen spezielle Sym­
metrierschaltungen (baluns) eingefügt werden, 
um eindeutige, stabile Strom- und Spannungs­
verhältnisse (bzw. Strahlungsdiagramme im Fall 
von Antennen) zu erzielen. Neben der Symme­
trierung ist häufig noch eine Impedanztransfor­
mation z. B. 1 : 4 von 60-Q-Koaxialleitung auf 
240-Q-Zweidrahtleitung notwendig. Außer dem 
direkten Einsatz bei der Verbindung einer Zwei­
drahtleitung mit einer Koaxialleitung finden sol­
che Schaltungen Verwendung beim Anschluß 
einer symmetrischen Antenne an eine Koaxial­
leitung und bei der Verbindung eines Gegentakt­
verstärkers mit einem Eintaktverstärker bzw. mit 
einer unsymmetrischen Anschlußleitung. 
Bild 7 a zeigt in der einfachsten Form den Über­
gang von zwei gegenphasig gespeisten Koaxial­
leitungen auf eine Zweidrahtleitung, z. B. für 
Meßzwecke. Bei niedrigen Frequenzen erfüllt ein 
fest gekoppelter Übertrager mit Wicklungen alle 
Anforderungen hinsichtlich Symmetrierung und 
Impedanztransformation (Bild 7b), für Schmal­
bandanwendungen ist eine Brückenschaltung 
(Bild 7 c) ausreichend. 
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Bild 7. Symmetrierschaltungen (baluns). a Übergang von einer Zweidrahtleitung auf zwei Koaxialleitungen (Serienver­
zweigung); b Symmetrierübertrager mit Wicklungen; c Brückenschaltung mit diskreten Bauelementen; d koaxialer Sperr­
topf (nicht abstrahlend); e X/2-Dipol mit Sperrtopf (abstrahlend); f Symmetriertopf (nicht abstrahlend); g Symmetrier­
schleife (Schleifenantenne); h Schlitzübertrager; i },/2-Umwegleitung; j Verdrahtungsbeispiel für eine 4 : 1-Transformation .. 
mit einem Leitungsübertrager ; k Ersatzschaltbild für eine 4: 1-Transformation mit zwei Leitungsübertragern; I Ubergang 
von Microstripleitung auf symmetrische Zweidrahtleitung 

Bei der unmittelbaren Verbindung zwischen 
~oaxial- und Zweidrahtleitung tritt in der einen 
Ubertragungsrichtung eine Auf teilung der einge­
speisten Welle in eine Gleichtakt- und eine Ge­
gentaktwelle auf, bzw. in der umgekehrten Rich­
tung in eine reguläre TEM -Welle innerhalb der 
Koaxialleitung und eine in der Regel uner­
wünschte TEM -Welle (Mantelwelle ) zwischen 
dem Außenleiter der Koaxialleitung und Masse 
(Umgebung). Durch einen Kurzschluß in der 
Entfernung Jc/4 wird die Mantelwelle reflektiert 
(Bild 7 d) und erhält damit eine sehr hochohmige 
Impedanz (Leerlauf) an ihrem Entstehungs­
ort. Der koaxiale Sperrtopf wirkt nicht direkt 
symmetrierend, er verhindert nur schmalbandig 
das Auftreten von Strömen auf der Außenseite 
des Außenleiters der angeschlossenen Koaxial­
leitung. 

Das gleiche Grundprinzip findet beim Anschluß 
einer symmetrischen ),/2-Dipolantenne (bzw. 
eines ),/4-Stabs mit Gegengewicht) an eine Ko­
axialleitung Verwendung (Bild 7 e). Die Anord­
nung wird breitbandiger, wenn der Sperrtopf 
(und auch der Antennenstab) nicht streng paral­
lel zur Speiseleitung verläuft, sondern kegelför­
mig erweitert wird (Regenschirmantenne). Die 
Erweiterung der Anordnung zu einem Symme­
triertopf (Bild 7 f) bewirkt, daß die Symmetriebe­
dingung unabhängig von der Frequenz immer 
erfüllt ist. Bei Abweichungen von der Betriebsfre­
quenz treten nur Fehlanpassungen auf, da die 
Mantelwellen eine endliche Lastimpedanz vor­
finden. 
Nach dem gleichen Prinzip, nur geometrisch an­
ders angeordnet und ohne Abschirmung, arbeitet 
die Symmetrieschleife (EMI -Schleife, Bild 7 g). 
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Die auf dem Außenleiter der Koaxialleitung und 
auf der massiven Nachbildung (untere Hälfte) 
fließenden Ströme werden im Punkt A kurzge­
schlossen, so daß der Mantel der nach links ab­
gehenden Koaxialleitung stromlos bleibt. Ohne 
weiterführende Zweidrahtleitung ergibt sich eine 
gegen elektrische Felder abgeschirmte, ma­
gnetische Schleifenantenne (s. Bild I 1.7). Eine 
Sonderform der Symmetrierschleife mit Im­
pedanztransformation 4: 1 ist der Schlitzüber­
trager (Bild 7 h) [24]. Die Koaxialleitung mit ZL 
wird durch die Schlitze aufgeteilt in zwei pat'alle­
le 1cj4-Leitungen mit 2ZL. Die eine ist am Ende 
kurzgeschlossen (Eingangsimpedanz Cf)), die an­
dere transformiert 4ZL in Zv 
Die A/2-Umwegleitung (Bild 7 i) bewirkt eine 
4: l-Impedanztransformation. Die Symmetrie­
rung erfolgt unabhängig von etwaigen Fehlan­
passungen schmalbandig nur bei den Frequen­
zen, bei denen der über den Umweg zum 
Ausgang gelangende Signalanteil gegenphasig zu 
dem des direkten Wegs ist. Geradzahlige Viel­
fache der Signalfrequenz werden nicht symme­
triert. 
Leitungsübertrager (transmission line transfor­
mers) [26-31] sind eine Kombination von Lei­
tungsbauelementen und Wicklungen. Ausgehend 
von der Grundidee, daß sich eine Gleichtakt­
bzw. Mantelwelle unterdrücken läßt, indem man 
die betreffende Leitung zu einer Luftspule auf­
wickelt oder mit einem Ferrit-Rohrkern (Dämp­
fungsperle) umgibt, werden bei Leitungsüber­
tragern (verdrillte) Zweidrahtleitungen mit 
definiertem Leitungswellenwiderstand ZL auf 
einen Ferrit -Ringkern gewickelt (Bild 7 j). Bei 
niedrigen Frequenzen (unterhalb etwa 10 MHz) 
wirkt die Schaltung wie ein Spartransformator, 
bei dem die Koaxialleitung zwischen der gemein­
samen Masse und der Mittenanzapfung ange­
schlossen ist. Die untere Grenzfrequenz (bis 
herab zu einigen kHz) ist eine Funktion der Per­
meabilitätszahll-lp der Wickelgeometrie und der 
Impedanzverhältnisse. Für hohe Frequenzen 
wird die Funktion aus der in Bild 7 k dargestell­
ten Variante deutlich: Auf der Koaxialseite sind 
zwei Leitungen parallelgeschaltet, auf der Zwei­
drahtseite in Serie. Die Leitungen selbst sind je­
weils bifilare Wicklungen auf dem Ringkern, so 
daß die Gegentaktwelle davon unbeeinflußt 
bleibt. Zudem geht der Wert von fLp materialbe­
dingt, mit zunehmender Frequenz gegen 1. Die 
obere Grenzfrequenz (bis etwa 2 GHz) ergibt sich 
aus der Leitungslänge (l/ Je< 0,2) und den Impe­
danzverhäl tnissen. 
Leitungsübertrager lassen sich auch mit anderen 
Transformationsverhältnissen als 4: 1 realisie­
ren. Neben der Symmetrierung kann man Pha­
senumkehr oder Leistungsteilung bzw. -addition 
erreichen. Es sind sehr breitbandige Schaltungen 
mit geringen Verlusten, d. h. für hohe Leistungen 

geeignet, sowie die Kettenschaltung mehrerer 
Stufen möglich. 

2.5 Übergang zwischen Koaxial­
und Microstripleitung 

Transition from co axial to microstrip line 

Da die Feldbilder der TEM -Welle auf einer Ko­
axialleitung und der TEM -ähnlichen EI:Io -Welle 
auf einer Microstripleitung unterschiedlich sind, 
treten bei einem abrupten Übergang zwischen 
beiden Leitungstypen - auch bei gleichen Lei­
tungswellenwiderständen - Feldverzerrungen 
auf. Der dadurch hervorgerufene Reflexionsfak­
tor wird mit zunehmender Frequenz größer. Zur 
Beschreibung der Frequenzabhängigkeit eines 
solchen Übergangs wird entweder ein TI-Glied 
mit diskreten Bauelementen (zwei Parallel-C, ein 
Serien-L) [33, 34] oder die Streumatrix ein~~ Er­
satzzweitors [35] benutzt. Ein allmählicher Uber­
gang zu Meßzwecken (8-18 GHz, r < 3,5 %) 
von Microstripleitung auf PC-7 -Stecker ist in 
[32] beschrieben. Weitere Bauformen und Litera­
tur in [11, 62, 66]. 
Bild 8 zeigt einen Standardübergang von einer 
SMA-Buchse auf eine Microstripleitung im Me­
tallgehäuse. Vom Koaxialeingang her gesehen 
kommt zunächst ein koaxialer Querschnitt­
sprung, um den Radius der Koaxialleitung an die 
Höhe der Microstripleitung anzugleichen. Dann 
kommt der abrupte Übergang. Der koaxiale In­
nenleiter geht über in eine dünne, mechanisch 
empfindliche Anschlußfahne. Die galvanische 

",.orGehÖuse­
wand 

0,1 mm 

Bild 8. Standardübergang von Koaxialleitung auf Micro­
stripleitung mit vergrößert dargestellten Luftspalten LI bis 
L4 , durch die Fehlanpassungen hervorgerufen werden. 
Die Oberflächenströme der homogenen Leitungswelle sind 
gestrichelt eingetragen 



Verbindung zwischen Innenleiter und Streifenlei­
ter erfolgt durch Anlöten oder Anpressen der An- . 
schlußfahne. In Bild 8 sind Luftspalte LI bis L4 

eingetragen, durch die das elektrische Verhalten 
des Übergangs u. U. gravierend beeinflußt wird. 
Luftspalt LI wirkt wie eine Serieninduktivität. Er 
ist aufgrund unterschiedlicher thermischer Aus­
dehnungskoeffizienten und mechanischer Tole­
ranzen bei der Serienfertigung nie völlig vermeid­
bar (Abhilfe durch kleine Substrate und 
spezielles Gehäusematerial, z. B. Kovar, Invar 
bei AI2 0 3-Substrat, Al bei weichen Substraten). 
L2 und L 3 bewirken Strom umwege (im Ersatz­
schaltbild darstellbar als am Ende kurzgeschlos­
sene Stichleitungen). Sie können schmalbandige 
Spitzen im Frequenzgang der Anordnung verur­
sachen. 
Abhilfemaßnahmen: L 2 : Aufpressen bzw. -löten 
des Substrats auf den Gehäuseboden; Feder­
blech oder leitfähiger Kleber zwischen Substrat 
und Boden; Substrat ohne metallisierte Unter­
seite benutzen. L 3 : Gehäusewand in der Vertika­
len verschiebbar; Luftspalt und Lötzinn ausfül­
len. L4 : umlaufenden Kontaktring einfügen bzw. 
andrehen. 
Für hermetisch dichte Microstripschaltungen 
und für solche mit auswechselbarem Koaxialan­
schluß wird die Koaxialleitung im Bereich der 
Gehäusewand (Bild 8) als Glasdurchführung ein­
gelötet und die Chassisbuchse wird auf den aus 
dem Gehäuse herausragenden Innenleiterstift 
aufgesteckt. . 
Feinabstimmung des Reflexionsfaktors in einem 
vorgegebenen Frequenzbereich: LI variieren; 
Aussparungen in der Bodenmetallisierung kom­
biniert mit Abstimmschrauben im Gehäusebo­
den; Beeinflussen der Koaxialleitung in der 
Gehäusewand durch Querschnittsprünge, Zu­
rückschneiden des Dielektrikums oder Konus­
übergang zwischen Innenleiter und Anschluß­
fahne. 

• • 

Ubergang von Microstripleitung auf Schlitzlei-
tung in [25, 37], auf Hohlleiter in [38~40, 53, 54, 
63~65]. Übergang von Suspended Stripline auf 
Hohlleiter in [36]. 

•• 
2.6 Ubergang zwischen Koaxialleitung 
und Hohlleiter 
Transition from coaxial line 
to waveguide 
• • 

Ubergänge von Koaxialleitung auf Rechteck-
hohlleiter mit H 1 0 - Welle sind in einer Vielfalt 
von Bauformen möglich. Bild 9 a zeigt den 
Standardübergang. Der Innenleiter der Koaxial­
leitung ragt als kurze Stabantenne in den Hohl­
leiterquerschnitt hinein. Das kapazitive Nahfeld 
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Bild 9. Übergänge von Koaxialleitung auf Rechteckhohl­
leiter (a, b) bzw. Doppelsteghohlleiter (c) mit RIo-Welle 

des Antennenstabes wird kompensiert durch die 
induktive Eingangsimpedanz des nach rechts ab­
gehenden, am Ende kurzgeschlossenen Hohllei­
ters mit I < AH/4. Das Dielektrikum dient zur 
mechanischen Halterung. Die wesentlichen Ein­
fluß größen sind Eintauchtiefe, Durchmesser und 
etwaiger Mittenversatz des Antennenstabes so­
wie die Länge der kurzgeschlossenen Leitung. 
Der Reflexionsfaktor handelsüblicher Über­
gänge liegt unter 10%, für Präzisions adapter 
(evtl. mit Abstimmschrauben für den Feinab­
gleich an den gestrichelt eingetragenen Stellen) 
unter 2,5 % im gesamten Hohlleiterband. 
Bild 9 b zeigt eine andere Bauform, die u. a. für 
hohe Leistungen besser geeignet ist. Der zur Im­
pedanzanpassung dienende Keil kann alternativ 
stufig oder als Steg ausgeführt werden. Im Unter­
schied zu Bild 9 a ist die Koaxialleitung für 
Gleichstrom und Niederfrequenz kurzgeschlos­
sen. Bild 9 c zeigt eine Weiterentwicklung dieses 
Adapterprinzips für Doppelsteghohlleiter. Trotz 
der doppelten relativen Bandbreite sind auch 
hier Reflexionsfaktoren unter 10 % breitbandig 
erreichbar. 
Weitere Bauformen und Literatur in [13, 41,52], .. 
Ubergang von Koaxialleitung auf Rundhohllei-
ter in [42], auf Schlitzhohlleiter in [45]. Über­
gänge von Rechteckhohlleiter auf Rundhohllei­
ter in [44], auf Microstripleitung in [38~40, 
53, 54], auf Finleitung in [23, 43], auf Suspended 
Stripline in [36]. Übergänge auf Oberflächen­
wellenleiter in [46 ~ 51]. 
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3 Reflexionsarme 
Abschlußwiderstände 
Matched terminations 

Kennwerte. Reflexionsarme Abschlußwiderstän­
de werden benutzt, um HF-Leitungen mit ihrem 
Leitungswellenwiderstand abzuschließen. Sie be­
stehen in der Regel aus einem Stecker (bzw. 
Flansch, Buchse), der den Anschluß an die Lei­
tung gestattet, einem Widerstandselement, das 
die Energie der einfallenden Welle in Wärme um­
setzt, und einem mehr oder weniger großen 
Kühlkörper, der die Wärme an die Umgebung 
weiterleitet. Kenngrößen sind: Frequenzbereich, 
Reflexionsfaktor, maximale Eingangsleistung 
und Leitungswellenwiderstand bzw. Steckertyp. 
Falls statt des Reflexionsfaktors r das Stehwel­
lenverhältnis s bzw. VSVVR angegeben ist, so gilt 
für die hier interessierenden kleinen Werte von r: 
r ~ (VSVVR - 1)/2. 
Voraussetzung für geringe Reflexionen ist zu­
nächst eine gut kontaktierende, saubere Steck­
verbindung. (Steckerreflexionen lassen sich nicht 
dadurch minimieren, daß die Verbindung mit 
maximaler Kraft angezogen wird!) Der Refle­
xionsfaktor ändert sich nicht nur mit der Fre­
quenz, sondern auch mit der Temperatur, die 
zum einen von der Umgebungstemperatur ab­
hängt, zum anderen linear mit der aufgenomme­
nen Leistung ansteigt. Ein Präzisions abschluß 
mit r = 1 % bei 25°C und einem Temperatur­
koeffizienten von 300 ppm/ °C hat also bei 125°C 
heißem Widerstandselement bereits 4 % Refle­
xionsfaktor. Die maximal zulässige Eingangslei­
stung nimmt linear mit der Umgebungstempera­
tur ab, z. B. von 1 W bei 25°C auf 0 W bei 125 oe. 
Als Widerstandselement werden Widerstands­
filme auf Keramikträger, stark verlustbehaftete 
Mischdielektrika (auf Epoxidharzbasis oder als 
Sinterkeramik) und Ferrite eingesetzt. Für Son­
deranwendungen wird Ruß und/oder Eisenj:ml­
ver mit Silikongummi, PVC oder Polyurethan­
schaum gemischt. Materialien mit magnetischen 
Eigenschaften sind bei hohen Frequenzen beson­
ders geeignet, da die Frontreflexionen der elek­
tromagnetischen Welle beim Eintritt in das Ab-
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sorbermaterial um so geringer sind, je weniger 
die Feldwellenwiderstände von Leitungsdielek-

trikum ZF = vi !1o/(80 8r ) und Absorbermaterial 

ZF = (!10{lr)/(808r) voneinander abweichen. -

Abschlußwiderstände für Koaxialleitungen. Bild 1 
zeigt eine Übersicht über gängige Bauformen: In 
Bild 1 a ist die Standardausführung für niedrige 
Leistungen skizziert. Der Abschluß ist ein 
50-Q-Miniaturwiderstand mit Abmessungen, die 
klein gegen die Wellenlänge sind. Bild 1 b zeigt 
die Ausführung als Querwiderstand. In Bild 1 c 
bis e ist das Widerstandselement als verlustbe­
haftete Leitung ausgeführt [1]. In Bild 1 c mit 
kompensiertem Sprung.übergang, in Bild 1 d 
(Standardbauform) mit Ubergang auf eine Expo­
nentialleitung und in Bild 1 e in der inversen 
Form als Konusleitung (gute Wärmeabfuhr). Für 
geringe Leistungen existieren Miniaturausfüh­
rungen, die nicht größer als das jeweilige Stecker­
gehäuse sind. Typische Daten im Bereich Obis 
18 GHz sind für SMA-Stecker z. B. r = 0,025 
+ 0,004 j/GHz und für PC-7-Stecker z., B. 
r = 0,01 + 0,001 j/GHz (Präzisions abschluß). 
Sonderformen sind: für den Mikrowellenbereich 
relativ baulange, verlustbehaftete Leitungen 
(lossy line absorber, z. B. 2 bis 18 GHz); Durch­
führungsabschlüsse (feed -through -termination, 
Bild 2a) für Frequenzen unter 1 GHz, um Lei­
tungsreflexionen an hochohmigen Geräteeingän­
gen zu vermeiden (z. B. Oszilloskopeingänge); 
verschiebbare Abschlußwiderstände (Bild 2 b) als 
Eichnormal in der Hochfrequenzmeßtechnik (s. 
I 4.3). 

Abschlußwiderstände für Microstripleitungen. 
Die einfachste Methode, eine Microstripleitung 
reflexionsfrei abzuschließen, ist häufig der Über­
gang auf Koaxialleitung und der Anschluß eines 
koaxialen-(SMA)-Abschlußwiderstands. Alter­
nativ können Chipwiderstände mit R = ZL zwi-

a b 

d 

c 

e 

zylindrischer Schicht­
widerstond mit 
Ro '" 1.7 ... 2,ZZl1 

Widerstondsfilm ouf 
Keromik 

Bild 1. Bauformen koaxialer Abschlußwiderstände 
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50 -Q -Scheibenwiderstand 

a Pröz i s ions luft le i tu ng 
11 Ir 

b versch i ebbore s Widerstand sei emen t 

Bild 2. a Durchführungsabschluß; b verschiebbarer Ab­
schlußwiderstand (sliding load) 

Streifen leiter Gehöuse 

a 

Absorberkeil 

streifenleiter 
.... • 

Substrat 

0'lJZZ7hZ277//ZZZ/TJ/Z/JJ/uZ~ 

Chip -Widerstand b 

Bild 3. Abschlußwiderstände für Microstripleitungen 

schen ein offenes Leitungsende und die als Kurz­
schluß gegen Masse wirkende Gehäusewand 
eingelötet werden (Bild 3 a). Als verschiebbarer 
Lastwiderstand eignet sich ein Keil aus Absor­
bermaterial bzw. Absorberfolie (Bild 3 b), der 
wesentlich breiter als der Leiterstreifen und am 
Eingang pyramidenartig zugespitzt ist. Ver­
schiebbare Absorberplatte in [2]. 

Abschlußwiderstände ohne Massekontakt. In der 
Grundform des Abschlußwiderstands ohne Mas­
se anschluß (Bild 4 a) wird eine leerlaufende A/4-
Leitung benutzt, um einen Kurzschluß an das 
Ende des 50-Q-Widerstands zu transformieren. 
Damit erreicht man relative Bandbreiten von 
etwa 1,3: 1, in denen der Reflexionsfaktor der 
Anordnung kleiner als - 20 dB ist. Für größere 
Bandbreiten muß die A/4-Leitung niederohmig 
ausgeführt werden, z. B. in der Form wie in 
Bild 4 b (Bandbreite 3: 1) und in Bild 4c (4: 1). 
Die starke Abstrahlung von niederohmigen, am 
Ende offenen Leitungen und das Absinken der 
Grenzfrequenz des nächsthöheren Wellentyps 
läßt sich in einer Anordnung wie in Bild 4d [3] 
vermeiden (Bandbreite bis zu 10: 1). Weitere Ver­
fahren, um große Bandbreiten zu erhalten, sind 
das Vorschalten eines mit Hilfe der Filtertheorie 
berechenbaren, verlustlosen Anpaßnetzwerks [4] 
und die Kettenschaltung mehrerer Widerstände 
(Bild 4 f, Bandbreite z. B. 14: 1). Weiterhin kön­
nen verlustbehaftete Leitungsstrukturen wie in 
Bild 4 g [5] und Kombinationen der aufgezeigten 
Verfahren eingesetzt werden. 
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Bild 4. Abschlußwiderstände für Microstripleitungen, die 
keinen Massekontakt benötigen 

Absorber für RechteckhohHeiter. Bild 5 zeigt ver­
schiedene Ausführungsformen, um Rechteck­
hohlleiter mit RIo-Welle ohne Reflexionen abzu-

0 0 

b 

0 0 
a 

o 0 

~-I d-a 0 

b 

--Absorberfolie "'---c-
~-::::s 

Ab sorberfo I ie 

c d 

~ Kühlwos ser- 0 0 
umlauf -

b5l 
~ o 0 
e 

Bild 5. Abschlußwiderstände für Rechteckhohlleiter mit 
H 1 0 - Welle. a Pyramidenabsorber; b Keilabsorber; 
c schmalbandiger Folienabsorber; d breitbandiger Folien­
absorber; e Wasserlast 



schließen. Bei Pyramiden- und Keilabsorbern 
erreicht man bei sehr feiner Spitze und einem 
Verhältnis lla > 5 im gesamten Hohlleiterband 
Reflexionsfaktoren unter 1 % ( < - 40 dB). Beim 
Keilabsorber ist der Wärmeübergang zwischen 
Absorbermaterial und Hohlleiterwand günstiger 
als beim Pyramidenabsorber (für Meßzwecke). 
Bei der querstehenden Folie in Bild 5 c wird die 
Frontreflexion an der Folie durch die am ..1./4 
entfernten Kurzschluß reflektierte Welle ausge­
löscht, so daß bei dieser Frequenz gute Anpas­
sung auftritt. Die keilförmige Folie in Bild 5 d ist 
eine Variante des Keils in Bild 5 b. Bei hohen Lei­
stungen wird entsprechend Bild 5 e ein Glasrohr 
mit umlaufendem Kühlwasser in das Hohlleiter­
innere geschoben. 
Sonderformen verlustarmer Hohlleiterabschlüs­
se sind verschiebbare Lastwiderstände für die 
Meßtechnik, asymmetrische Pyramidenabsorber 
und besonders kurze, in den Flansch integrierte 
Absorber, bei denen ein schlitzgekoppelter klei­
ner Hohlraumresonator mit einem asymmetrisch 
vor einer Kurzschlußwand angebrachten Stück 
Dämpfungsmaterial kombiniert ist. 

Spezielle Literatur: [1] Kraus, A. : Einführung in die Hoch­
frequenzmeßtechnik. München: Pflaum 1980. - [2] Olbrich, 
G. R.; Hartmann, TM.: Microstrip sliding load. Fre­
quenz 36 (1982) 295-301. - [3] AsllOka, H.; Khilla, A. M.: 
New type of broadband termination. 18th European Mi­
crowave Conf. (1988) 583-587. - [4] Linner, L. J P.; LUI1-
den, H. B.: Theory and design of broad-band nonground­
ed matched loads for planar circuits. IEEE-MTT 34, NI. 8 
(1986) 892-896. - [5] Buoli, c.: Microstrip attenuators 
and terminations realized with periodic electromagnetic 
structures. 18th European Microwave Conf. (1988) 593-
598. 

4 Dämpfungsglieder . Attenuators 

4.1 Allgemeines. Introduction 

Kenngrößen. Dämpfungsglieder sind lineare, rezi­
proke, zumeist passive Leitungsbauelemente 
(Zweitore), die die Leistung eines hochfrequenten 
Eingangssignals verringern. Die Dämpfung. a 
wird im logarithmischen Maß angegeben und 1st 
definiert für angepaßte Abschlüsse an beiden To­
ren (Bild 1): 

a/dB = 10 Ig(J~jIi) = - 20lgS21 (1) 

Spezielle Literatur Seite L 23, 24 
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Bild 1. Dämpfungsglied mit Ersatzschaltbild, Bezeichnun­
gen und äußerer Beschaltung 

Die Verringerung der Ausgangsleistung Ii ergibt 
sich durch Reflexion am Eingang und durch Um­
setzen in Wärme im Innern des Bauelements. 

(2) 

Absorbierende Dämpfungsglieder ohne Refle­
xion (Sl1 = S22 = 0) sind universell einsetzbar. 
Die Rückwirkungen des Dämpfungsglieds auf 
die angeschlossenen Bauelemente sind dann am 
geringsten und die Abweichung der Einfügungs­
dämpfung (GI. (4)) von der auf dem Dämpfungs­
glied aufgedruckten Dämpfung a (GI. (1)) ist 
überschaubar. Reflektierende Dämpfungsglieder 
sollten nur mit angepaßten Abschlüssen an bei­
den Toren benutzt werden, da andernfalls die 
Einfügungsdämpfung sehr stark von den Refle­
xionsfaktoren der angeschlossenen Bauelemente 
abhängt. Fehlanpassungen sind besonders stö­
rend bei geringen Dämpfungswerten, bei denen 
das Dämpfungsglied sozusagen noch durchsich­
tig ist und eingangs- und ausgangsseitige Refle­
xionen miteinander interferieren. 
Mit Ausnahme einiger Hochleistungsdämp­
fungsglieder, bei denen der Eingang mehr ~er­
lustwärme abführen kann als der Ausgang, smd 
Eingang und Ausgang vertauschbar. Wesentli­
che Kenngrößen von Dämpfungsgliedern sind: 
Sollwert der Dämpfung bzw. Verstellbereich der 
Dämpfung, maximaler Eingangsreflexionsfak­
tor, Frequenzbereich, Steckertyp, maximale Ab­
weichung zwischen Istwert und Sollwert der 
Dämpfung, Schwankungsbereich des Istwerts als 
Funktion der Frequenz, maximal aufnehmbare 
Dauerleistung bzw. Puls-Spitzen-Lei~.tung als 
Funktion der Umgebungstemperatur, Anderung 
der Dämpfung als Funktion der Umgebungs­
temperatur sowie als Funktion der aufgenomme­
nen Leistung, elektrische Länge als Funktion der 
Frequenz bzw. als Funktion der eingestellten 
Dämpfung (Phasenlinearität). 

Anwendungen 

Verrinaern eines Signalpegels : Im Idealfall allsei­
tiger Anpassung (S11 = S22 = rE = rG = 0) wird 
der Pegel durch Einfügen des Dämpfungsglieds 
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um a reduziert. Im realen Fall entsprechend 
Bild 1 ergibt sich ein Transmissionsfaktor 

(3) 

wobei bG die vom Generator bei Abschluß mit ZL 
ablaufende Welle und aE die auf den Empfänger 
zulaufende Welle ist. Durch das Einfügen des 
Dämpfungsglieds verringert sich die vom Emp­
fänger aufgenommene Leistung um den Faktor 

PE mit Dämpfungsglied/ PE ohne Dämpfungs­
glied = t2 (1 - rE ra) 2 

Einfügungsdämpfung/dB 
(4) 

= - 10 19 t2 (1 - rE rd 2 
. 

Verringern eines Reflexionsfaktors, Entkopplung 
zwischen zwei Bauelementen: Bei einem fehlange­
paßten Bauelement mit dem Reflexionsfaktor [E 
wird durch Vorschalten eines idealen Dämp­
fungsgliedes (Sll = Sn = 0) die reflektierte Welle 
um 2 a verringert. 

rddB = l"E/dB - 2a/dB. (5) 

Im realen Fall ergibt sich 

1'1 = Sll + rE S;1/(1 - rE Sn)· (6) 

Messen der Verstärkung bzw. Dämpfung eines 
Zwei tors durch HF-oder ZF -Substitution (s. 
13.5): Für diese Anwendung werden langzeit­
stabile Präzisionsdämpfungsglieder benötigt, die 
sowohl einen kleinen Reflexionsfaktor als auch 
einen sehr genau bekannten Absolutwert der 
Dämpfung aufweisen müssen. Als Eichnormale 
werden stetig veränderbare Dämpfungsglieder 
benutzt, bei denen sich die Dämpfungsänderung 

/// 

durch Messen einer mechanischen Größe exakt 
ermitteln läßt (Bild 3a und Sc) [1]. 

4.2 Festdämpfungsglieder 
Fixed attenuators, pads 

Bis zu Frequenzen von einigen GHz lassen sich 
angepaßte Dämpfungsglieder in II- oder T­
Schaltung mit geeigneten diskreten Widerstän­
den aufbauen. Für das II-Glied (Bild 1) gilt mit 
GI. (1): 

R 1 = ZdS21 + 1)/(1 - S2l), 
(7) 

und für das T-Glied mit zwei Längswiderständen 
R 2 und einem Querwiderstand R 1 (Bild 3 g): 

R 1 = 2S2l ZL/(l - S;l), 

R 2 = Zd1 - S21)/(S21 + 1). 
(8) 

Die Widerstände werden als Dünnfilm-Wider­
standsschicht auf nichtleitendern Trägermaterial 
realisiert. Um die in der Widerstandsschicht ent­
stehende Verlustwärme gut abführen zu können, 
wird A120 3 -Keramik, Saphir oder BeO-Kera­
mik als Substratmaterial benutzt. Die obere 
Frequenzgrenze ist dadurch gegeben, daß der 
Widerstandswert aufgrund des Skineffekts fre­
quenzabhängig wird, sobald die Schichtdicke 
nicht mehr klein gegen das Eindringmaß (5 ist. 

Schichtdicke ~ (5 = 1/ TC pflCo 

Weiterhin dadurch, daß die Abmessungen nicht 
mehr klein gegen die Wellenlänge sind (Berück­
sichtigung der endlichen Länge als gedämpfte 
Leitung, Bauform analog zu Bild 2a, in [2]). 

1--- l.B. 6 mm --I 
1-/"1 

/ 

/ '-L..L --,-\-L-LL-L '-' ~ 
/ 

o 

Keromikstob mit 

a W i derstondssch ich t 

-- I = l.B.15 cm--

///// 

Keramikstob mit Widerstonds­
d schicht e 

Keromikstob Keramikscheibe 
mit Widerstondsschicht 

b 

--l.B. 2mm ---I 

-Widerstands-
schicht 

.' 

Substrot IMosseonschlun 

Metolli sierung 
für Anschlun­
leitung 

'-I 

Substrat 
c 

r 

f 

homogene Tontol-Nitrid­
Widersto n d ssch i cht 

0/ 

Mosseonschlun 
(Kühlkörper) 

Bild 2. Bauformen von Festdämpfungsgliedern. a IT-Schaltung mit Stabwiderständen ; b T -Schaltung mit Stabwiderständen 
und Scheibenwiderstand; c Dünnschicht-Dämpfungsglied; d Lossy line attenuator (j> 1 GHz), e Dünnschicht­
Dämpfungsglied für Microstripschaltungen, ohne Gehäuse (Chip-Dämpfungsglied); f Microstrip-Leistungsdämpfungs­
glied mit Gehäuse 



Bild 2 b zeigt ein T -G lied in Koaxialtechnik mit 
zwei zylindrischen Längswiderständen und ei­
nem Scheibenwiderstand. 
Standardbauform für den Frequenzbereich 0 bis 
18 GHz, Leistungen bis 2 Wund Reflexions­
faktoren unter 10% ist das Dünnschicht­
Dämpfungsglied entsprechend Bild 2c. Der ko­
axiale Innenleiter geht über in einen Streifenleiter 
auf einem Keramiksubstrat. Dann kommt der 
abrupte Übergang auf eine homogene Wider­
standsschicht mit dem Flächenwiderstand R F . 

Faßt man diese Schicht als verlustbehaftete R-G­
Leitung mit 1 ~ ), auf, so ergibt sich mit 

R' = RFjw und GI = 4j(RF(D - w)): 

ZL = R F ~I D - wj 4w und 

CI. = 2j w(D - w) 

(9) 

und damit eine Dämpfung ajdB = 8,686 CI. 1, die 
nur eine Funktion der Geometrie ist. Die Dämp­
fung von Dünnschicht-Dämpfungsgliedern ist 
deshalb in erster Näherung unabhängig von der 
Frequenz, der Temperatur und von der Leitfä­
higkeit der Widerstandsschicht. 
Dämpfungsglieder aus einer Leitung mit aus­
schließlichen Längsverlusten (GI = 0) haben 
große Baulänge (günstig zur Wärmeableitung) 
und eine untere Grenzfrequenz (Bild 2d). Für 
Rlj(w!;) ~ 1, daraus folgt j?> coR'/(2nZd, ist 
die Dämpfung konstant: ajdB = 4,3431R'jZL' 
Bild 2e zeigt ein Chip-Dämpfungsglied für Mi­
crostripleitungen ohne Gehäuse (Bild 2 f mit Ge­
häuse). Um eine hohe obere Grenzfrequenz zu 
erreichen, muß ein induktivitätsarmer Massean­
schluß realisiert werden. 
Zum Ausgleich des Frequenzgangs von z. B. Ver­
stärkern oder Leitungen werden Dämpfungsglie­
der mit vorgegebener, dem zu kompensierenden 
Verlauf entgegengesetzter Dämpfungscharakte­
ristik eingesetzt (gain equalizer) [3 - 6]. 

4.3 Veränderbare Dämpfungsglieder 
Variable attenuators 

Stufig veränderbare Dämpfungsglieder. Man un­
terscheidet zwei Bauformen: 

Dämpjungspatronen entsprechend Bild 2c wer­
den in einer drehbaren Trommel angeordnet und 
jeweils eine wird über koaxiale Kontakte mit den 
Anschlußleitungen verbunden. 

In Serie geschaltete Dämpjungsglieder werden je 
nach Bedarf durch parallelgeschaltete verlustlose 
Leitungen überbrückt. Die mechanisch bzw. 
elektromechanisch betätigbaren Umschaltkon­
takte werden als TEM-Leitungen mit konstan­
tem Wellenwiderstand ausgeführt. 
Beidseitig angepaßte, geeichte, einstellbare 
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Dämpfungsglieder werden auch als Eichleitung 
bezeichnet. ~ 

Stetig veränderbare Dämpfungsglieder. Konti­
nuierlich einstellbare Dämpfungsglieder werden 
seltener eingesetzt als stufig schaltbare, da sie we­
niger breitbandig herstellbar sind und stärkere 
Abweichungen vom angestrebten idealen Verhal­
ten aufweisen. Beim Hohlleiterspannungsteiler 
(Bild 3 a) wird die exponentielle Entfernungsab­
hängigkeit des aperiodischen Feldes in einem 
Hohlleiter weit unterhalb der kritischen Fre­
quenz ausgenutzt [1]. Oberhalb einer Mindest­
entfernung 10 ;::::; d, bzw. einer Grunddämpfung 
ao ;::::; 30 dB steigt die Dämpfung 

a = ao + 32 dB (l - 10)jd 

linear mit dem Abstand der Koppelschleifen bis 
auf Werte von z. B. 120 dB. Die elektrische Länge 
bleibt in diesem Bereich konstant. Für Abstände 
kleiner als 10 ändert sich die Dämpfung stärker 
als im linearen Bereich. Die Anordnung wirkt 
reflektier.end, läßt sich jedoch schmalbandig 
durch Impedanztransformation anpassen. Für 
den universellen Einsatz als breitbandiges, ange­
paßtes Dämpfungsglied werden zwei fehlange­
paßte Dämpfungsglieder entsprechend Bild 3 b 
mit zwei 3-dB-Richtkopplern kombiniert. Die 
Summe der reflektierten Wellen erscheint dann 
im Idealfall an den internen Abschlußwiderstän­
den, die Differenz, d. h. Null bei symmetrischem 
Aufbau, am Eingang bzw. Ausgang. 
N ach dem gleichen Prinzip wie in Bild 3 a, ange­
wandt auf ein stationäres Strömungsfeld in einer 
Widerstandsschicht, arbeitet das logarithmische 
Potentiometer (Bild 3 c). Zur Veranschaulichung 
sind einige Potentiallinien zwischen der punkt­
förmigen Einspeisung und der linienförmigen 
Massekontaktierung eingezeichnet. Die Aus­
gangsspannung wird mit einem Schleifkontakt 
abgegriffen. Das Verfahren ist bis etwa 4 GHz 
einsetzbar. 
Bild 3 d zeigt einen Richtkoppler mit variabler 
Koppeldämpfung, Bild 3 e und 3 f Dämpfungs­
glieder, die auf Leistungsabsorption durch ein­
stellbare Leitungsverluste basieren (f> 1 GHz). 
Beim T-Glied in Bild 3g (f< 1 GHz) wird durch 
unterschiedliche Formgebung der Widerstands­
schichten erreicht, daß GI. (8) stets erfüllt ist und 
damit Anpassung vorliegt. 

Elektronisch veränderbare Dämpfungsglieder. 
Pin-Dioden lassen sich oberhalb von 1 MHz bis 
herauf in den Millimeterwellenbereich als gleich­
stromgesteuerte ohmsche Widerstände einsetzen 
[7 -11]. Für Dämpfungsglieder werden meist 
mehrere Dioden in Schaltungen entsprechend 
Bild 4 a, b kombiniert eingesetzt. So läßt sich bei­
spielsweise die Wirkung von Paralleldioden ver­
vielfachen, wenn die Dioden nicht unmittelbar 
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pd Jd Ilclgeschaltet werden, sondern wenn jeweils 
eine )c/4-Leitung zwischen den einzelnen Dioden 
eingefügt wird. Die Dämpfung entsteht überwie­
gend durch Reflexion. Mit zunehmender Dämp­
fung wird der Eingangsreflexionsfaktor solcher 
reflektierender Dämpfungsglieder immer größer 
(z. B. r = 0,85 bei a = 30 dB). Typische Daten: 
a = 1 - 80 dB, I = 0 - 30 mA, Pmax = 100 m W. 
In einer Schaltung entsprechend Bild 3 b läßt 
sich die Anpassung wesentlich verbessern und 
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Bild 3. Stetig veränderbare Dämpfungs­
glieder. a Hohlleiterspannungsteiler 
(piston); b breitbandig angepaßtes 
Dämpfungsglied; c logarithmisches 
Potentiometer; d variabler Richtkopp­
ler; e Außenleiter mit Verlusten; f Innen­
leiter mit Verlusten; g variables T -Glied 

Bild 4. Pin-Dioden-Dämpfungsglied mit 
a Seriendiode; b Paralleldiode; c T-Glied; 
d symmetrischer Mischer als Dämpfungs­
glied 

die zulässige Eingangsleistung auf z. B. 2 W er­
höhen. Das so entstandene absorbierende Dämp­
fungsglied ist unabhängig von der Größe des ein­
gestellten Dämpfungswerts gut angepaßt. Die 
erreichbare relative Bandbreite liegt bei 3: 1. 
Ebenfalls wenig reflektierend und zudem extrem 
breitbandig (z. B. 0,3 bis 18 GHz) läßt sich 
ein Pin-Diodendämpfungsglied entsprechend 
Bild 4c aufbauen. Die Steuerströme 1Stl und 1St2 

werden so gewählt, daß die Widerstände der Pin-



Dioden jeweils GI. (8) erfüllen. Für relative Band­
breiten bis zu 2: 1 lassen sich die beiden Serien­
dioden durch Paralleldioden ersetzen, wobei ein 
dazwischengeschaltetes, verlustloses Transfor­
mationsnetzwerk dafür sorgt, daß die Anord­
nung elektrisch äquivalent ist. 
Ein symmetrischer Mischer ist auch bei niedri­
gen Frequenzen, wo Pin-Dioden versagen, als 
Dämpfungsglied einsetzbar (Bild 4 d). Er arbeitet 
ebenfalls reflektierend. Der Dämpfungsbereich 
erstreckt sich von 2 ... 3 dB bei I = 10 ... 20 mA 
bis etwa 40 dB (LO-RF-Isolation) bei I = O. Die 
obere Leistungsgrenze ist durch den I-dB-Kom­
pressionspunkt gegeben. Während mit Pin-Dio­
dendämpfungsgliedern Umschaltzeiten in der 
Größenordnung von 10 ns erreichbar sind, las­
sen sich mit GaAs-FET-MMICs (s. F6) Zeiten 
unterhalb von 1 ns verwirklichen. Die Ansteue­
rung erfolgt leistungsarm über Gleichspannun­
gen im Bereich von 0 V bis etwa - 2 V. Bild 5 
zeigt ein einfaches Schaltungsbeispiel. GaAs­
FET-Dämpfungsglieder haben in der Regel die 
untere Grenzfrequenz 0 (Bandbreite z. B. 0 bis 
50 GHz). Sie sind bei entsprechender Auslegung 
und Ansteuerung gut angepaßte, absorbierende 
Dämpfungsglieder. Die minimal erreichbare 
Durchgangsdämpfung beträgt bei tiefen Fre­
quenzen etwa 1 dB und steigt bei 50 GHz auf 
etwa 3 dB an. 
Die oben angeführten, elektronisch veränderba­
ren Dämpfungsglieder sind alle auch als Schalter 
oder als Amplituden-Modulator einsetzbar. 

4.4 Hohlleiterdämpfungsglieder 
Waveguide attenuators 

Als Festdämpfungsglieder werden in der Hohllei­
tertechnik Richtkoppler eingesetzt. Zur Herstel­
lung variabler Dämpfungsglieder benutzt man 
dünne Widerstandsfolien, die, sofern sie parallel 
zu den elektrischen Feldlinien angeordnet sind, 
die Welle durch dielektrische Verluste dämpfen. 
Ein allmählicher Übergang in den Bereich hoher 
Dämpfung vermeidet Reflexionen. In Bild 6a 
und b sind die beiden üblichen Ausführungsfor­
men für die H1o-Welle im Rechteckhohlleiter 
skizziert. 
Das Rotationsdämpfungsglied in Bild 6c wird 
über einfache, allmähliche Übergänge an Recht­
eckhohlleiter angeschlossen. Eine von links ein-
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Bild 5. Dämpfungsglied mit GaAs-MESFETs 
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drehbore Folie B 

Bild 6. Hohlleiterdämpfungsglieder. a Dämpfungsfolie mit 
variabler Eintauchtiefe (flap attenuator); b Dämpfungsfolie 
mit einstellbarem Abstand zur Seitenwand; c Rotations­
dämpfungsglied (rotary vane attenuator) für die H 11-Welle 
im Rundhohlleiter 

fallende Welle mit der Amplitude Eo durchläuft 
zunächst ohne Reflexion und Dämpfung Folie A 
(E senkrecht zur Folie). Im drehbaren Bereich B 
(9 = 0 bis 90°) wird die zur Folie tangentiale 
Feldstärkekomponente vollständig gedämpft, so 
daß eine Welle mit der Amplitude Eo cos 9 und 
einer um 9 gedrehten Polarisationsebene in den 
Bereich der Folie A' eintritt. Hier wird wiederum 
die zu dieser Folie parallele Komponente der 
elektrischen Feldstärke gedämpft. Die austre­
tende Welle ist normal polarisiert (9 = 90°) und 
hat die Amplitude Eo cos2 9. Die Dämpfung 
a = - 20 19(cos2 9) ist damit nur eine Funktion 
des Drehwinkels, also weitgehend unabhängig 
von der Frequenz, der Temperatur, der Luft­
feuchtigkeit, der Leitfähigkeit der Folie etc. 
Typische Daten (X-Band): a = 0,5-50 dB, 
f...a = + 0,1 dB, r < 7 %, Pmax = 10 W, elektrische 
Länge unabhängig von der eingestellten Dämp­
fung. 
Neben diesen mechanisch einstellbaren Dämp­
fungsgliedern werden in der Hohlleitertechnik 
ebenfalls elektronisch steuerbare Pin-Dioden­
dämpfungs glieder eingesetzt. 
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5 Verzweigungen. Branching devices 

5.1 Angepaßte Verzweigung 
mit Widerständen 
Matched powersplitting by a 
resistive network 

Bei einer angepaßten Verzweigung mit Wider­
ständen kann über einen sehr großen Frequenz­
bereich der Reflexionsfaktor - in alle Anschlüsse 
hineingemessen - sehr klein gehalten werden. 
Der Eingang und die Ausgänge haben gleichen 
Wellenwiderstand. Zum Beispiel ist bei einer 
Verzweigung mit einem Eingang, drei Ausgän­
gen und 1 W Belastung im Frequenzbereich von 
Obis 3 GHz ein maximaler Reflexionsfaktor von 
0,03 möglich. 
Die Leistungsdämpfung a vom Eingang zu einem 
Ausgang oder der verschiedenen Ausgänge un­
tereinander ist (alle freien Ausgänge sind mit dem 
Abschlußwiderstand von ZL2 abgeschlossen; 
i entspricht der Anzahl der Ausgänge): 

1 
a(dB) = 20lg -:- . 

l 

In Bild 1 ist i = 3. 

(1) 

Die Widerstände R 20 für die beste Anpassung 
aller Anschlüsse sind 

i-1 
R 20 =ZL? . 

- i + 1 
(2) 

Ist der Wellenwiderstand zwischen Eingang und 
Ausgang verschieden, so kann die Anpassungs­
schaltung von Bild L 1.1 a dem Eingang der 
Schaltung von Bild 1 vorgeschaltet werden. Die 
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RIO Rzo 

Rzo 

0---------0 

Eingang n Ausgänge 

Bild 1. Widerstandsanpaßschaltung einer Verzweigung 

Leistungsdämpfungen a(dB) von Gl. (1) und 
GI. L 1 (1) addieren sich. 

5.2 Leistungsverzweigungen 
Power divider 

Parallelverzweigungen werden in [1-9] einge­
hend behandelt. 

Angepaßte ParaUelverzweignng. (Bild 2). Bei der 
angepaßten Parallel verzweigung entsteht im 
Verzweigungspunkt, bedingt durch die Feldver­
zerrungen, ein Reflexionsfaktor. Bei Leitungsab­
messungen mit einer Grenzfrequenz fI!c < 0,6 
bleibt der Reflexionsfaktor kleiner 1,5 %. 

(3) 

Sind die verzweigenden Leitungen ZL 1 und ZL 2 

mit ihren Abschlußwiderständen R i und R 2 

exakt abgeschlossen, so ist die Leistungsteilung 

P/Pi = 1 + RdR2 , 

P/P2 = 1 + R 2 /R i . 

(4) 

(5) 

Die gesetzmäßige Leistungsaufteilung mit einer 
annehmbaren Bandbreite ist nur gewährleistet, 
wenn die Leitungswellenwiderstände ZL 1 und 
ZL2 nicht mehr als 20 % zueinander abweichen 
und die abzweigenden Leitungen am Verzwei­
gungspunkt symmetrisch aufgebaut sind. Damit 
die vorgesehene Leistungsteilung durch die Fest­
legung von ZLl und ZL2 nicht verändert wird, 
sollte der durch die Abschlußwiderstände trans­
formierte Reflexionsfaktor von ZLl und Zu am 
Verzweigungs punkt kleiner 5 % sein. Ein weite­
rer Nachteil ist die geringe Entkopplung zwi­
schen den verzweigenden Leitungen. Die Anpas­
sung des Verzweigungssystems ist nur bei 
Einspeisung in den Summenanschluß gegeben, 
wenn alle verzweigenden Leitungen richtig abge­
schlossen sind. Bei Einspeisung in einen verzwei­
genden Anschluß und richtigen Abschluß aller 
übrigen Leitungen ist die Anpassung schlecht. 

Verzweigung mit großem Teilverhältnis. Bei grö­
ßeren Abweichungen der verzweigenden Teillei-

P P 
• 

a b 

VZl1 ZLO 

lzLI ZLO 

Pz • 

Bild 2. Leistungsverzweigungen. a mit verschiedenen ab­
zweigenden Leitungswellenwiderständen; b ZLl und ZL2 
durch eine Transformationsschaltung von ZLi nach ZLO 

ersetzt 


