


















 10

Anfangs 1950 wurden für die Kriegstechnische Abteilung (KTA) in Bern und die Direk-
tion der Militärflugplätze in Dübendorf von der General Radio Company, je eine 1100-
A Frequency Standard Ausrüstung inklusiv dem zugehörigen 1105-A Frequency Mea-
suring Equipment (siehe nachstehende Abbildung) beschafft.  

 
Das General Radio 1100-A Frequency Standard (siehe nachstehendes Blockschema) 
basierte auf einem für die damalige Zeit hochstabilen 100 kHz Quarzoszillator der in 
einer temperaturkontrollierten Umgebung betrieben wurde. 
Zur Erzeugung von Oberwellen wurde das sinusförmige 100 kHz Signal des Quarzos-
zillators durch Multivibratoren in Rechtecksignale von 100 kHz, 10 kHz, 1 kHz und 
100 Hz umgewandelt. Mit dem 1 kHz Signal wurde eine elektromechanische Syn-
chronuhr mit 24 Stunden Anzeige betrieben, welche zudem über einen 1 Sekunden 
Kontakt verfügte mit dessen Hilfe Zeitvergleiche mit einem externen Zeitsignal 
durchgeführt werden konnten. Die Phase des Oeffnungs - Zeitpunktes des 1 Sekun-
den Kontaktes konnte zu diesem Zweck über eine in 10 Millisekunden - Intervallen 
geeichte Mikroskala im Bereich einer Sekunde verstellt werden.  
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Gemäss Spezifikation soll der täglichen Frequenzdrift der General Radio 1100-A Aus-
rüstung nach einem Monat Betrieb < 5 x 10-8 und nach einem Jahr < 0.5 x 10-8 
betragen. Der Kurzzeitstabilität der 100 kHz Schwingung soll < 1 x 10-9 und die Tem-
peraturabhängigkeit der Frequenz < 1 x 10-7 pro 1° C betragen. 
 

Die Foto zeigt den Schwingquarz des Oszilla-
tors. Es handelt sich um einen Längsschwinger 
der auf der 2. Harmonischen schwingt. Zu 
beachten ist die spannungsfreie Aufhängung 
des Quarzes in den Schwingknoten. Die Anre-
gung des Quarzes erfolgt über die Goldelek-
troden. Die Frequenz des Oszillators wurde im 
Werk auf 100 kHz ± 0.5 x 10-7 einjustiert. Die 
Temperatur des Schwingquarzes wird im Be-
trieb durch ein geregeltes Heizsystem inner-
halb ± 0.01° C konstant gehalten. Durch ver-
ändern der nominalen Betriebstemperatur von 
60° C um ± 1°C konnte nach einem Transport 
die Sollfrequenz wieder einjustiert werden.     
    

Prinzipielle Wirkungsweise des  General Radio 1100-A Standard Oszillators 
Der Oszillator besteht aus einer abgestimmten Verstärkerstufe V1 und einer Phasenkehrstufe 
V2 welche die Brückenschaltung mit dem in Serieresonanz betriebenen Schwingquarz treibt. 
Die Funktion des Oszillators wird durch das vom Ausgang der Brücke phasenrichtig in die Ver-
stärkerstufe V1 zurück gekoppelte Signal unterhalten. 
Beim Start des Oszillators ist der Heissleiter V4 noch kalt und besitzt einen geringen Wider-
stand. Wenn der Widerstand im Betrieb zunimmt, regelt sich die Brückenschaltung gegen das 
Gleichgewicht. Die Ausgangsspannung der Brücke reduziert sich dadurch, das Gleichgewicht 
wird erreicht wenn der Verlust zwischen Eingang und Ausgang der Brücke der Rückkopp-
lungsverstärkung der Schaltung entspricht.  
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Die Foto zeigt die elektromechanischen Syn-
chronuhr welche mit dem 1 kHz Signal des 
1100-A Frequency Standard betrieben wird. 
Auf der rechten Seite ist die Mikroskala des 1 
Sekunden Kontaktes zu erkennen. Die Einstel-
lung des Schaltpunktes des Kontakts erfolgt 
durch die links oben sichtbare Oeffnung.  
 
 
 
 
 
 

 
                                                                         
Externes Zeitsignal  
 
Schaltpunkte des 1 Sekunden Kontaktes  
 
Schaltpunkt in Koinzidenz mit externem Signal  
 
Resultierendes Koinzidenzsignal 
 
 
 

Wie bereits vorgängig erwähnt existierten zu Beginn der 50er Jahre noch keine Mittel 
um Frequenzgenauigkeiten in der Grössenordnung von 10-8 durch einen direkten 
Frequenz- oder Phasenvergleich zu bestimmen. Die Genauigkeit von Quarzuhren 
musste daher durch Zeitvergleich über eine längere Periode, gegenüber einem über  
Radio ausgestrahlten Normalzeitsignal bestimmt werden. 
 
Die Differenz der die Uhr antreibende Frequenz lässt sich dabei in folgender Weise 
aus dem gemessenen Zeitunterschied bestimmen: 
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 fx – fn             ∆ f  
 -------     =     ----- 
     f                    f 
 
Wenn G der tägliche mittlere Gang in Millisekunden ist, so gilt  
 
  ∆ f                       - G              (Die Zahl im Nenner entspricht der Zahl der Milli-   
 -------     =      --------------      sekunden innerhalb eines Tages) 
    f                   0.864 x 108  
 
Als Gang wird die Aenderung des Standes innerhalb 24 Stunden bezeichnet. Er ist für 
die X-Uhr positiv, wenn der X-Kontakt später kommt bzw. negativ wenn das  Zeitzei-
chen früher kommt. 
 
Aus der Gleichung geht hervor, dass 1 ms/pro Tag angenähert einer Frequenzdiffe-
renz von 1 x 10-8 entspricht. 
 
Für die Bestimmung der Frequenzdifferenz der General Radio Frequency Standard bei 
der Kriegstechnische Abteilung (KTA) in Bern und der Direktion der Militärflugplätze 
in Dübendorf wurde das täglich um 12 Uhr 30 über den Schweizerischen Mittelwel-
lensender Beromünster ausgestrahlte Zeitzeichen des Observatorium Neuenburg be-
nützt. 
 
Grundsätzlich hätte hierbei für den Vergleich die oben erwähnte Mikroskala der elek-
tromechanischen Synchronuhr verwendet werden können. Da die Mikroskala jedoch  
in 10 Millisekunden Intervallen unterteilt war, genügte die damit erreichbare Ablese-
genauigkeit nicht ganz den Erfordernissen. 
 
Für die Bestimmung der täglichen Zeitdifferenz wurde deshalb ein elektronische Zeit-
differenz Messgerät vom Typ CKB der Firma Rohde & Schwarz verwendet, das eine 
direkte Ablesung der Zeitdifferenz an einem Zeigerinstrument ermöglichte.  
 
 

 
 
Das CKB Messgerät verfügte über eine 
aus Widerständen gebildete Brücke, die in 
der Diagonale das ballistische Messin-
strument und in den beiden Brückenzwei-
gen gittergesteuerte Stromtore enthält, 
die als Schalter wirken.  
 
 

 
Die Stromtore werden durch die Messphasen gezündet. Das Instrument ist stromlos 
solange beide Stromtore gesperrt sind, und ebenso nach Zündung beider Stromtore.   
Während des zu messenden Zeitraumes ist nur eine Röhre leitend, das verstimmt die 
Brücke und bewirkt einen Strom in der Diagonalen. Dieser ruft einen der Messgrösse 
proportionalen ballistischen Zeigerausschlag des Instrumentes hervor.  
Die Richtung des Zeigerausschlages ist durch die zeitliche Aufeinanderfolge der 
Messphasen bestimmt. Das ballistische Instrument ermöglicht eine direkte Ablesung 
der Zeitdifferenz in Millisekunden. 
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                      Rohde & Schwarz Zeitdifferenz Messgerät CKB 
 

        
 
             Frequenzmessungen mit dem 1100-A Frequency Standard 
 
Grundsätzlich enthält das 100 kHz Rechtecksignal des 1100-A Frequency Standards  
Oberwellen welche bis 75 MHz und höher liegen. Die Stärke der Oberwelle nimmt 
allerdings mit zunehmender Ordnungszahl ab, so dass ein direkter Vergleich der zu 
messenden Frequenz  mit Oberwellen höherer Ordnung zunehmend schwieriger wird.  
Die im rechten Rack (siehe Figur auf Seite 9) neben dem 1100-A Frequency Standard 
untergebrachte Frequency Measuring Ausrüstung (siehe nachstehendes Blocksche-
ma) dient daher zusammen mit dem unter dem Quarzoszillator untergebrachten In-
terpolations-Oszillator der eigentlichen Frequenzmessung. 
 

 
Die Frequenzmessung erfolgte nach dem Ueberlagerungsverfahren, wobei die Diffe-
renzfrequenz mit Lissajous Figuren auf dem Oszilloscop dargestellt oder akustisch mit 
einem Lautsprechersystem hörbar gemacht wurde. 
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Oscilloscop für Polarkoordinaten Dar-
stellung der Schwebungsfrequenz mit               
Lissajou Figuren. 
 
 
 
 

 
                                                                     
Lissajou Figuren für ein 1 : 1 Fre-
quenzverhältnis bei verschiedenen 
Phasenlagen der zu vergleichenden 
Frequenzen. 
 
 

 
• Frequenzen im Bereich von 0 – 100 kHz können durch Vergleich mit dem In-

terpolations - Oszillator bzw. dessen Oberwellen auf dem Oszilloscop mit einer 
Genauigkeit von ± 0.1 Hz gemessen werden. 

 
• Frequenzen von 100 kHz – 2 MHz können unter Verwendung der Frequenz-

Transfer Unit 1106-A mit einer Genauigkeit ± 0.1 Hz gemessen werden. 
 

• Frequenzen von 1 MHz  – 10 MHz können unter Verwendung der Frequenz-
Transfer Unit 1106-B mir einer Genauigkeit ± 0.1 Hz gemessen werden. 

 
• Frequenzen im Bereich von 10 MHz – 100 MHz können unter Verwendung der 

Frequenz-Transfer Unit 1106-C gemessen werden. 
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Das General Radio 1100-A Frequency Standard und die zugehörige 1105-A Frequen-
cy Measuring Ausrüstung wurde bei der Kriegstechnische Abteilung (KTA) in Bern 
und der Direktion der Militärflugplätze in Dübendorf bis in die frühen 60er Jahre für 
die Eingangs- und Nachkontrollen an tausenden von Schwingquarzen verwendet.  
Die Statistik der Beobachtungen des Frequenzganges bestätigte, dass die täglichen 
Frequenzabweichungen im Dauerbetrieb bei ca. 2 x 10-8 lagen. Auf Grund der hohen 
Kurzzeitstabilität von < 10-9   zeichneten sich die 1100-A Frequency Standard auch  
durch ein äusserst niedriges Phasenrauschen aus, das von den ersten auf dem Markt 
erschienenen 5 MHz Frequency Standards nicht erreicht wurde. 
 
Mit der Ablösung der Elektronenröhre durch die Halbleitertechnik zu Beginn der 60er 
Jahre konnten komplexere und stabilere elektronische Schaltungen realisiert werden. 
Nach der Entwicklung von zuverlässigen logischen Schaltkreisen führte dies für viele 
Anwendungen innert kurzer Zeit zu einem Uebergang von der analogen zur digitalen 
Schaltungstechnik. 
Mit der Halbleitertechnik konnten auch stabilere Oszillatorschaltungen realisiert wer-
den, zudem gelang es mit der Einführung von hochpräzisen proportionalen Tempera-
turregelungen für die Schwingquarze, den bisher die Frequenzkonstanz am meisten 
einschränkenden Faktor, zu eliminieren. 
 

Die nebenstehende Figur zeigt das Prinzip-
schema eines Präzisions – Quarzoszillators  
wie sie nach Einführung der Halbleiter-
technik ab Mitte der 60er Jahre realisiert 
werden konnten. Für die Oszillatoren wur-
den ab dieser Zeit fast ausschliesslich 
Schwingquarze mit AT - Schnitt verwendet 
deren Temperatur, wie im nebenstehenden 
Beispiel aufgezeigt, in doppelten propor-
tional geregelten Ofensystemen konstant 
gehalten werden. Eine weitere Verbesse-
rung der Frequenzstabilität wurde zudem 
durch AGC- Kreise im Feedback-Loop er-
reicht welche bewirken, dass die Schwing-
amplitude des Quarzes konstant gehalten 
wird. Derartige Oszillatoren ermöglichten 
die Konstruktion der hochpräzisen Fre-
quenzzählern die ab Mitte der 60er Jahre  
auf dem Markt erschienen.                                       

 
Für den Unterhalt des neuen Luftverteidigungssystems FLORIDA wurden im Jahre 
1966 von der amerikanischen Firma Hewlett Packard eine Anzahl Frequency Counter 
des Typs HP 5245 samt Frequency Converter HP 5255 beschafft.      
 
 

Im Basisbereich konnten mit dem HP 5245 
Frequency Counter Frequenzmessungen 
von 0 – 50 MHz, mit einer Genauigkeit von 
± 1 Hz durchgeführt werden. Die interne 
Zeitbasis verfügte über einem Quarzoszil-
lator mit proportionaler Temperaturrege-
lung. Die Langzeitstabilität der Zeitbasis  
betrug 3 x 10-9 in 24 Stunden. 
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Mit dem HP 5255 Heterodyne Frequency 
Converter (siehe nebenstehendes Block-
schema) konnte der Frequenzmessbereich 
des HP 5245 Frequency Counters bis ins 
X- Band auf 12.4 GHz ausgedehnt werden. 
Mit der Tuning Cavity (abstimmbarer 
Hohlraumresonator) kann eine 200 MHz 
Oberwelle ausgewählt werden, welche aus 
der vervielfachten 10 MHz Zeitbasisfre-
quenz des HP 5245 Frequency Counters 
abgeleitet ist. Die 200 MHz Oberwelle er-
gibt im Balance Mixer zusammen mit der 
unbekannten zu messenden Frequenz ein 
Mischprodukt das nach der Frequenztei-
lung im Prescaler in den 50 MHz Zählbe-
reich des HP 5245 Frequency Counters 
fällt. 
 
 
 

Mit der bis Mitte der 60er Jahre erzielten Verbesserung der Schwingquarz- und Oszil-
lator-Technologie wurde das Genauigkeits- und Stabilitätsverhalten von präzisen Fre-
quenzgeneratoren weitgehend voraussagbar. Nachdem durch die Wahl geeigneter 
Quarzschnitte, hochpräziser Temperaturstabilisierungen, AGC - Kreise zur Stabilisie-
rung der Schwingamplitude und konstanten Versorgungsspannungen die äusseren 
Störfaktoren eliminiert werden konnten, wurde die Langzeitstabilität der Frequenz 
nun vor allem durch die Alterung des Quarzschwingers begrenzt. Ungefähr ab diesem 
Zeitpunkt wurde die Langzeitstabilität durch den Begriff „aging“ abgelöst und die 
Kurzzeitstabilität mit der spektralen Leistungsdichte des Phasenrauschens spezifi-
ziert. Das Altern im Betrieb der Schwingquarze hat verschiedene Ursachen, einen 
gewisse Einfluss haben dabei: 
 

• durch die Montage oder die Belege verursachte Stressmomente im Resonator   
 

• das Wanderung von Ionen im Kristall  
 

• die Ablösung feinster Kristallteilchen vom schwingenden Resonator 
 
Der Gradient der Frequenzänderung kann infolge des Alterns sowohl positiv wie auch 
negativ verlaufen. Um vor allem die Alterung durch Einflüsse der Halterung zu elimi-
nieren wurde in den 70er Jahren ein nahezu elektrodenfreier Quarzresonator entwik-
kelt. 
Für die Ueberprüfung der Schwingquarze wurden bereits in der ersten Hälfte der 60er 
Jahre Frequency Counter verwendet. Die General Radio Frequency Standard hatten  
damit ausgedient.  
Mit der starken Zunahme des zivilen Luftverkehrs in den 60er Jahren und der damit 
verbundenen Steigerung des zivilen Flugfunkverkehrs auf VHF Frequenzen verlager-
ten viele Luftwaffen auf Empfehlungen der ICAO den militärischen Flugfunkverkehr 
auf UHF Frequenzen. Mit der Einführung der Mirage 3S/RS Flugzeuge Mitte der 60er 
Jahre begann auch in der Schweiz die Verlagerung des militärischen Flugfunks vom 
VHF- in den UHF- Bereich auf Frequenzen zwischen 225 und 400 MHz. Gleichzeitig  
wurde der Kanalabstand von 50 kHz auf 25 kHz reduziert. Damit stiegen auch die 
Anforderungen an Genauigkeit und Langzeitstabilität bei der Frequenzerzeugung für 
die verschiedenen UHF-Funkgeräte (Bordfunkgerät Socrat SE-051 und Bodenstation 
Plessey 351) nochmals beträchtlich an.  
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Auf Grund der neu entstandenen Bedürfnisse für genauere Frequenzmessungen in einem 
stark nach oben erhöhten Frequenzbereich, hatte die General Radio Corporation in Zusam-
menarbeit mit den Bell Laboratories einen neuen Typ Frequency Standard entwickelt. Im Jah-
re 1961 erschien als Ablösung für den inzwischen technisch überholten Typ 1100-A Frequency 
Standard der Typ 1120-AH auf dem Markt. Anstelle des 100 kHz Oszillators war die neue Aus-
rüstung mit einem hochstabilen 5 MHz Quarzoszillator ausgerüstet. Dem damaligen Entwick-
lungsstand der Quarztechnologie entsprechend wies der Schwingquarz noch einen AT-Schnitt 
auf und arbeitete auf der 5. Harmonischen. Der Quarzoszillator war in einem doppelten Ofen-
system untergebracht dessen Temperatur innerhalb 0.001° C konstant gehalten wurde. 

   
Da zu Beginn der 60er Jahre in den 
Observatorien die Zeitskalen noch aus 
dem Vergleich mit der astronomischen 
Zeit abgeleitet wurden, war das von 
General Radio weiterentwickelte Fre-
quenzstandard 1120-AH eigentlich 
primär für derartige Anwendungen 
konzipiert worden. Im Hinblick auf die 
Verwendung als Zeitnormal verfügte 
die Ausrüstung wiederum über eine 
elektromechanische Synchronuhr für 
Zeitvergleiche.                                                     
Die tägliche Stabilität (aging rate)  des 
5 MHz Quarzzillators betrug < 5 x 10-10 

wobei sie sich nach 1 Jahr Betriebs-
dauer auf < 2 x 10-10  verbesserte. Die 
Kurzzeitstabilität lag bei < 1 x 10-10 

innerhalb 1 Minute. 
Ein Frequenzteiler erzeugte aus den 5 
MHz, 1 MHz, 100 KHz, 10 kHz, 1 kHz 
und 100 Hz Ausgangssignale.  
Wie schon beim GR 1100-A Frequenz 
Standard wurde mit dem 1 kHz Signal  
die elektromechanische Synchronuhr 
betrieben. welche mit einem inzwi-
schen verbesserten 1 Sekunden Kon-
takt mit Mikroskala einen direkten 
Gangvergleich mit Normalzeitsendun-
gen ermöglichte. 
Um neue Entwicklungen handelte es 
sich  bei den „Frequency-Multipliers“ 
1112-A und 1112-B. Diese ermöglich-
ten eine Frequenzvervielfachung auf 1, 
10, 100, und 1000 MHz. Die Ausgangs-
signale  waren sinusförmig wobei die 
unerwünschten Harmonischen um min. 
100 dB unterdrückt wurden. Das sinus-
förmige 1000 MHz Signal lieferte noch 
50 mW an eine Last von 50 Ohm. 
Durch eine von General Radio neu 
entwickelte Frequency Lock Schaltung 
wurde die sonst bei Frequenzvervielfa-
chungen auftretende typische Erhö-
hung des Phasenrauschens von 20 dB 
pro Dekade stark reduziert.  

 
Durch die im Jahre 1967 neu definierte internationale Atomzeitskala welche aus dem Gang 
von Atomuhren (Cäsium- und Rubidium-Standards) abgeleitet wird, verloren die Quarz Fre-
quenznormale dann allerdings rasch ihre Bedeutung.    
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Zeitnormalausrüstung für das Luftverteidigungssystem FLORIDA 
 
Mit der Integration der taktischen Radarsysteme TAFLIR in das Luftverteidigungssy-
stem FLORIDA Mitte der 80er Jahre sollten die Lücken der Radarüberwachung im un-
teren Luftraum geschlossen werden. Gleichzeitig wurden auch die Voraussetzungen 
für den Austausch der Luftlageinformationen mit den zivilen Flugsicherungszentren 
Zürich und Genf sowie dem Vermessungsradar ADOUR in Emmen geschaffen. 
Die Integration der verschiedenen Sensoren und Rechnersysteme erforderte 
die Einführung einer einheitlichen Systemszeit. Damit wurden bei der schweize-
rischen Luftwaffe auch Fragen betreffend der Erzeugung, Verteilung von genauen 
Zeitskalen aktuell. Der nachfolgende Abschnitt beschreibt den Lösungsweg der bei 
der Realisierung beschrittenen wurde. 
 
Die Aufbereitung einer bereinigten Gesamtluftlage Schweiz erfolgt aus Radarinforma-
tionen von Sensoren welche sich an verschiedenen geographischen Standorten (sie-
he nachfolgende Karte) befinden. 

 
 
Es liegen folgende Gründe für eine einheitliche Systemszeit vor: 
 

• Nebst Koordinaten und Geschwindigkeitsvektoren ist die genaue Vermes-
sungszeit sehr wesentlich für die Flugwegverarbeitung aus den Radardaten. 
Die Radardaten der verschiedenen Sensoren werden für die Korrelation auf die 
gleiche Zeit extrapoliert. Unterschiedliche Systemszeiten führen daher zu zu-
sätzlichen Fehlern. Ein Zeitfehler von z.B. 100 Millisekunden für ein Flugzeug 
mit 1000 km/h Geschwindigkeit ergibt einen systematischen Positionsfehler 
von 28 Meter. Die Algorithmen der Verarbeitung entdecken keine systemati-
schen Fehler, sie werden deshalb zu Null angenommen. Die systematischen 
Fehler (Zeit- und Nordabweichung) müssen deshalb um eine Grössenordnung 
besser sein als die Streuungen in der Distanz-,  Azimut- und Höhenmessung. 
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• Für den Austausch von Radarinformationen zwischen den Rechnersystemen 
FLORIDA, FLORIN und TAFLIR ist auf Grund der zulässigen Positionsfehler bei 
der Flugwegbildung eine relative zeitliche Abweichung von max. 100 Millise-
kunden zulässig. Um diese Forderung auch im Hinblick auf die beim Datenaus-
tausch entstehenden zeitlichen Uebertragungsfehler zu erfüllen, darf die Ab-
weichung im Gang der internen Uhren der beteiligten Rechnersysteme nicht 
mehr als 10 Millisekunden betragen. 

 
• Für die Uebernahme der Radarinformationen von den zivilen Flugsicherungs-

zentren Zürich und Genf sowie für Vergleichsmessungen mit dem Flugweg-
vermessungsradar ADOUR in Emmen ist eine Uebereinstimmung der Systems-
zeit mit der amtlichen Normalzeit auf ± 50 Millisekunden erforderlich. Um die-
se Forderung in sämtlichen Fällen zu erfüllen, muss eine Synchronisation der 
Systemszeit mit der amtlichen Normalzeit mit einer Genauigkeit von ±10 Milli-
sekunden erfolgen.  

 
Aufbereitung der Systemszeit aus Normalzeit-Emissionen  
 
Für die Versorgung der in einem Gebiet von 350 x 250 km verteilten Rechnerstandor-
te bot sich, mit gewissen Einschränkungen, die Möglichkeit eine einheitliche Sy-
stemszeit aus einem übergeordneten Normalzeitsystem aufzubereiten. Solche Sy-
steme standen in Europa in den 80er Jahren in Form der über Langwellen ausge-
strahlten Zeitsignal- und Normalfrequenz-Emissionen HBG und DCF77 zur Verfügung.   

 
Der auf 75 kHz arbeitende Sender HBG befindet 
sich in Prangins (VD) am Genfersee auf den Koordi-
naten 46° 24’ N, 6° 15’ E. Das im BCD-Code ausge-
strahlte Zeitsignal enthält die komplette Zeit- und 
Datumsinformation und entspricht der gesetzlichen 
Zeit in der Schweiz: UTC + 1h (mitteleuropäische 
Zeit, MEZ) oder UTC + 2h (mitteleuropäische 
Sommerzeit, MESZ).   
Die Emission wird über eine Rundstrahlantenne 
ausgestrahlt die zu erwartende Feldstärke ist ca. 
1mV/m bei einer Distanz von 500 km. Bis 500 km 
ist die Bodenwelle dominant. Die Trägerfrequenz 
wird aus einem Cäsium - Frequenznormal abgeleitet 
und wird innerhalb 2 x 10-12 auf 75 kHz gehalten.                  
 

 
 
Der auf 77.5 kHz arbeitende Sender DCF77 befindet 
sich in Mainflingen, etwa 25 km südöstlich Frankfurt 
auf den Koordinaten 50° 01’ N, 09° 00’ E. Das im 
BCD-Code ausgestrahlte Zeitsignal enthält die kom-
plette Zeit- und Datumsinformation und entspricht 
ebenfalls der gesetzlichen Zeit in der Schweiz: UTC 
+ 1h (mitteleuropäische Zeit, MEZ) oder UTC + 2h 
(mitteleuropäische Sommerzeit, MESZ).                                  
Die Emission wird ebenfalls über eine Rundstrahlan-
tenne ausgestrahlt. Unter 500 km Entfernung vom 
Sender kann man mit Feldstärken der Bodenwelle 
von über 2 mV/m gerechnet werden. Bis 500 km ist 
die Bodenwelle dominant. Die Trägerfrequenz wird 
von Atomuhren abgeleitet und weicht am Sendeort 
im Mittel weniger als 1 x 10-12  von 77.5 kHz ab. 
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Zeitcodierung der HBG und DCF77 Emissionen 
 

 
 
Feldstärken und Genauigkeit der Normalzeit-Emissionen 
 
Die in der Folge mit einem Rohde & Schwarz ESH3 Messempfänger in Kombination 
mit einer kalibrierten Rahmenantenne HFH2-Z2 durchgeführten Messungen ergaben, 
dass die Feldstärken der Normalzeitsender HBG und DCF77 auf sämtlichen Anlagen 
über 500 µV/m bei einem typischen Umgebungsrauschen von 20 µV/m lagen. 
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Beobachtungen zeigten, dass bedingt durch die physikalisch gegebenen Ausbrei-
tungsbedingungen, beim Empfang der Bodenwelle auf den Standorten mit typischen 
zeitlichen Fehlern der Sekundenimpulse von ± 1 ms und ± 0.05 µ bei der Trägerwelle 
gerechnet werden muss. 
 
Verfügbarkeit der Systemszeit 
 
In Anlehnung an das Einsatzkonzept des Luftverteidigungssystems FLORIDA musste 
auch die für die Integration der Teilsysteme erforderliche Systemszeit dauernd zur 
Verfügung stehen.  
Mit den Zeitsignal- und Normalfrequenz-Emissionen HBG und DCF77 war dies in den 
80er Jahren nicht gewährleistet. Während Gewitter musste mit Abschaltungen ge-
rechnet werden, zudem wurden über den HBG Sender zeitweise Emissionen für das 
Pager-System VIPLINE ausgestrahlt, was zu einer Unterbrechung der Zeitemission 
führte.  
 
Um eine Redundanz zu schaffen wurden deshalb auf den Standorten gleichzeitig die 
HBG und die DCF77 Zeitinformation für die Aufbereitung der Systemszeit verwendet. 
 
Synchronisierungskonzept für die Systemszeit aus Normalzeit-Emissionen 
 
Die  beiden Empfänger (siehe nachstehendes Blockschema) werten nicht nur die Am-
plitudenmodulation des Zeitzeichens aus, sondern auch die Phase der Trägerfre-
quenz. Mit einem digitalen „Phaselockloop“ wird damit die Frequenz des 5 MHz Oszil-
lators der Zeitbasis nachgeregelt. Um den besonderen Empfangsverhältnissen der 
einzelnen Standorte Rechnung zu tragen kann die Zeitkonstante des digitalen „Pha-
selockloop“ durch eine Aenderung im Programm des Mikroprozessors an die individu-
ellen Erfordernisse angepasst werden.  
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Die nachfolgende Figur zeigt das generelle Blockschema der Zeitnormalausrüstung 
für die Standorte: 
 
 

 
 
 
Aufbereitung der Systemszeit im autonomen Betrieb 
 
Gemäss den damaligen Vorgaben des Einsatzkonzeptes musste die einheitliche Sy-
stemszeit auch im autonomen Betrieb, bei einem dauernden Ausfall der über Radio 
ausgestrahlten Normalzeitsendungen, sichergestellt werden. 
Auf Grund der betrieblichen Vorgaben mussten die internen Zeitbasen jeder Zeitnor-
malausrüstung in der Lage sein den Betrieb über eine Dauer von 90 Tagen mit der 
geforderten Genauigkeit sicherzustellen.  
Nach Ablauf dieser Frist sollte die  Synchronisierung durch einen Zeittransport zwi-
schen einer als „übergeordnet“ bestimmten Hauptzentrale und den Ausrüstungen der 
Standorte erfolgen. Für den Zeittransport wurde ein transportables Zeitnormal, eine 
sog. „Flying Clock“ vorgesehen. 
 
Der über die Dauer von 90 Tagen zulässige akkumulierte Zeitfehler von 10 Millise-
kunden war bestimmend für die Wahl der Oszillatoren für die Zeitbasis. Bei den in 
Betracht fallenden Oszillatoren konnte von folgenden Voraussetzungen ausgegangen 
werden: 
 

• dass der Temperatureinfluss auf die Frequenz durch präzis arbeitende Ofen 
minimalisiert ist 

 
• dass keine zufälligen sprunghaften Frequenzänderungen im Betrieb auftreten 

 
• dass die Möglichkeit zum Justieren des Frequenz-Offset in Schritten von 10-11  

vorhanden ist 
 

• dass das „aging“ einen konstanten linearen Drift in der Frequenz verursacht  
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Unter den vorgängig aufgeführten Bedingungen kann davon ausgegangen werden, 
dass die Frequenz t des betrachteten Oszillators wie folgt ausgedrückt werden kann: 
 
                                              ft = f0  + a fr t  
 
 

                                  
wobei: 
                     ft = Frequenz zur Zeit t 
                     f0 = Frequenz zur Zeit t = 0 
                     fr = Referenzfrequenz                        2  x  10

-11
 

     a = „aging rate“ Drift/s-1          zB a =  ------------ 
                                                                       86400  
 

Vorausgesetzt, dass zu Beginn kein Frequenz - Offset besteht errechnet sich der ak-
kumulierte Zeitfehler ∆t über die Zeit t (s) aus der „aging rate“/Tag  a wie folgt: 
 
             a 
∆t =    ----  x  t2 (s) 
             2  
 
oder die erforderliche „aging rate“/Tag für einen akkumulierten Zeitfehler ∆t über  
die Zeit t Sekunden wie folgt: 
 
            ∆t  
a =     -----  x  2  x  86400  
             t2 
 
Die für das Beispiel der Zeitbasis des FLORIDA Zeitnormales erforderliche „aging 
rate“/Tag errechnet sich wie folgt: 
 
               10ms 
a  =   ---------------   x  2  x  86400  = 2.85 x 10-11 
         (90 x 86400)2 
 
Als Oszillator für die Zeitbasis wurde der Typ 8600 der Firma Oscilloquartz S.A. ge-
wählt welcher über eine typische Langzeitkonstanz von 2 x 10-11/Tag verfügt. Beim 
Typ 8600 handelt es sich um einen Quarzoszillator der in den frühen 80er Jahren un-
ter der Bezeichnung „Boitier à vieillisement améliorée“ (BVA) auf dem Markt erschie-
nen ist. Um vor allem die Alterung durch Einflüsse der Halterung zu eliminieren, wur-
de an der Ecole Nationale Supérieur de Mechanique et des Microtechniques in Becan-
con (F) in Zusammenarbeit mit der Oscillosquartz S.A. in Neuchatel (CH) ein beinahe 
elektrodenfreier Quarzresonator entwickelt. Die Kopplung zwischen den Anschlüssen 
und dem Resonator erfolgt kapazitiv.  
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Aus der nachfolgenden Beschreibung der Oscilloquartz S.A. geht der Aufbau des 
BVA- Resonators und das Blockschema des Typ 8600 Oszillators hervor. 
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Als Halterungen des Resonators dienen schmale Brücken die ebenfalls aus Quarz be-
stehen und daher keine störende Langzeitbeeinflussung des Schwingunsverhaltens 
bewirken können. Der Resonator ist AT - geschnitten und schwingt auf dem 5. Ober-
ton. Da der Schwingpegel von 90 µW sehr viel höher liegt als bei herkömmlichen 
Präzisionsoszillatoren weist der BVA Oszillator auch sehr günstige Rauscheigenschaf-
ten auf.   
 
Kontrolle und Neukalibrierung der BVA Oszillatoren in den Zeitbasen 
 
Messung der Zeitabweichung 
 
Es handelt sich um die Messung der Zeitabweichung welche sich während einem län-
geren autonomen Betrieb der Zeitbasis ergeben hat. Um eine genügende Messgenau-
igkeit zu erhalten ist es notwendig, dass die Dauer des autonomen Betriebes minde-
stens 1 Monat beträgt, wobei die genaue Dauer bekannt sein muss. Die Messung er-
folgt während einem 5 Minuten Intervall durch Zeitvergleich zwischen dem aus der 
internen Zeitbasis abgeleiteten Zeitcode und demjenigen der Normalzeit-Emission. 
Das Resultat wird mit Vorzeichen und in Zehntel-Millisekunden angezeigt. Daraus 
kann der tägliche Drift des Oszillators und durch Multiplikation mit der Anzahl Tage 
dessen Offset - Fehler errechnet werden.    
  
Korrektur des Offset Fehlers 
 
Die Offset - Korrektur erfolgt durch Eingabe über Digischalter in den DAC (A/D 
Wandler) des 8600 Oszillators (siehe nachfolgendes Blockschema). Jeder Schalter-
schritt entspricht einer Frequenzkorrektur von 1 x 10-11 oder einer Gangabweichung 
von 0.432 µs/Tag.   

 
 
Transportables Zeitnormal (Flying Clock) 
 
Das transportable Zeitnormal wird für den Zeittransport zwischen den verschiedenen 
Standorten benötigt. Beim autonomen Betrieb der Zeitnormale ohne Normalzeit-
Emissionen ist ein periodischer Zeittransport zwischen einer als „übergeordnet“ be-
stimmten Zeitbasis und den „untergeordneten“ Zeitbasen der Standorte erforderlich. 
Das transportable Zeitnormal verfügt bei vollgeladener Batterie über eine Gangreser-
ve von mindestens 30 Stunden. Die interne Zeitbasis weist innerhalb einer Trans-
portzeit von 24 Stunden eine max. Gangabweichung von 2 Millisekunden auf. Die 
Ausrüstung ist sowohl für die Uebernahme wie auch für die Uebergabe der Zeit aus-
gelegt. 
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          Die Figur zeigt das Blockschema des transportablen Zeitnormales 
          

 
 
 
 
                       Ansicht der transportablen Zeitnormal - Ausrüstung 
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                      Ansicht der Standorte Zeitnormal – Ausrüstung   
 

                            
 
 
             Ansicht der Spezialschnittstelle für die H - 3324 Computer 
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GPS und Rubidium Standard für die Zeitnormale des FLORAKO Systems  
 
Mit der Ende der 90er Jahre erfolgten Integration der verschiedenen Radarsensoren 
(taktisches Radarsystem TAFLIR etc.) in das neue Luftverteidigungssystem FLORA-
KO, wird der Tracking - Prozess zentral vom RALUS - Multitracker des FLORAKO Sy-
stems übernommen. Die Radarsensoren müssen dadurch nur noch Radar - Plotdaten  
liefern. Für die Korrelation im Multitracker werden die Plotdaten vom Radar mit einer 
Zeitmeldung (time - tag) markiert, welche Auskunft über den genauen Zeitpunkt der 
Radarerfassung gibt. Bedingt durch die für den Multitracking - Prozess verlangten 
Präzision, musste die Erfassungszeit der Radar–Plots mit einer Genauigkeit von ± 25 
Millisekunden zugeordnet werden. Die Radarsensoren wurden hierfür mit einem Zeit-
normal für die Erzeugung des 18 Bit Zeitcodes ausgerüstet. Die genaue Zeit der Zeit-
basis wird aus dem GPS Satelliten - Navigationssystem übernommen, als redundante 
Zeitinformation für die Fälle wo die GPS Information nicht verfügbar ist, wird die 
Zeitbasis (siehe nachfolgendes Blockschema) mit einem Rubidium – Primärstandard 
(Atomuhr) synchronisiert. 
 

                                     
 
                Rubidium – Standard Ausrüstung in geöffnetem Zustand     
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Die nebenstehende Foto zeigt den in der 
Zeitbasis der FLORIDA Zeitnormal-
Ausrüstungen verwendeten 5 MHz BVA Os-
zillator des Typ 8600 der Firma Oscillo-
quartz S.A. in Neuchatel. 
Auf der linken Seite ist die Schaltungskarte 
mit dem D/A Konverter für die elektroni-
sche Frequenzabstimmung mit dem digita-
len „Phase Lock LOOP“ angeordnet. Die 
manuelle Offset -Korrektur der Frequenz 
erfolgt über die drei im unteren Bereich der 
Schaltungskarte sichtbaren Hexadezimal - 
Eingabeschalter. Ein Schaltschritt ent-
spricht einer Frequenzkorrektur von 1 x 10-

11  dies entspricht einer Gangabweichung 
der Zeitbasis von 0.432 µs pro Tag.   
Im oberen Teil des Oszillatorgehäuses ist 
die Einstellung des 24-gängigen Potentio-
meters für die Grobkorrektur der Frequenz 
sichtbar. Der Einstellbereich beträgt 4x10-8. 
 
 
 

 
Specification of the 5 MHz BVA Oscillator 8600  
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The significance of the short time frequency stability for the radar systems. 
 
In any oscillator design, frequency stability is of critical importance. As it was pointed 
out in the preceding chapter: “Bedeutung der Frequenz – und Zeitmessung in 
der Schweizer Luftwaffe” we are for many applications interested in long term 
frequency stability concerned with how the output signal varies over a long period of 
time (hours, days or months). As we have seen it is usually specified as the ratio, ∆ f/f  
for a given period of time expressed as a percentage or in dB. Short time frequency 
stability, on the other hand, is concerned with variations that occur over a period of 
seconds or less. These variations can be random or periodic. A spectrum analyzer 
can be used to examine the short time frequency stability of the signal as long as the 
analyzer has better phase noise than the measured source. The figure below shows a 
typical spectrum with random and discrete frequency components causing a broad 
skirt and spurious peaks. 
 
  

                  
 
 
Short time frequency stability and phase noise were as terms seldom used 
prior to the early 1960’s and were rarely found in system specifications! 
 
As far as I remember one of the first requirement for a good short time frequency 
stability came in use with the introduction of the moving target indication (MTI) for 
radar systems at the end of WWII. For to understand why let’s recapitulate the basic 
function of the MTI. 
The primary objective of MTI in a radar system is, of course, to attain a high 
degree of discrimination in favour of the echoes from moving targets com-
pared to those from fixed ones. The recognition of moving targets is based 
upon changes in the returning echo from one pulse to the next. The radar 
phase detected video signal is delayed by one interpulse interval and sub-
tracted from the next video signal. The signal from a stationary target such as 
a land echo would be effectively cancelled. The signal from a target having a 
significant radial velocity with respect to the radar would be Doppler - shifted 
and in general, would not cancel. However system instabilities can interfere 
the signal from the fixed echoes and place a limit on MTI performance. These 
instabilities come from the stalo and coho and from the transmitter pulse to 
pulse frequency change if a pulsed oscillator.        
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The early microwave radars used magnetrons to generate the power required 
for the transmitter. Because a magnetron is a pulsed oscillator (see the func-
tional principle in the figure below) which has no phase coherency between 
consecutive pulses, a phase reference must be established for each transmit-
ted pulse. 

 
This is done by taking a sample of the transmitted pulse, mixing this pulse with the 
stabilized local oscillator (stalo) and then using this pulse to phase lock the coherent 
oscillator (coho). The coho then becomes a reference oscillator for the received echo 
signals. The lock pulse is gated off just before the end of the transmitted pulse be-
cause a magnetron emits a certain amount of noise during the fall of pulse voltage 
applied to it, and this noise can prevent perfect locking of the coho. The received 
signals are mixed with the stalo and after amplification compared in phase with the 
coho in the phase detector. At the output of the phase detector, the signal phase and 
amplitude information has been converted into bipolar video. The bipolar video signal 
is supplied to the canceller and delayed by one intra pulse interval and subtracted 
from the next bipolar video signal.     
 
The block diagram on the next page shows a simple delay line canceller for the bipo-
lar video. The bipolar video modulates a carrier frequency oscillator. The modulator 
incorporates a driver amplifier for the delay line. The output signal goes to the delay 
line. The delay line must introduce a delay equal to the pulse repetition interval. Thus 
delay times as long as several milliseconds are required for typical ground based sur-
veillance radars. Delay times of this magnitude cannot be achived with practical elec-
tromagnetic delay lines. This difficulty is circumvented by converting the electromag-
netic waves into acoustic waves and accomplishing the delay in an acoustical delay 
line. After the delay, the acoustic waves are converted back to electromagnetic 
waves. After passing through the delay line, the signal is amplified and then detected 
to recover the original amplitude modulation. The branched output of the modulator 
goes to an attenuator equivalent to the attenuation of the delay line (about 60 dB) 
and then is amplified in an identical amplifier before being detected. Then the de-
layed and undelayed signals are compared in the subtractor. The output of the sub-
tractor is a bipolar signal which contains moving targets, system noise, and a small 
amount of residues if clutter cancellation in the subtractor circuit is not perfect. The 
signal is then rectified. After amplification and after limiting the signal goes to a PPI 
for display. In order to maintain the gain of the two channels constant, a pilot pulse 
is inserted in the canceller. The box labelled automatic balancing circuit detects any 
amplitude or timing differences and generates an automatic gain control (AGC) error 
voltage to adjust the amplifier gain and timing control error voltage to adjust the 
repetition frequency of the trigger generator. 
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The response of an MTI system to a moving target varies as a function of the target’s 
radial velocity. For the MTI described above, the response, nomalized for unity noise 
power gain, is shown in the next figure. Note that there is zero response to station-
ary targets and also to targets at ± 89°, ± 178, ± 267, …… knots. These speeds, 
known as blind speeds, are where the targets move 0, ½, 1, 3/2 ….. wavelengths be-
tween consecutive transmitting pulses. This results in the received signal being 
shifted precisely 360°, or multiples there of, between pulse, which results in no 
change in the phase detector output.  
 

 
 
If the phase of consecutive received pulses relative to the phase of the coho differs 
by, say 0.01 rad, a limitation of 30 dB is placed on the target to clutter improvement 
possible. The limitations on the improvement factor which are due to equipment in-
stabilities in the form of frequency changes of the stalo and coho between consecu-
tive transmitted pulses are a function of the range of the clutter. These changes are 
characterized in two ways. All oscillators have a noise spectrum.  
In addition cavity oscillators, used because they are readily tunable, are microphonic, 
and thus frequency may vary at an audio rate. The limitation on the improvement 
factor due to frequency changes is the difference in the number of radians that the 
oscillator runs through the time of transmission and the time of reception of consecu-
tive pulses. A spectrum of a pulsed transmitter transmitting a simple rectangular 
pulse of length T is shown in the figure below.  
The spectral width of the (sin U)/U envelope is determined by the transmitted pulse 
width, the first nulls occurring at a frequency of f0 ± 1/Ţ. The individual spectral lines 
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are separated by a frequency equal to the pulse repetition frequency (PRF). These 
spectral lines fall at precisely the same frequencies as the blind speeds in the figure 
before. In practise, however, the spectral lines in clutter signals are broadened by 
motion of the clutter such as wind blown trees and by motion of the antenna in a 
scanning radar. This spectral spread prevents perfect cancellation of clutter in the 
MTI system.   
 

 
 
Not only clutter motion and scanning affect the MTI improvement factor at-
tainable, but system instabilities also place a limit on MTI performance. 
These instabilities come from the stalo and coho, from the transmitter pulse 
to pulse frequency change if a pulsed oscillator as transmitter is used, from 
the instability to lock the coho perfectly to the phase of the referenced 
pulse.    
Short time frequency stability of the stalo and coho is concerned with varia-
tions that occur over a period of seconds or less. These variations can be 
random or periodic.  
The table below shows the stability requirements for early MTI systems op-
erated with self exited magnetron transmitters, for a typical improvement 
factors of 30 dB: 
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The Short Time Stability or Allan variance (AVAR) is a measurement of the short time 
frequency variation from an oscillator signal. Generally AVAR is specified relative to a 
particular gate time. For example, a 20 ms gate time be selected and 100 samples 
taken and applied to the following formula where f(i) – f(i-1) is the difference be-
tween successive frequency measurement: 
 

                         
 
The result provides an approximation for how stable the oscillator is reading to read-
ing at the given gate time. By lengthening the gate time, the oscillators Allan vari-
ance decreases showing it is more stable over longer averaging periods. 
The measurement shows that the instantaneous frequency of the oscillator is not 
constant, but varies slightly about the nominal frequency creating an uncertainty in 
the frequency at any given point in time. The frequency change can be viewed as as 
a change in time of the waveform edge from the ideal nominal frequency edge. This 
change in time of the edge is called jitter. The following figure illustrates the jitter 
effect on a square wave: 
 
 

                         
 
 
Jitter can be measured in the time domain and is expressed in peak to peak time 
variation of the edge. However, this method may not be very useful in some applica-
tions because the variations in the edges are coming from the entire band of fre-
quencies and exaggerating the magnitude of the jitter. Most real world applications 
will operate within certain band of frequencies and therefore the jitter effect only 
needs to be measured in that band. To effectively see and measure jitter over a par-
ticular frequency band, conversion to the frequency domain must take place. 
 
The conversion to the frequency domain results in a measurement called phase 
noise. It is expressed as a graph of power versus frequency. To understand this 
measurement the jitter to phase noise conversion must be explored. One way to 
measure jitter is to measure the variance of each period from the average period 
such that    
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This RMS cycle jitter can then be used to calculate the phase noise at a given fre-
quency, as              
 

                            
where  
 
fosc = frequency of the oscillator 
f      = frequency offset of carrier 
 
This computation can be done at many discrete frequencies and compiled into 
graphical form as shown in the figure below: 
 
 

                     
 
The spikes in the phase noise plot of the particular oscillator are caused by a noisy 
power supply. Such plots are an excellent tool for troubleshooting on MTI stalo’s and 
coho’s. 
Measuring phase noise is not an easy feat. Most spectrum analyzers do not have the 
resolution to measure the close in phase noise directly, as necessary for the require-
ment of the radar MTI Doppler processing. 
 
Note: The Doppler frequency of the typical aircraft echoes tracked with a typical L-, S-, or  
          X-Band radar can occurs in a band between approximately 20 Hz and 10 kHz. 
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The most common measurement technique compares the phase of an oscil-
lator under test to a reference oscillator with similar or superior noise per-
formance.            
An ordinary PLL can make the measurement easier by holding the relative phase of 
the two oscillators at quadrature which is usually the best point for converting small 
phase variations into voltage variations. Although the PLL is constantly working to 
eliminate these phase variations, the time constant can be set long enough to pre-
serve the slowest phase variations of interest. A typical block diagram is shown be-
low where the oscillator under test and a reference oscillator are directly connected 
to a double-balanced diode mixer.  
 

                       
 
The mixer output is connected through a low pass filter to block the RF frequencies 
to a phase lock amplifier. The resistors and capacitor are selected to give a loop 
bandwidth well below the lowest frequency.  
The noise output is typically sent to a low noise amplifier followed by an base band 
spectrum analyzer, FFT analyzer or wave analyzer. A low noise amplifier may not be 
necessary if the analyzer noise floor is sufficiently low. 
 
The first commercially built instrument for Stalo and Coho phase noise measurements was 
the PITLOG 800 STALO TESTER introduced by the Pitometer Corporation, New York, N.Y. in 
the early 1960’s.  
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Copy of the Pitometer brochure with a short form description and the specification  
 

 
 
 
An other critical parameter of the early MTI systems was the pulse timing 
and pulse width jitter. Some of the instabilities were frequently caused by 
the imperfect delay lines utilized for the trigger generation in those days. 
For an MTI improvement factor of 30 dB, it had to be less than ± 2/100  µs.  
 

 

The Tektronix model 545A as shown on the photo was 
introduced in the late 1950’s, it was the first commercially 
built Tektronix oscilloscope with two time bases. The 
sweep delay for the second time base was continuously 
variable from 1 microsecond to 10 seconds by a jitter not 
more than 1 : 20’000. The 545A became an important tool 
for the measurement of the pulse timing and pulse width 
jitter on radar MTI systems.  

 

 

 

MTI systems for radars with amplifier chain transmitters. 
  
As mentioned the earliest microwave radars used magnetrons to generate the power 
required for the transmitter. It was the limitations of magnetrons that eventually 
pushed radars to use amplifier chain transmitters as soon as suitable microwave high 
power amplifiers were available. In the early 1950’s the Varian Associated in collabo-
ration with the Physics Department of Stanford University supplied the first S-band 
amplifier klystrons for to generate 1 Megawatt of peak power and 2 Kilowatt of aver-
age power.  
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The amplifier chain transmitters were more stable, but also more complex. Amplifier 
klystrons have a stable gain in the order of magnitude of 60 - 80 dB with an rms 
phase fluctuation as low as 2.5°. The key difference is that the transmitter signal is 
generated at low level, as precisely as desired, and is amplified all the way from 
there to the required peak power level. An amplifier chain system can generate its 
stalo and coho signals with precision, for instance with crystal controlled oscillators 
followed by frequency multipliers. As shown in the figure below the transmit signal is 
derived from the sum of the stalo and the coho frequency, so the amplifier chain can 
readily achieve full coherency from pulse to pulse. The amplifier chain can provide all 
features that pulsed oscillator systems (usually magnetrons) cannot provide: true 
frequency agility, coded pulses and combining and arraying.    
 

 
 
Amplifier chains also allow full coherence, in which the PRF, IF, and RF frequencies 
are locked together, this is sometimes necessary to keep PRF harmonics out of the IF 
Doppler bands.  
 
The sources of instability on amplifier chain transmitters are typically as follows: 
 
                                                                                                
                                                                                                        
Final Power Amplifier (typically Multicavity Klystron or TWT)  52 dB 
                                                                                                Power Summation       
Driver Amplifier (typically TWT or Klystron)                        58 dB            50 dB 
  
Frequency Generation (typically Crystal Oscillator and Multiplier)  57 dB  
 
 
Because power amplifier klystrons are velocity modulated tubes there is a 
phase dependency of the high power output signal from the cathode volt-
age, heater effects and focus coil modulation of beam. 
 
 
The final power amplifier is the most significant source of instabilities on the amplifier 
chain transmitters. The transmitters employing a klystron or travelling wave tube 
(TWT) have typically a heated cathode, are cathode pulsed, and solenoid focussed. 
 



 41

The typical MTI Improvement Factor limitation of a klystron final power amplifier re-
sults from the following contributors: 
 
Cathode voltage effects * 54 dB 
 
Heater effects                  65 dB 
 
Focus coil modulation       61 dB 
 
RF drive level variations   62 dB  
 
Resulting MTI Improvement Factor limitation 52 dB                      
 
 
* Example: 
 
   The power amplifier klystron performance is typically specified as not to exceed 
    0.175 radians phase change per kV cathode voltage change, at a cathode voltage 
    of 100 kV. So for a maximum voltage variation at any part of pulse of 0.0115 kV 
    results a total phase variation of 0.0020 radians  
 
    This translates to an MTI Improvement Factor limitation of 
      
    20 log 1/0.0020   = 54 dB 
 
 
The impact of heater voltage variation on the stability is much less. If switching tech-
nique is employed in the filament supply the heater voltage can be synchronized with 
the system prf and held within a ± 3 volt range during the transmitted pulse. With a 
dynamic heater sensitivity of 0.01°/volt, the final amplifier phase distortion due to 
heater variations will be less than 0.00052 radians yielding an MTI Improvement Fac-
tor limitation of 65 dB. 
 
If a current source type is employed as focus coil power supply the focus coil current 
can be held constant within 0.01 %. This translates to a phase variation of 0.0079 
radians or an MTI Improvement Factor limitation of 61 dB.  
 
The klystron RF drive level phase sensitivity is 10°/dB. If variation of the input from 
the driver is held at least 30 dB below the drive level the MTI Improvement Factor 
limitation will be at least 62 dB. 
 
With the introduction of amplifier chain transmitters and the microwave frequency,  
phase coherent with stalo and coho, typical MTI improvement factors of 40 – 50 dB 
could be realized. 
  
As we have seen pulse to pulse phase and amplitude instability is a major contributor 
to clutter residue at the output of any MTI or Doppler processor, however, stability 
can be degraded by a variety of components in the radar. Time jitter of the transmit-
ted pulses results in degradation of MTI systems too. Time jitter results in failure of 
the leading and trailing edges of the pulses to cancel, the amplitude of each uncan-
celed part being ∆t/Ţ, where ∆t is the time jitter and Ţ is the transmitted pulse 
length. 
Phase noise measurements are helpful for localizing specific problems in the fre-
quency generation, oscilloscopes with two time bases and sweep delay can be used 
for test of pulse jitter, but In addition an overall stability test on system level is nec-
essary.  
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The functional diagram shows the configuration for such a test who conducts using 
all elements of the radar except the scanning antenna. 
 

    
A portion of energy of the transmitted pulse is coupled by a waveguide coupler CP - 1 
and fed to the receiver via a microwave delay line. This sample is processed by the 
MTI and subsequent signal processing. The delayed sample accurately simulates a 
fixed target echo at the range of the delayed signal and avoids measurement uncer-
tainties associated with measuring real clutter. The measurement may be repeated 
without the final power amplifier (FPA) by sampling from the coupler CP – 2, or with-
out the drive and FPA using CP – 3, to isolate the contribution to instability from each 
major component of the transmitting chain. The amplitude of the simulated point 
clutter echo is increased by removing attenuation from the delay line loop until the 
probability of detection (Pd) reaches 50 percent, or the signal limits in the receiver. If 
the latter occurs first, the radar instability is not the limiting factor, but cannot be 
measured by this method. The attenuation reading giving 50 percent Pd is recorded 
(A1).  
The procedure is repeated after converting the test signal into a moving target by 
modulating its phase (0 or 180° on alternate PRT’s). Attenuation giving the same 50 
percent Pd  is recorded (A2).   
 
MTI Improvement Factor limitation due to radar instability is 
 
            A1 – A2 – C 
 
where C is a small correction factor.  
 
 
This factor compensates for the definition of Improvement Factor which is defined for 
the average of all target velocities, while this measurement is made for one specific 
target velocity using the 0/180° phase modulation. This modulation produces an op-
timum speed test target which is amplified 5 dB more than the average of all speeds 
by a four pulse MTI; consequently C = 5 dB. 
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Ideally, the test should be repeated with a wide variety of time delays, because any 
one time delay produces insensitivity to certain modulation frequencies. However, 
the experience with modern crystal oscillator STALO’s indicates that delays of 15 µs 
or more provides consistent stability measurements. A suitable 15 µs delay line for 
S-Band stability measurements is the Model MBE-1000 available from TELEDYNE 
MEC. The typical insertion loss is approximately 60 dB and the bandwidth  260 MHz.  
 
 
Stability requirements for the radar microwave frequency generation chain 
 
The radar microwave signal source includes typically one or several crystal oscillators 
followed by a multiplier chain with a single sideband phase noise spectral density as 
shown in the figure below:  
 

  
                                                                
 

 
One instrument for measuring phase noise is the 
HP Agilent 11729B Carrier Noise Test Set as 
shown on the photo.          
 
 

 
The HP Agilent 11729B Carrier Noise Test Set, combined with an HP 8662A synthe-
sized signal generator and a base band spectrum analyzer, form a complete broad-
band measurement system for phase noise and AM noise testing of microwave oscil-
lators, 5 MHz to 18 GHz. With one versatile measurement system, direct AM noise 
measurements and two methods of phase noise measurements can be made, at off-
sets from the carrier of < 1 Hz to 10 MHz. These three operating modes allow a wide 
variety of sources, from low noise stabilized sources to free-running sources with 
high drift to be measured. 
 
The single sideband noise is increased by 3 dB because both sidebands affect system 
stability and by an additional 3 dB because the oscillator introduces noise in both the 
transmitted signal and the receiver down conversion process. 
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The figure below shows the actual measured phase noise of tree high quality crystal 
oscillators, occasionally a stability evaluation: 
 

     
 
The crystal oscillator in the figure with the red marked phase noise slope was ulti-
mately selected for the particular radar development. The basic frequency of the 
crystal oscillators was approximately 90 MHz. The signal from the stable crystal oscil-
lator is then multiplied to an S-Band frequency using nonlinear devices such as di-
odes to generate harmonics and selective circuits to select the desired harmonics. 
 

 
FD1, FD2, FD3, FD4:  Diode Frequency Doubler 
 
BPFs: 50% Bandwidth Bandpass Filter  
 
A1, A2, A3: Amplifier 
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In such a frequency multiplication process, the phase noise is increased, and this in-
crease is due to at least two factors! 
The first factor that contributes to the increase in phase noise is associated with the 
inherent increase in the modulation index during the frequency multiplication proc-
ess. This produces an increase in phase noise by the square of the frequency multi-
plication ratio, N. 
The second factor that contributes to additional phase noise in multipliers is additive 
phase noise.  
 
As a result of the two contributors it is in praxis a general rule that up to S-
Band frequencies the phase noise increases 5 dB for each frequency dou-
bling. 
 
The figure below is a plot of additive phase noise for a particular series of commercial 
frequency multipliers:    
 

     
 
The use of frequency multiplication provides an excellent method for transferring the 
excellent long term frequency stability of low frequency oscillators to higher frequen-
cies. Unfortunately, the phase noise at higher offset frequencies may become exces-
sive using this approach.  
 
With the improvement in the noise level of the prime crystal oscillators operating on 
frequencies up to 100 MHz and higher, likewise, the multiplier ratio of the wideband 
multipliers could be reduced.  
The use of a phase locked loop oscillator is an other way of avoiding such difficulty, 
however, its application in a pulse agile mode radar can cause serious problems with 
the necessary setting time of the frequency generator. 




