Februar 19756 KFK 2094

Institut fiir Experimentelle Kernphysik

Phasensynchronisierung supraleitender Beschleunigungsresonatoren

G. Hochschild

GESELLSCHAFT
FOR
' KERNFORSCHUNG M.B.H.



Als Manuskript vervielfaltigt

Fiir diesen Bericht behalten wir uns alle Rechte vor

‘ GESELLSCHAFT FUR KERNFORSCHUNG M. B.H.
KARLSRUHE




KERNFORSCHUNGSZENTRUM KARLSRUHE
KFK 2094

Institut flir Experimentelle Kernphysik

*
PHASENSYNCHRONISIERUNG SUPRALEITENDER BESCHLEUNIGUNGSRESONATOREN

G. Hochschild
Institut flr Experimentelle Kernphysik der Universitédt

und des Kernforschungszentrums Karlsruhe

Gesellschaft fir Kernforschung mbH, Karlsruhe
# von der Universitdt (TH) Karlsruhe genehmigte Dissertation






Abstract

Phase Synchronization of Superconducting Accelerator Resonators

For the development of the superconducting proton linear accelerator
the phase synchronization of the individual helix resonators was an
essential problem because of the small bandwith and the eigenfrequen-
cy instability. The synchronization described in this paper uses a
triple control loop. This synchronization method required the solution’
of the following problems:

1. A frequency tuner using electronically switched reactances has
been developed, witch is able to work at high speed and to with-
stand high reactive power.

2. The tuning charakteristic of the frequency tuner is nonlinear due
to switching. Theoretical considerations concerning the synthesis
of the absolute phase control loop belonging to the tuner shows,
that a quasilinear tuning charakteristic can be achieved by means
of smoothing methods.

Zusammenfassung

Bei der Entwicklung eines supraleitenden Protonenlinearbeschleunigers
erwies sich die Phasensynchronisierung der einzelnen Wendelbeschleuni-
gungsresonatoren infolge ihrer geringen Bandbreite und ihrer Frequenz-
instabilit4t als problematisch. Die in dieser Arbeit aufgezeigte Syn-
chronisierung mit Hilfe einer Dreifachregelung basiert auf L&sungen
beider folgender Teilprobleme:

1. Ein Frequenzstellglied mit elektronisch schaltbaren Reaktanzen
wurde entwickelt, das hohe Stellgeschwindigkeit und hohe Blind-
leistungsbelastung zuldRt.

2. Infolge der diskontinuierlichen Wirkungsweise des Frequenzstell-
gliedes ist die Stellkennlinie nichtlinear. Theoretische Betrach-
tungen zur Synthese der zugehSrigen Absolutphasenregelschleife
zeigen, daR durch geeignete Gl&ttungsmaBnahmen dennoch eine qua-
silineare Ersatzkennlinie des Frequenzstellgliedes erreicht wer-
den kann.

eingereicht am: 20. Dezember 1974
Diese Arbeit wurde mit Mitteln des Bundesmlnlsterlums flir Forschung
und Technologie gefdrdert.
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1. EINLEITUNG

In Karlsruhe wird an der Entwicklung eines supraleitenden 60 MeV-
Protonenlinearbeschleunigers gearbeitet, dessen niederenergetischer
Teil (0,75 bis ca. 6 MeV) mit supraleitenden Wendelresonatoren be-
stiickt werden soll. Ein Uberblick Uber das Gesamtprojekt und dessen

Fortschritte ist in !~%

gegeben.

Die Eigenschaften derartiger Resonatoren flthren bei ihrer Anwendung
als Beschleunigungsresonatoren zu hohen Anforderungen an die Hoch-

frequenz~Regelungssysteme, die zum Betrieb der Resonatoren und zum

Erflillen der Beschleunigungsbedingungen erforderlich sind. Bislang

war ein Regelungssystem entwickelt®, das lediglich den stabilen Be-

trieb von Einzelresonatoren ermdglichte.

Die vorliegende Arbeit behandelt die Problematik der Phasensynchro-
nisation der Beschleunigungsresonatoren, die den wesentlichen Schritt
vom Betrieb eines Einzelresonators zum Betrieb einer Kette von Reso-
natoren als Linearbeschleuniger darstellt. Dabei muften L8sungen
zweier Problemkreise gefunden werden, die erstmals in diesem Zu-

sammenhang auftraten:

1. Ein Frequenzstellglied muRte entwickelt wer-
den, dessen wesentlichsten Eigenschaften sich in einer hohen
Stellgeschwindigkeit und in einer hohen Blindleistungsbelastbar-
keit ausdrlicken. Eine Analyse verschiedener Frequenzstellmetho-
den ldRt die Vorteile eines Frequenzstellgliedes mit umschalt-
baren Reaktanzen erkennen. Weitere Untersuchungen sind halblei-
terbestlickten Hochfrequenzschaltern (mit PIN-Dioden) und dem

Aufbau des Stellgliedes aus Reaktanzleitungen gewidmet.

2. Die regelungstechnischen Eigenschaften des schaltbaren Frequenz-
stellgliedes, das zusammen mit einer geeigneten Ansteuerungselek-
tronik durch eine nichtlineare Stellcharakteristik in Form einer
Mehrpunktkennlinie reprédsentiert wird, machen besonderere MaBnah-
men erforderlich, um den Phasenregelfehler klein zu halten. Des-
wegen wurden Uberlegungen angestellt, die zu einer quasilinearen
Ersatzkennlinie, d. h. zu einer G 1 & t t un g der Mehrpunkt-
kennlinien flUhren.,



2. REGELUNGSSYSTEME

2.1 Ausgangsbedingungen

Die Funktionsweise eines Hochfrequenzlinearbeschleunigers kann
vereinfacht dadurch beschrieben werden, daf man den gebunchten

- d. h. im Takte der Hochfrequenz zu Paketen schmaler Phasenbrei-
te geblndelten - Teilchenstrahl durch eine Kette von Hochfrequenz-
resonatoren laufen 1&d/t. Die Beschleunigung der Teilchenpakete in
jedem Resonator gelingt dann, wenn die Teilchen jeden Resonator

in dem Teil der Hochfrequenzperiode durchlaufen, wdhrenddessen die
elektrische Feldkomponente in die Bewegungsrichtung der Teilchen
zeigt. Um gleichzeitig eine m&glichst starke Beschleunigung und
teilchendynamische Stabilit#t zu erreichen, miissen die Teilchenpa-
kete bei einer Phasenlage von 25 bis 30 Grad vor dem Erreichen der
maximalen Feldstédrke in jeden Resonator eingeschossen werden®t Um
diese EinschuBbedingung an jedem Resonator innerhalb der Beschleu-
nigungskette gewdhrleisten zu k¥nnen, ist es erforderlich, die Feld-
amplituden ebenso wie die Phasenlage der Felder in den einzelnen
Resonatoren relativ zueinander innerhalb eines schmalen Bereiches
um die Sollwerte zu halten. Die Anforderungen an die Genauigkeit
der Amplituden und Phasen sind durch die geforderte Energieauflf-
sung bestimmt. Bei dem Karlsruher Prototyp-Protonenlinearbeschleu-
niger wird von einer Amplitudengenauigkeit von 1% und von einer

Phasengenauigkeit von *1 Grad ausgegangen.

Zum Einhalten dieser Toleranzen sind sowohl bei normglleitenden

wie auch bei supraleitenden Linearbeschleunigern Hochfrequenzregel-
systeme erforderlich. Bei supraleitenden Wendelbeschleunigungsreso-
natoren werden die Betriebsbedingungen zus#dtzlich durch folgende
Resonatoreigenschaften erschwert, die bereits die Erfegung des Re-
sonators insbesondere bei hoher Feldstdrke ohne Stabilisierungs-

mafnahmen unmdglich machen:

1. Die hohe GUte supraleitender Wendelresonatoren - in Laborver-

0 .
=setzen eilne

suchen wurden Gliten von 3 bis 4 x 10° erreicht’ss
hohe Einstellgenauigkeit und Frequenzkonstanz des Generators
voraus. Bei den supraleitenden Beschleunigungsresonatoren des

Protonenlinearbeschleunigers ist die Betriebsglite durch die




Wirklast des zu beschleunigenden Strahls und die zur Leistungs-

einspeisung erforderliche Kopplung bestimmt (typische Betriebs-

glite 2 x 10%).
2. Die ponderomotorische Kopplung (Strahlungsdruck)!*s!? verursacht
eine Verschiebung der Eigenfrequenz proportional der im Resona-
tor gespeicherten Energie. Bei supraleitenden Wendelresonatoren
ist wegen der schmalen Bandbreite und der geringen Steifigkeit
der Wendel die ponderomotorische Kopplung besonders stark aus-
geprdgt. Die zu betreibenden Wendelbeschleunigungsresonatoren
erreichen bei Sollfeldstédrke eine Frequenzverschiebung von

~ 250 kHz.

3. Mechanische Einwirkungen von auBen durch Vibration des Bodens,
die durch benachbarte Vakuumpumpen und Heliumkithlanlagen verur-
sacht werden, bewirken bei den Beschleunigungsresonatoren er-
fahrungsgemdf® trotz vorhandener Schwingungsisolation Eigenfre-
quenzstdrungen mit einem Frequenzhub im Bereich von 1 - 30 kHz!'S®.
Da der supraleitende Wendelresonator neben einer hohen elektri-
schen auch einehohe mechanische Glite (~ 20 000 bei Niob) be-
sitzt, fllhren bei Anregung beieiner der zahlreichen mechanischen
Resonanzfrequenzen kleinste Vibrationsamplituden zu grofen Fre-
quenzstdrungen'*s 15,18,

Verschiedene Mafnahmen zur Reduziefung der Frequenzstdrungen

wurden in der Vergangenheit vorgeschlagen und teilweise erprobt,

die sich auf Verbesserungen der mechanischen Isolation!? , Ver-
minderung der Deformierbarkeit der Wendel durch Vérénderungen

® oder durch dielektrische Abstiitzung der

der Wendelgeometrie'l
Wendel mittels Saphirstidben'® oder Saphirkugeln?® sowie auf

eine Verstimmung der mechanischen Schwingfrequenzeﬁ der Wendel
von den kritischen Anregungsfrequenzen in der N#dhe der Netzfre-
quenz und deren Subharmonischen weg'" beziehen. Bei den Betriebs-
bedingungen des Beschleunigungsresonators sind nach Anwendung
einiger der obigen Verbesserungen noch immer Frequenzstd8rungen

von 3 - 4 kHz zu erwarten.

MafBnahmen zur Uberwindung dieser filr den supraleitenden Wendelre-

sonator spezifischen Schwierigkeiten stellen eine wesentliche Er-



weiterung der bei normalleitenden Linearbeschleunigern erforderlichen Regel-
systeme dar. Die wesentlichen Aufgaben filir die Regelung eines supra-
leitenden Wendelbeschleunigungsresonators kann daher in folgenden

drei Punkten zusammengefaft werden:
1. Stabile Erregung des Resonators

2. Amplitudenkonstanthaltung
3. Phasenkonstanthaltung

2.2 Regelmbglichkeiten

Die MBglichkeiten der Regelung sind vorgegeben durch die Beobach-
tungs- und Eingriffsm&glichkeiten beim Betrieb eines Beschleuni-
gungsresonators, die schlieflich als Mef- und Stellgr8fRen AnschluR-

stellen der zusdtzlichen Regelkreise bilden?!.

Als einzige MeRgrdfe des Resonators steht dessen komplexe Amplitu-

de zur Verfligung, die folgende Informationen liefert:

a. die Resonatoramplitude (Betrag)
b. die Relativphase (gemessen gegen Generator)

c. die Absolutphase (gemessen gegen Referenzoszillator)

Resonatoramplitude und Absolutphase stellen die Mefgrtfen der Be-
schleunigungsbedingungen dar, w&hrend die Relativphase iiber die
Resonanzkurve die Information Uber die Verstimmung zwischen Resona-
tor und Generator liefert und zur stabilen Erregung dés Resonators

herangezogen werden kann.
Folgende Stellm8glichkeiten existieren:

a. die Generatoramplitude } komplexe Generatoramplitude
b. die Generatorphase
c. .die Generatorfrequenz

d. die Resonatorfrequenz

MeRtechnisch ist anstelle der Zerlegung des Resonator- und Generatorvek-

tors in Betrag und Phase auch eine Zerlegung in Real- und Imagindrteil



m8glich, jedoch ist zur Vermeidung einer prinzipiellen Kopplung
auf die gleiche Vektordarstellung bei MeB- und Stellgrdfe zu ach-
ten. Gegenilber der Zerlegung in Betrag und Phase ist jedoch mit
h8herem technischen Aufwand zu rechnen, weswegen diese Alternative

nicht weiter berlicksichtigt wird.

Eine Regelung ohne Komponentenzerlegung der Vektoren ist dann
mdglich, wenn die Regelschleife im unmittelbaren Hochfrequenz-

bereich geschlossen wird!®.

Aus der Vielzahl von Kombinationen von MeRf- und Stellgr8Ren sollen
im Folgenden nur diejenigen herausgegriffen werden, die sich’flr
die jeweiligen Regelaufgaben am besten eignen, wobei jedoch noch

verschiedene Vektordarstellungsweisen zur Auswahl stehen.

2.3 Regelungsmethoden

Die Aufgaben der Regelung sollen zur Diskussion der verschiedenen
Regelmethoden zundchst in den zur stabilen Erregung erforderlichen
Betriebsfall mit Konstanthaltung der Relativphase und in den Be-
triebsfall mit zur Wahrung der Beschleunigungsphasensynchronisation
konstant gehaltener Absolutphase getrennt werden, wobei zur Ver-
deutlichung des Vektorcharakters der komplexen Resonatoramplitude
die Regelschleife zur Amplitudenkonstanthaltung jeweils einbezogen
sein soll. Das flr den Beschleunigungsresonator erforderliche Re-

gelsystem geht aus einer Kombination beider Regelmethoden hervor.

2.3.1 Resonatorfrequenzbetrieb

In Anbetracht des ausgeprédgten Strahlungsdruckeffektes bei supra-
leitenden Wendelresonatoren. kann eine Erregung des Resonators un-
ter Vermeidung einer extremen Fehlanpassung des Generators nur da-
durch erfolgen, dahk entweder die Frequenzverschiebung infolge des
Strahlungsdruckes durch eine Einwirkung auf die Resonatorfrequenz
kompensiert wird oder die Generatorfrequenz der Resonatorfrequenz

folgt. Da kein Stellglied zur Verfligung steht, das einen Stellbe-



reich in der Gr&fenordnung der bei Sollfeldstdrke auftretenden sta-
tischen Frequenzverschiebung (einige 100 kHz) aufweist, kommt nur die technisch
weniger aufwendige Regelmethode in Betracht, bei der die Generator-
frequenz als Stellgrbfe dient. Als MeRgrdRe filir die Verstimmung
zwischen Resonator und Generator dient die Relativphase zwischen
der Leistungseinspeisung in den Generator und einer Feldsonde. Die
Eigenschaften eines derartigen Regelkreises sind in?! ausfiihrlich

erldutert. Abb. 2.la zeigt das Prinzipschaltbild.
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Abb. 2.1: Resonatorfrequenzbetrieb

Eine weitere Mb6glichkeit des Resonatorfrequenzbetriebes stellt eine
selbstschwingende Hochfrequenzriickfilhrungsschleife!® nach Abb. 2.1b
dar, die den Charakter einer unmittelbaren Vektorregelung hat. Die
Rlickkoppelbedingungen legen unmittelbar Relativphase und Resonator-
amplitude fest, wobel die Amplitudenregeleigenschaften, die von der
Wirksamkeit des Hochfrequenzbegrenzers abhdngen, durch eine zusdtz-

liche Amplitudenregelschleife verbessert werden kdnnen.

2.3.2 TFestfrequenzbetrieb

Der Betrieb des Wendelresonators, dessen Eigenfrequenz schwankt,
mit Festfrequenz ist méglich bei Konstanthaltung der Absolutphase
zwischen dem Resonatorfeld und der festfrequenten Referenz. Als

StellgrdBen kommen Generatorphase und Eigenfrequenz des Resonators



in Betracht. Bei Benutzung der Generatorphase als StellgrdfRe tre-
ten bei Verstimmungen auBerhalb der Resonatorbandbreite (typisch
500 Hz) starke Fehlanpassungen am Resonatoreingang auf, die zu
einer unvertretbaren Sendergrdfe filhren. Hingegen sind Frequenz-
stellglieder, wie sie in Kap. 3 betrachtet werden, durchaus in der
Lage, Eigenfrequenzschwankungen von einigen kHz, also auch die
durch mechanische Stdrungen hervorgerufenen Eigenfrequenzschwankun-
gen auszugleichen. Ein Festfrequenzregelsystem mit Eigenfrequenz-
stellglied ist in Abb. 2.2 dargestellt.
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Abb. 2.2: Festfrequenzbetrieb

Der Festfrequenzbetrieb wurde an Prototypresonatoren bei kleinen
Feldstdrken erprobt. Die erreichbare Feldstdrke ist dadurch be-
grenzt, daf® die ponderomotorische Frequenzverschiebung den Stell-
bereich eines technisch realisierbaren Frequenzstellgliedes Uber-
schreitet. Gr8Rere Feldstdrken ‘k8nnen trotz beschrdnktem Stellbe-
reich dadurch erreicht werden, daf nicht nur der Amplitudensollwert
sondern gleichzeitig bzw. sukzessive die Referenzfrequenz verdndert
wird. Sollte dann jedoch die Regelung durch einmaliges Uberschrei-
ten des Stellbereiches unterbrochen werden, muf der Einfang~ und
Hochfahrvorgang gédnzlich wiederholt werden. Darliber hinaus ist es

méglich, einen gemeinsamen Generator als Referenz und zum Speisen



mehrerer Resonatoren, somit auch einer Kette von Beschleunigungs-
resonatoren zu verwenden, so daR durch Einstellung entsprechender
Phasenlagen zwischen den einzelnen Resonatoren die Betriebsbedin-
gungen flr Beschleunigungsresonatoren prinzipiell erfillt werden
k&nnen. Als Festfrequenz ist dann die nach dem Hochfahren aller
.Resonatoren zu Sollfeld erreichte Endfrequenz des Referenzoszilla-

tors zu betrachten,

Nachteilig auf die Betriebssicherheit und die Bedienbarkeit eines
solchen Beschleunigers wirkt sich die Tatsache aus, daB ein Ein-
fang- und Hochfahrvorgang nur fiir alle Resonatoren gemeinsam ' er-
folgen kann und nach jedem Ausschnappen einer Regelschleife erneut
erforderlich wird, und daR dabei nicht nur die gemeinsame Referenz-
frequenz sondern auch die individuellen - wegen unterschiedlicher
Resonatorfeldamplitudeneigenfrequenzabhidngigkeit verschieden ein-
zustellenden - Amplitudensollwerte gleichzeitig zwischen den zum
Einfangen erforderlichen kleinen Pegel und dem Sollpegel verdndert

- werden miissen.

2.3.3 Beschleunigungsbetrieb

Durch Zusammenfassung der flr Resonatorfrequenz-~ und Festfrequenz-~
betrieb erforderlichen Regelkreise zu einem Dreifachregelsystem mit
Relativphasen-, Absolutphasen- und Amplitudenregelung!?s22 (Abb. 2.3)
kénnen nicht nur die Anforderungen an das Regelsystem nach Kap. 2.1
erflillt werden, sondern im Gegensatz zum Festfrequenzbetrieb sind Be-
triebssicherheit und Bedienbarkeit des Gesamtsystems gewdhrleistet.

Das drlickt sich besonders in folgenden drei Punkten aus:

a.) Ein echter Festfrequenzgenerator hoher Stabilit#t kann als ge-

meinsame Referenz Verwendung finden.

b.) Jeder einzelne Resonator kann unabhdngig von der restlichen Ket-
te bei kleinem Pegel durch Inbetriebnahme der Relativphasen- und
der Amplitudenregelung eingefangen und unter Verdnderung ledig-
lich der Amplitudenreferenz zur Sollamplitude hochgefahren und
mittels der Absolutphasenregelschleife dann auf die gemeinsame

Referenz phasensynchronisiert werden.



c.) Jeder Resonator wird auch nach Uberschreitung des Frequenz-
stellbereiches weiterhin bei seiner momentanen Eigenfrequenz
unter Aufrechterhaltung des Sollfeldes mit EnergieAvefsorgt.
Nach Abklingen der St8rung findet lediglich erneute Absolut-

phasensynchronisierung statt.

RESONATOR
o ] P~ ,
LQQQI PA AM ~ FSG = FREQUENZSTELLGLIED
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Jrsen A/U = AMPLITUDENDEMODULATOR
= PHAS DUL
& ol A/u RV P/U HASENDEMODULATOR
ba
! ﬂmu“
7
9 \P/U L &RV
REFERENZ

L@Q\U_-—» RV

S

Abb. 2.3: Dreifachregelungssystem

Der wesentliche Vorteil dieses Dreifachregelsystems liegt daher in
der Ergdnzung der Absolutphasenregelung mit beschrdnktem Frequenz-
stellbereich (wenige kHz) durch die Relativphasenregelung mit gros-
sem Haltebereich (~ 2 MHz), wodurch mit einem Minimum an technischem
Aufwand die Betriebsbedingungen flir die supraleitenden Wendelbeschleu-

nigungsresonatoren eingehalten werden k&nnen.

Im Rahmen der technischen Realisierung dieses Dreifachregelsystems
konnte bei der Relativphasen- und der Amplitudenregelschleife auf

bereits bekannte L&sungen zurlickgegriffen werden, wdhrend bislang
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keine unter vergleichbaren Arbeitsbedingungen funktionierende Ab-
solutphasenregelschleife bekannt war. Es war zu erwarten, daf der
Erfolg einer solchen Dreifachregelung von dem Gelingen einer geeig-
neten technischen L&sung des flir die Absolutphasenregelung erfor-
derlichen Eigenfrequenzstellgliedes abhdngen wiirde. Im folgenden
‘Kapitel sollen daher zundchst die technischen Realisierungsmdglich-

keiten eines Eigenfrequenzstellgliedes diskutiert werden.



- 11 -

3. FREQUENZSTELLEINRICHTUNGEN

Von der Vielzahl der fiur Wendelresonatoren méglichen Frequenzstell-
einrichtungen soll im folgenden eine Auswahl derjenigen getroffen
werden, die filr das im vorausgegangenen Kapitel diskutierte
Absolutphasen-Regelsystem geeignet sind. Die wesentlichen Auswahl-
kriterien sind von der regelungstechnischen Seite Stellgeschwindigkeit
von der hochfrequenztechnischen Seite die Blindleistungsbelastbarkeit.
Alle mechanischen Frequenzstelleinrichtungen sind wegen ihrer
unzureichenden Stellgeschwindigkeit fir das betrachtete Absolutphasen-
Regelsystem ungeeignet. Stelleinrichtungen, die selbst resonant sind,
knnen ndmlich aus Stabilit&tsgrinden nur bei Frequenzen unterhalb ihrer
Resonanz betrieben werden. Daher sind Stellmbglichkeiten, die tiber
eine Deformation der mechanisch resonanten Wendel wirksam sind, insbe-

23 oder auf

sondere mechanisch durch Verbiegen der Wendelbeine
elektrischem Wege iliber die Hochfrequenzamplitude im Resonator
(Strahlungsdruckeffekt)?! oder iUlber einen zusitzlichen Gleichstrom
durch die Wendel?" prinzipiell nicht zur Regelung der Uberwiegend
durch resonante mechanische Anregung der Wendel verursachten
Frequenzstdrungen einzusetzen. Hingegen ist die Deformation der

Wendel zur langsamen Feineinstellung der Resonanzfrequenz als Ausgleich
von Fertigungstoleranzen und bei langsam schwankenden Betriebs-
parametern sinnvoll. Frequenzstelleinrichtungen mit Eingriff an der
ResonatorauBenwand kénnen teilweise wesentlich h&here mechanische
Eigenresonanzfrequenzen erreichen als bel Eingriff an der Wendel

selbst, jedoch bleibt die mégliche Regelverstirkung bei den auftretenden
St¥rfrequenzen zu gering in Anbetracht des zul#dssigen Regelfehlers.

Eine hohe Regelverstidrkung kann nur bei hoher Stellgeschwindigkeit

und deswegen nur mit elektronischen Abstimmeinrichtungen erreicht wer-
den. Als einzige ausreichend wirksame elektronische MaRnahme innerhalb des Resonators
wurde die Verstimmung durch einen Elektronenstrahl in?°® untersucht,
wozu jedoch bei supraleitenden Resonatoren der Aufwand unverhiltnis-
mipig hoch erscheint. Alle anderen elektronischen Abstimmeinrichtungen
sind nicht zum Einsatz unmittelbar im supraleitenden Resonator
geeignet und missen auferhalb betrieben werden. Daher sind einer
Diskussion externer Abstimmeinrichtungen Uberlegungen zur Ankopplung
und zu dem filr die Abstimmung erforderlichen Blindleistungsbedarf
vorauszuschicken.



3,1 Kopplung externer Frequenzstelleinrichtungen

Zur Ankopplung eines auBerhalb des Resonators befindlichen Frequenz-
stellgliedes muf der Resonator zusitzlich zu der zur Leistungsein-
speisung erforderlichen mit einer weiteren Kopplung versehen sein.
Abb. 3.1 zeigt das Ersatzschaltbild eines solchen Zweitor- oder
Transmissionsresonators, wobei Blindanteile der Kopplungen vernach-
lissigt wurden. Von einem aufwendigeren Ersatzschaltbild wird in?®

ausgegangen.
GENERATOR |  RESONATOR l STRAHL | STELLGLIED
| |
— |
nyig : l GR : Gs |
2! ¢
n_1. | g t I ' ”225T
0 | ; |
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{ ] |
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Abb. 3.1: Ersatzschaltbild des Resonators

Zur Beschreibung der Kopplung sei anstelle des Ublichen Koppelfaktors
die externe Glite benutzt, wobei fir die Kopplung des Stellgliedes gilt:
n2Z
Qo = 270
2 wls (3.1)

Das Ersatzschaltbild soll nun zur niherungsweisen Beschreibung der
externen Abstimmung herangezogen werden. Filr die Suszeptanzen folgt
aus dem Ersatzschaltbild unter Vernachlissigung des Strahlblindanteils

1 2 _
W - * Ny Bp =0 (3.2)
. 2 _ =1
Mit wo = (LC) und 3.1 folgt
w Z
w o _ . _o°
T w C B

o w Q2 T



Fiir kleine Frequenzabweichungen Aw = Wow, << oW gilt

2. - % (3.3)

Am Wendelresonator des Linearbeschleunigers ist zur Ankopplung des
Frequenzstellgliedes eine Kopplung vorhanden?’ , die als galvanische
Kopplung ausgebildet ist und wegen des erforderlichen hohen Kopplungs-

faktors unmittelbar an einem Wendelbein angreift (Abb. 3.2).

Abb. 3.2: Wendelresonator mit Kopplung

Zum Zwecke der Uberprifung der Beschreibung der Kopplung, bei der
keine Streuparameter beriicksichtigt wurden, sowie als Modellfall
der externen Frequenzabstimmung wurde die an die Kopplung an-
schliefende Koaxialleitung mit einem verschiebbaren Kurzschluf
versehen. Die Suszeptanz der kurzgeschlossenen Koaxialleitung der
Impedanz ZL beli eingestellter Linge 1

Phasenkonstante (3.4)

>‘Il\)
=

B, = -1 ctangl B
L



bewirkt nach 3.3 die Frequenzabweichung (mit Zo =z ZL)
%9 = +§%— ctangl . (3.5)
o) 2
Mit der Normierung v = 2 %9 kann umgekehrt die zur Einstellung

o
einer Verstimmung v erforderliche Leitungslénge angeschrieben werden:

arc ctan v Q, (3.6)

™l

Ein Vergleich der gemessenen Verstimmungscharakteristik der Original-
kopplung des Prototypresonators (Abb. 3.3) mit der berechneten

des Ersatzschaltbildes (3.5) ergibt, daR die idealisierte
Beschreibungsweise im Verstimmungsbereich von ca. 7 kHz beidseitig
um die ungestdrte Resonatoreigenfrequenz als gute Niherung angesehen
werden kann. Dieser Bereich kann durch Anderung der Koppelgeometrie
noch wesentlich erweitert werden.

Af
kHz
+5 4
0 : } : =
0.5 0.75 1.0 L/ A
-5 4 fg = 90.2887 MHz
Qp= 1.5%10°

Abb. 3.3: Gemessene Verstimmungscharakteristik
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Auferhalb dieses Bereiches machen sich Streuparameter der Kopplung zu-
nehmend stark bemerkbar, so daR der Uberhaupt von auBen erreichbare
Stellhub auf max. 120 kHz begrenzt ist. Gleichzeitig befindet sich

die Reaktanzleitung selbst in unmittelbarer Nachbarschaft ihrer
Resonanz, so daR dieses Verhalten dem eines verstimmten Zweikreis-
bandfilters entspricht. Da der geforderte wie auch der mit einer
derartigen Kopplung liberhaupt mdgliche Stellbereich sich auf die
unmittelbare Nachbarschaft QVI< 3010-3) der ungestbrten Resonanz-
frequenz beschrinkt, ist beim Abstimmen ein Springen zu einem bei

der Wendel als periodische Struktur méglichen anderen Schwingungs-
mode nicht zu befirchten, zumal da die Wendel mit ihrem Grundmode
betrieben wird und dadurch den gréptméglichen relativen Modeabstand
hat (typisch einige MHz). Wegen des kleinen Stellbereiches und bei
nicht zu groBer Leitungslinge 1 << A/v kann auch die Frequenzabhdngig-
keit der Leitﬁngsreaktanz verndchldssigt werden, die ansonsten zu
Mehrdeutigkeiten und Verflachungn der Stellcharakteristik fithren28:2°?,
Die Blindleistungsbelastung des Stellgliedes entspricht der bei einer
extern verursachten Verstimmung Uber die Koppiung Zzwischen Resonator
und Stellglied ausgetauschten Blindleistung, die allgemein als
Imagindrteil des Integrals ilber den Poyntingvektor {lber die

39531 Da das Resonator-

Koppelfldche hinweg berechnet werden kann
modell (Abb. 3.1) die Abstimmkennlinie im interessierenden Bereich
gut beschreibt, kann das gleiche auch fir den Blindleistungsaustausch

angenommen werden.

Um den Resonator bei der Frequenz w mit der Spannungsamplitude U zu

erregen, mul ihm von auBen die komplexe Leistung

ur® =

lao}

H
POf
Of

vu® (G + jwC - %E) (3.7)

zugefiuhrt werden. Im stationidren Zustand ist im Resonator die Energie

P

€S - w + W (3.8)

Vs e m

gespeichert, wobei we und wm die in den elektrischen und magnetischen
Wechselfeldern gespeicherten effektiven Energien sind

Wy = % c uu® Weos o (3.9)



Damit kann 3.7 geschrieben werden:

P =P, 4 2juw (W, - W) (3.10)
Wihrend die Verlustleistung Pv durch den Generator nachgeliefert
wird, erfolgt die Abstimmung, d.h. die Erfillung der Resonanz-
bedingung Im P = P_ = O fiir das Gesamtsystem durch das Stellglied.

b
Mit 3.9 und 3.10 gilt flr die Blindleistung
2 2
w” =g
Pb = 2 m we (3.11)

Bei kleinen Verstimmungen um die Eigenfrequenz des Resonators
Aw << W sind elektrische und magnetische Energien anndhernd gleich
und es gilt

g
1]

2 Aw » W

cder (3.12)

o
1]

<
°®
lav}

3.2 Elektronische Abstimmeinrichtungen

Wegen des Blindleistungsbedarfs nach 3.12 in der GrdRenordnung von
+10 kVA (bei #3 kHz Stellbereich und Pres=1.5><108 VA) erwiesen sich
unter einer Vielzahl von elektronischen Abstimmeinrichtungen ledig-

lich die drei folgenden als technisch realisierbar:

a) Reaktanzrbhre

Als Reaktanzen wirken Verstirkerausginge, wenn die Ausgangswechsel-
spannung itiber einen Spannungsteiler um ;690o phasenverschoben auf den
Eingang zuriickgefihrt wird®?. Solche Reaktanzschaltungen wurden
bislang nur bei kleiner Blindleistung zum Abstimmen von Oszillatoren
eingesetzt. In®® wurden Betriebsmdglichkeiten von Rbhren als
Leistungsreaktanzen untersucht. Dabei wurde nachgewiesen, daf durch
Ubefgang von dem sonst liblichen A-Betrieb auf C-Betrieb und durch
den Einsatz von Leistungstetroden, die zur Abstimmung des Wendelreso-
nators erforderliche Blindleistung durchaus erreicht werden kann.,
Als Nachteil der Reaktanzrdhre erscheint die Tatsache, daf sowohl
die abzugebende Blindleistung wie auch die Verlustleistung der ROhre
einer geeigneten Stromversorgung entnommen werden milssen, insgesamt




also ein Aufwand erforderlich ist, der dem einer Leistungssenderend-
stufe entsprechender Wirkleistung nicht nachsteht.

b) Ferrite

Die Verwendung einer mit Ferrit-Ringen gefillten kurzgeschlossenen
Koaxialleitung als Frequenzstellglied wurde in®* vorgeschlagen.

Der Stelleffekt wird durch Anderung des zus#tzlich zu dem HF-Magnetfeld
im Innern der Leitung von auBen auf das Ferrit einwirkende Magnetfeld
bewirkt. Im Ferrit ist die Ausbreitungsgeschwindigkeit elektro-
magnetischer Wellen kleiner als im freien Raum. Die Wellenlinge im
Ferrit und somit in der ferritgefilllten Koaxialleitung ist

Mit der Anderung der HuReren Vormagnetisierung und der daraus
resultierenden Anderung der Permeabilitit wird die wirksame Reaktanz-
leitungslinge gesteuert.

Die Eigenschaften eines solchen Stellgliedes hingen wesentlich von
~den verwendeten Ferrit-Materialien ab. Wesentliche Permeabilitits-
dnderungen ergeben sich in der Nihe der ferromagnetischen Resonanz,
wo jedoch gleichzeitig der Wirkanteil der Permeabilitit ein Maximum
erreicht. Grofe Stelleffekte bei Ferriten sind daher prinzipiell mit
einer deutlichen Gilteinderung verkniipft®®. Eine wesentliche
Begrenzung stellt die im Ferritvolumen absorbierte Hochfrequenzenergie
dar, die an keiner Stelle zu einer Uberschreitung der Curietemperatur
und somit zu einem Verlust der ferromagnetischen Eigenschaften fihren
darf, Die Kilhlprobleme wurden bei verschiedenen Hochleistungsan-
wendungen®® durch Aufteilen des Ferritmaterials in dinne Scheiben

und Durchstrdmen von Kithlflilssigkeit geldst.

In®’ sind Untersuchungsergebnisse aller verfilgbaren Hochfrequenz-
ferrite bei einer MeBfrequeng von 90 MHz gesammelt. Alle untersuchten
Ferritmaterialien zeigten unzureichende Giilten und eine relativ geringe
Stellempfindlichkeit. Eine Verbesserung ist in naher Zukunft durch

die Weiterentwicklung der Ferrite zu erwarten.

¢) Schaltbare Reaktanzen

Als neuartige Frequenzstelleinrichtungen wurden verschiedene elektro-



19,22, 38 Derartige Stell-

nisch schaltbare Reaktanzen vorgeschlagen
glieder erlauben keine kontinuierliche Abstimmung, sondern lediglich
das Einstellen diskreter Verstimmungen. Zum Umschalten der Reaktanzen
sind elektronische Hochfrequenzschalter mit PIN-Dioden geeignet,

die in Kap.4 behandelt werden.

Die Wirkung der Absolutphasenregelung bei diskontinuierlicher
Abstimmung kann anhand eines durch eine Relativphasenregelung oder
durch Hochfrequenzriickkopplung bei seiner Resonanzfrequenz mit
Leistung versorgten Resonators erldutert werden, dessen Resonanz-
frequenz durch die angekoppelte umschaltbare Reaktanz zwischen

1 und {2 verindert werden kann. Schaltet man zwischen den beiden
Resonanzfrequenzen mit der Schaltfrequenz fS und dem Tastverhidltnis

m = (ti—to)'fs um, erhilt man wie in Abb. 3.4 gezeigt gegentiber einem
Referenzgenerator mit der Frequenz Qref die Phasenrampen

- Q - °
¢A ¢o + (%2 Qref) t

(3.13)

= 6p v (1= 8 p) ot

= t

Abb. 3.4: Frequenz~ und Phasenverlauf bei Frequenzumschaltung
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Ein stationdres Phasenverhalten ist gegeben, wenn ¢A| = ¢y
und o) = ¢ gilt. Aus 3.13 folgt: t=ty
- o
t=t
2
= m_ -
¢ = ¢+ 7 (8 - 0 2) (3.14)

1-m
¢1 + =— (D Q

1 ref)'

¢

o

Das stationdre Phasenverhalten entspricht dem Synchronismus, d. h.
Gleichheit von Resonanzfrequenz und Referenzfrequenz bis auf einen

periodischen Phasenfehler.

Der stationdre Zustand wird mit dem Tastverhdltnis

e~
erreicht. Das Tastverhdltnis dient als Stellgrdfe bei der Phasen-
regelung mit umschaltbaren Stellgliedern. Mit 3.14 und 3.15 gilt

fir den Phasenhub (Spitze-Spitze) Bdgqt

Mpgg = m (1-m) %g; AR = Q2 - Q1 . (3.16)

In einer Phasenregelschleife wirkt sich der von der Frequenzum-
schaltung herrihrende Phasenhub als Phasenfehler zusdtzlich zu dem
Regelfehler der Schleife aus. Wegen m-m? < 0.25 gilt flir den zusé&tz-
lichen stationdren Phasenfehler

Do < 7 B (3.17)

S
Ein kleiner Phasenfehler wird bei kleiner Frequenzschrittweite AQ
und hoher Schaltfrequenz fS erreicht. Unter der Voraussetzung, daB
Hochfrequenzschalter zur Verfligung stehen, die hinreichend verlust-
arm sind und bei hoher Leistungsbelastung mit hinreichend hoher
Séhaltfrequenz betdtigt werden k&nnen, ist das Stellglied mit schalt-
baren Reaktanzen bezliglich des technischen Aufwandes den beiden an-
deren Stellm&glichkeiten Uberlegen. Da die technische Realisierbar-
keit und die Stellgliedeigenschaften von den Hochfrequenzschaltern
abhdngen, sollen diese zundchst betrachtet werden. Uberlegungen zum
Hf-Konzept von Frequenzstellgliedern unter Verwendung dieser Schal-

ter folgen im anschlieBenden Kapitel 5.



4. PIN-DIODEN-SCHALTER

4.1 PIN-Dioden

Als einzige Halbleiterbauelemente sind PIN-Dioden zum Schalten von
groRen Hochfrequenzleistungen im Frequenzbereich von wenigen MHz
bis zu Mikrowellen einsetzbar. Wdhrend im kontinuierlichen Anwen-
dungsfall Hf-Leistungen bis zu einigen Watt m8glich sind, k&nnen
Leistungen bis zu einigen hundert Kilowatt geschaltet werden?®?.
Derartig hohe Leistungen sind jedoch nur bei Pulsbetrieb m&glich,
wenn die Umschaltvorgidnge in den Pausen stattfinden k&nnen (z. B.
Radaranwendungen). Hingegen lagen keinerlei Informationen {liber die
Grenzen der PIN-Dioden in der Anwendung als Schalter fir hohe kon-
tinuierlich anliegende Hf-Leistungen vor. Diese Grenzen sollen im
folgenden ermittelt werden. Bezliglich allgemeiner Zusammenhédnge

sei auf die Literatur“%:%!:%2,%3 yerwiesen.

4,1.1 Struktur

Die PIN-Diode ist ein Dreischicht-Halbleiterbauelement, dessen
stark p- bzw. n-dotierte Schichten von einer dritten Schicht ge-
trennt werden, deren Ladungstrdgerkonzentration dem Intrinsicfall
(n=p=ni) nahekommt (Abb. 4.1). Da der exakte Intrinsicfall tech-
nisch nicht reproduzierbar ist, wird eine leichte p~ oder n-Dotie-
rung angestrebt; entsprechend bezeichnet man die schwach dotierte
Schicht dann genauer 7m- oder v, ohne Festlegung der Art der Dotie-

rung auch mit s.

In den hochdotierten Randgebieten der Diode (p+ bzw. n') stehen

in ausreichendem MaRe Ladungstridger zur Verfligung, die beim Ein-
speisen eines FluBstromes den ladungstrdgerarmen Intrinsicbereich
Uberfluten, dort gespeichert werden und entsprechend ihrer Lebens-
dauer miteinander rekombinieren. Durch die grofe Anzahl der zum
Ladungstransport zur Verfligung stehenden Ladungstrdger verhdlt
sich die Diode in FluBrichtung besonders niederohmig (typisch ist
ein differentieller Gleichstromwiderstand von 0.2 Q). W&hrend bei

hochdotierten p-n-Ubergingen die niederohmige FluRcharakteristik
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auf Kosten einer - bedingt durch den starken Dotierungsgradienten -
niedrigen Sperrspannung geht, zeichnet sich die PIN-Diode im Sperr-
bereich durch einen weitgehend (im Intrinsicfall exakt) konstanten
Feldstdrkenverlauf Uber die I-Schicht aus (Abb. 4.1 c¢). Dadurch k&n-
nen sehr hohe Sperrspannungen (bis 2000 V) erreicht werden; im ge-

samten Sperrbereich verhdlt sich die Diode besonders hochohmig.
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Abb. 4.1: Dotierungsprofil und Feldverlauf
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Abb. 4.2: Schnitt durch PIN-Diode



PIN=Dioden werden in verschiedensten, auch sonst bei Hf- und Mikro-
wellen-Dioden Ublichen Gehduseformen eingebaut. Besonders geeignet
fir Hochleistungsanwendungen ist eine Geh&useform, bei der beide
hochdotierten Oberflidchen unmittelbar metallurgisch mit massiven
AnschluBstiften verbunden sind (Abb. 4.2). Gegenilber anderen Ge-
h&useformen hat man eine drastisch verbesserte Wdrmeabfuhr und
kleinere parasitédre Induktivitdten und Kapazitédten. Mittels an-
gebauter Schraube kann das Diodengehduse zur Wdrmeableitung an

einen geeigneten Kidhlkd8rper festgeschraubt werden.

4.1.2 Ladungsspeicherverhalten

Wird an die PIN-Diode eine Spannung in FluBrichtung angelegt, wer-
den von beiden hochdotierten Zonen Ladungstrédger in die I-Zone in-
jiziert, dort gespeichert,bis sie durch Rekombination zu einem Lei-
tungsstrom flhren. Die ohne Ladungstrédgerinjektion aus den Randzo-
nen in der I-Zone vorhandene Ladungstrdgerkonzentration kann wegen
der schwachen Dotierung vernachldssigt werden. Die Ladungstréger
dringen kaum durch die I-Zone in die gegeniiberliegende Randzone vor,
sondern rekombinieren fast vollstdndig in der I-Zone. Da zudem die
Dicke w der I-Zone als klein gegeniiber den Diffusionsl&ngen beider
Ladungstrédgerarten angenommen werden kann, ist auch die Konzentra-

tion der Ladungstr&dger innerhalb der I-Zone konstant und gleich
p = n = const (x) (4. 1)

Weil Elektronen und L8cher nur miteinander rekombinieren, haben

sie die gleiche Lebensdauer

T_ = T_ =T (4.2)
Die Gesamtladung der in die I-Schicht injizierten L8cher und Elek-
tronen mit der Elementarladung 9 geteilt durch ihre Lebensdauer

ergibt den aus der jeweiligen Randschicht in die I-Zone mit der

Fldche A flieRfBenden und dort rekombinierenden Strom

D T T T T T T (4.3)
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Dynamisch setzt sich der Diodenstrom aus dem Rekombinationsstrom iD

und dem Verschiebungsstrom iV zusammen:

afs

P ':9._
i i + iy T + (4.4)

Mit Laplacetransformation ergibt sich die Ladungs-Frequenzabhdngig-
keit ’

T

s

4= THsT, + ’ (4.5)

Wurde einer Diode hinreichend lange bis zum Zeitpunkt tz0 ein Fluf-
strom I eingeprédgt, und schaltet man zum Zeitpunkt t=0 einen Ruck-

strom I, ein, so erhdlt man den Ladungsverlauf

R

t/T

a(t) = 1 (I + Ip) e /s = 1| fir q > 0 | (4.6)

R Rl

-beim Ubergang vom Durchla® in den Sperrzustand (Abb. 4.3). Der
'Sperrzustand ist erreicht, wenn alle Ladungstrdger aus der I-Zone
ausgerdumt sind. Dazu braucht man die Speicherzeit

I

+ = 1t 1n (1+ =%) (4.7)
S s IR

Fir schnelle Umschaltvorgdnge muf die Speicherzeit klein gehalten
werden; durch ein hohes Verhdltnis IR/IP kann die Speicherzeit klein

gegenitiber der Ladungstrdgerlebensdauer sein.

Gleichung (4.7) kann zur meBRtechnischen Bestimmung der Ladungstrdger-

lebensdauer herangezogen werden.

i A

Abb. 4.3: Ladungsspeicher-

L verhalten

~IRTg [ o e o o+ o sy e o
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4.,1.3 Hochfrequenz-Eigenschaften

a) Kleinsignalverhalten

Da, wie frilher bereits vorausgesetzt, im Durchlafzustand die La-
‘dungstrager gleichmipRig Uber die I-Zone verteilt sind, hat man auch
Uberall gleiche Leitfihigkeit

& = q, (up + upn) = 2 qoun (4.8)

t

U _+H
wobei u = —25—2 die mittlere Beweglichkeit von Elektronen und
L8chern ist.
Der Widerstand der I-Zone

R, = &_ . __W__
i~ kA T 2q nuA (4.9)

hingt gemdB Gl. 4.3 von dem Gleichanteil des flieRenden Dioden-
stroms ab.
2
R, = m—ele (4.10)

i 2uIDTS

Der Wirkwiderstand der I-Zone h#ngt also von der Konzentration der
in die I-Zone injizierten Ladungstriger, somit von der gespeicherten
Ladung ab. Da diese Ladung nach Gl. (4.5) sich bei hinreichend hohen
Frequenzen ©>>1/1 nicht mit der Hochfrequenz Yndert, steht also ein
steuerbarer linearer Hf-Widerstand zur Verfigung, dessen Wert in
weitem Bereich durch einen eingeprigten Gleichstrom gelindert werden
kann. Bei PIN-Dioden werden Widerstinde gemessen, deren Stromab-
hingigkeit etwas von Gl. 4.10 abweichen (Ri = K/IDx mit x = 0.7-0.9),
da in praktischen Dioden das Dotierungsprofil von den hier voraus-
gesetzten abrupten Ubergldngen abweicht. Den Widerstandsverlauf bei
den hier verwendeten Dioden zeigt Abb. U.k.

Im Sperrzustand stellt die ladungstrigerfreie I-Zone eine verlust-
arme Kapazitit dar, die im Gegensatz zur Sperrschichtkapazitit von
P-N-Ubergingen mit wachsender Frequenz unabh#ngig von der Sperr-
spannung wird.
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Abb. 4.4: Widerstand der I-Zone

In das Hf-Kleinsignalersatzschaltbild (Abb. u4,5) gehen zu den Gr&fen
der I-Zone noch der Serienwiderstand Rb’ in dgm die Widerstandsbei-
trdge von P- und N-Zone sowie der Zuleitungen zusammengefaft sind,
und die Geh¥usereaktanzen Cq und LG ein.

Le
Rp
Ri =P Ci

Abb. 4,5:

Kleinsignalersatzschaltbild



In Abb. 4.6 ist die Anderung der Dioden-Impedanz beim Durchfahren
des FluR- und des Sperrbereiches bezogen auf einen Wellenwiderstand
von 50 Chm imSmith-Diagramm dargestellt. Bei der MeBfrequenz von

90 MHz weicht die Diodenimpedanz nicht wesentlich von der idealen
Widerstandsgerade ab. Die MeBanordnung entsprach dem im Stellglied
benutzten Koaxialleitungsschalter (Abb. 4.9 d bzw. 5.11) bis auf
die Weiterfilhrung des Innenleiters.

Diode
kurzgeschlossen

S =
50mA ImA  05mA

Abb. 4,6: Diodenwiderstand im Smith-Diagramm

b) GroBsignalverhalten

Der Widerstand der I-Zone im Durchlaﬁzustand, der bei kleinen
Hf-Amplituden als konstant angesehen werden kann, wird bei gr8Reren
Amplituden von der Hf moduliert. Das ist dadurch zu verstehen, daB
ein wesentlicher Anteil der in der I-Zone gespeicherten Ladung in
jéder halben Hf-Periode abwechselnd der I-Zone entzogen und wieder
zurllckgespeichert wird. Innerhalb einer halben Periode verschiebt
der Hf-Strom jeweils die Ladung g

T/Q i

_ 2 . - THY :

q = IHf I 8in Qt dt = 2 o (4.11)
o



Die Modulation des Widerstandes verschwindet, wenn der Wechsel-
anteil der Ladung gegenilber dem Gleichanteil hinreichend klein wird:

o

_Hf . |
2 o << IF T (4.12)

Einen n#heren Anhaltspunkt fiur die Abschitzung liefert die Messung
des Reflexionsfaktors an einer PIN-Diode bei hohem Hf-Strom (Abb. 4.7).

Erst beli einem Faktor von 30 zwischen Ladungsgleich- und -Wechsel-
anteil erreicht der Reflexionsfaktor eine Sittigung.

1.0
I'rl 1 Abb. 4.7:
t Stromabhédngigkeit des Refle-
- xionsfaktors; MeBanordnung
0.8 wie Abb. 4.6
'l'l = f(lg)
bei Py =1kVA
0.8
0.7
1mA 10mA 100mA 1A

—— |

Betrachtet man den flr groReAmplituden zul#ssigen Widerstandsbereich,
so geht aus 4.10 und 4.12 hervor, daf nur der Bereich kleinster
Widerstdnde Ubrigbleibt. Im Sperrbereich verh#lt sich die PIN-Diode
auch bei grofen Amplituden wie eine weitgehend ideale Diode. Die
Sperrschichtkapazitit bleibt bis zu niedrigen Spannungen herunter
konstant. Polen Hf-Spitzenamplituden innerhalb schmaler Perioden-
bereiche die PIN-Diode in DurchlaBrichtung um, werden zwar kurz-
zeitig Ladungstriger in die Randgebiete der I-Zone injiziert, die
aber Uberwiegend wieder ausgeriumt werden, ehe Rekombination mdglich
ist. Wenngleich kein merklicher Diodenstrom resultiert, tritt die
Hf=-Nichtlinearitit st¥rend in Erscheinung. Daher ist bei hohen
Hf-Spannungsamplituden im Sperrbereich die Linearititsbedingung



UHf < US (4.13)

zu berilcksichtigen. Die beiden Linearititsbedingungen 4.12 und
4.13 lassen im Kennlinienfeld der Diode nur zwei enge Arbeitspunkt-
bereiche zu. Deswegen ist im linearen Einsatz der PIN-Diode bei
hohen Leistungen prinzipiell nur der Betrieb als Schalter m8glich.

AuBer durch die Linearit#tsbedingungen sind die Arbeitspunkte der
PIN~Diode auch durch Grenzdaten eingeschrinkt. Im Sperrzustand darf
die Summe aus Hf-Spitzenspannung und Sperrspannung die Durchbruchs-
spannung der Diode nicht Uberschreiten. Die maximale Hf-Spannung
ist daher

_ _ 1 .
UHfm =5 U = U (4.14)

Sie ist nur zulldssig, wenn die Sperrspannung ebenfalls gleich der

halben Durchbruchsspannung entspricht.

Der im Durchlassbereich zullssige Hf-Strom ergibt sich aus der im

Hf-Widerstand RF = Rb + Ri um. gesetzten Leistung, deren Grenzen im
folgenden Abschnitt betrachtet werden.

Um die Bélastung des Schalters zu beschreiben, kann man die Schalt-
leistung definieren, die das Produkt der im offenen Schalterzustand
anliegenden Hf-Spannung und des iber den geschlossenen Schalter
flieRenden Hf-Stromes darstellt

PS = UO . IK (4.15)
Die optimale Schaltleistung*"
p =19 _— (4.16)
80 2 "Hfm Hfm S

kann nur ausgenutzt werden, wenn Strom und Spannung in dem richtigen
Verhdltnis zueinander auftreten. Man definiert zweckmiRigerweise

die Schaltimpedanz

U

0
2 = = (4.17)
s IK



Die optimale Schaltleistung wird bei der optimalen Schaltimpedanz

Z = K- (4018)

Hfm
erreicht, die bei der verwendeten Diode bei 30 Ohm liegt.

Die maximale Schaltleistung hingt von der Schaltimpedanz ab:

7
Pom = Pao Z§9 filr 2 2 2 (4.19)
S
ZS
S fir 2, < Z_, (4.20)
sO

4,1.4 Verluste in PIN-Dioden

Die stationfren Verlustanteile in einer typischen PIN-Diode im
Einsatz als Hochfrequenzschalter sind in Tabelle 4.1 angegeben.
Die Verlustleistungsangaben gelten fir die Type UM 4006 mit den
Arbeitspunkten I_=0.3 A und US=300 V und den Hochfrequenzbelastungen

¥
IHf=1O A bzw. UHf=200 V.
DC-Verluste Hf-Verluste

) . . 2 .
Diode im IF UF IHf RF
Durchlafzustand (0.5 W) (20 W)

] . 2
Diode im IS US UHf/Rs TABELLE 4.1
Sperrzustand (<3 mW) <1 W)

Soll die PIN-Diode grofe Hf-Leistungen schalten, dominieren die
Hf-Verluste im Kurzschluffall, widhrend alle anderen stationiren

Verlustanteile keine wesentliche Bedeutung haben.

Zusdtzliche Hf-Verluste, die in den stationdren Betriebszusténden infolge
nichtlinearer Eigenschaften der PIN-Diode auftreten, k&nnen bei
geelgneter Wahl der Arbeitspunkte innerhalb des zul#dssigen Be-
triebsbereiches nach Gl.4.12 und 4.13 vernachlissigt werden.



Filr den Einsatz der PIN~Diode als Schalter bei groRen Hf-Leistungen
ist die Leistung von ausschlaggebender Bedeutung, die aus

der anliegenden Hf-Leistung widhrend der Umschaltvorginge in der

Diode absorbiert wird. Die Diode verh#lt sich beim Umschalten wie

ein variabler Widerstand, dessen Grdge aber nicht nur von dem
Steuersignal bestimmt ist, sondern auch noch von den anliegenden
Hf-Amplituden moduliert wird, solange weder die Durchlafbedingung
noch die Sperrbedingung erfilllt sind. Eine Berechnung der Verlust-
leistung in der PIN-Diode wdhrend des Umschaltvorganges muR auBer
dem Verlauf des Steuersignals und den Hf-Amplituden in beiden Schalt-

zustdnden die nichtlinearen Diodeneigenschaften berilicksichtigen.

Die Diode nimmt bei einem bestimmten Widerstandswert die maximale
Ieishmgf%lawsdem Hf-Netzwerk auf, die auch bei Modulation des
Widerstandswertes nicht Uberschritten werden kann. Diese maximale
Verlustleistung ist ausschlieRlich durch das Hf-Netzwerk und die
Hf~Amplituden bestimmt. Ohne niher auf nichtlineare Diodeneigen-
schaften und den Steuersignalverlauf einzugehen, kann flUr die in

der Diode wdhrend der Umschaltdauer ts freiwerdende Energie folgende
Abschitzung angegeben werden:

W = P dt < Pm-t y,22

Da die maximale Verlustleistung bei hohen Hf-Leistungen beachtliche
Werte - im Grenzfall bis zur verfigbaren Hf-Leistung - erreichen
kann, die um ein Vielfaches tlber der maximalen station&ren Verlust-
leistung liegen kdnnen, muB das dynamische Temperaturverhalten der
PIN-Diode beachtet werden.

" In einem eindimensionalen Modell des thermischen Verhaltens der
Diode treten die Wirmekapazitit des Halbleiters und der Wirmewider-
stand des Geh#uses 8hnlich einem elektrischen RC-Glied auf und
bewirken eine thermische Zeitkonstante Tpe Einem Leistungssprung
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folgt daher die Temperatur verz8gert:

T(t) =T, + 0 - Py (1-¢~ /Ty 4.23
Die mit einem Leistungspuls der Dauer td erreichte Spitzentempera-
tur T2 kann dem Diagramm 4.8 entnommen werden, in dem der dynamische

Wirmewiderstand

Ogyn(ty) = 8(1-e *p’TT) b, 24

wiedergegeben ist. Die Abweichung des tats#chlich gemessenen Ver-
haltens®® k8nnen durch Anwendung eines zweidimensionalen
Modells®® Erkl&rung finden. Im Bereich der Umschaltdauer
(tS=MOO nsec) reicht das eindimensionale Modell aus.

Odvg/”C/W
c")stut -r e ) /
Gstqt '(1"e~tp/,r) /
100 = 9107 sec |
Herstellerangabe )

107
102
10°

1076 1075 1074 1073 1072 1077 —tp

sec

Abb. 4.8: Dynamischer Wirmewiderstand

Fir die Anwendung der PIN-Diode im Frequenzstellglied als Hf-
Schalter mit vorgegebener Schaltfrequenz fS und variablem Tastver-
h&ltnis s0ll noch eine Abschitzung der Verluste bei ungiinstigem
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Tastverhlltnis angegeben werden. Geht die Zeitdauer des Sperr-
zustandes gegen Null, wird die Diode mit der h8heren Verlustleistung
im DurchlaBzustand und zwei unmittelbar aufeinander folgenden Um-
schaltleistungspulsen der Dauer ts belastet. Daraus ergibt sich die

Spitzentemperatur T, gegenlber der Umgebungstemperatur Ta:

2

-2 t /T
T, = T+ O(Up: i-e

5 ) + OP

pIp? Hf 'Ry m

b, 25
1-e -1/(f 'TT)
Mit der maximal zuldssigen Spitzentemperatur Tm folgt als Grenzlei-

stungsbilanz flir die verflighare Verlustleistung PV:

2 1-e2 /T “1/ (£ 1)y

= I _R_4P Og{1-e 4.26
v HEF © “m o _~17(E " Tq) HEF

mit T =T

- a _
Py =7, Uplp

Ein weiterer Verlustanteil beim Umschalten wird durch den Steuer-
vorgang selbst hervorgerufen. Die im Durchlafzustand in der Diode
gespeicherte Ladung wird beim Umschalten in den Sperrzustand mittels
niederchmigem externem Netzwerk (Schaltverstérker) entladen. Die dabei freiwerdende
Energie wird Uberwiegend in der Diode selbst absorbiert und fihrt
gemittelt Uber die Umschaltdauer zu der zusitzlichen Umschalt-
verlustleistung PZ

P = 4. 27

die gegenillber der Hf-Umschaltverlustleistung Pm in G1. 4.25 bzw.
4.26 bei niedrigen Schaltfrequenzen meistens vernachlissigbar bleibt.

4,1.5 Betrieb bei tiefen Temperaturen

Da im Zusammenhang mit dem supraleitenden Resonator ohnehin Kryo-
temperaturen zur Verfllgung standen, erschien die Klirung der Frage
interessant, ob ein Betrieb der Diodenschalter bei niedriger Tempe-
ratur und unter Umstdnden im Innern des Kryostaten mdglich ist.
Vorteilhaft beziliglich Hf-Verluste wldren die entsprechend klirzeren

Leitungszilge und der temperaturbedingt niedrigere Lingswiderstands-
belag der Leitungen.



Da eine entsprechend niedrige Temperaturdifferenz lings der
Koppelleitung auftritt, nehmen auch die wesentlich in die Betriebs-
unkosten eingehenden Heliumverluste durch Wirmezufuhr l8ngs der
Leitung ab.

Folgende Diodeneigenschaften erfahren bei sinkender Temperatur
eine wesentliche Anderung:

- die effektive Ladungstrigerlebensdauer wird deutlich kiirzer (z. B.
Ty T 0.35 usec bei 77 K gegenilber Ty = 9.5 usec bei 300 K),

- der wesentlich in die Gesamtverluste eingehende Serienwider-
stand nimmt zu infolge der bei niedriger Temperatur kleineren
Ladungstrigerinjektionsrate.

- der thermische Widerstand © nimmt mit sinkender Temperatur zu
(z.B. 0 = 3°/W bei 300 K + 900°/W bei 20 K *7).

Die abnehmende Ladungstrigerlebensdauer macht beili gleichem Hf-Strom
zur Aufrechterhaltung der Speicherladung einen gr8feren Diodensteuer-
strom erforderlich. Die Steuerschaltung kann den h8heren Diodenstrom
nur unter Inkaufnahme gr8ferer Schaltzeiten verkraften, was zu er-
h8hten Umschaltverlusten fUhrt. Zus#tzliche Verluste treten auch
durch den vergrbRerten Serienwiderstand der Diode auf. Zusammen-
fassend kann gesagt werden, daR der Betrieb einer als Hf-Leistungs-
schalters eingesetzten PIN-Diode bel tiefen Temperaturen iberwie-
gend Nachteile mit sich bringt.

4,2 Reaktanzschalter

Nachdem die wesentlichsten Eigenschaften der PIN-Diode erliutert
wurden, kann nun auf die Einbeziehung der PIN-Diode als Schalter

in einen reaktiven Koaxialleitungszug eingegangen werden. Zum Zweck
des Schaltereinsatzes bedarf die PIN-Diode eines Netzwerkes, das

dem Diodenzweipol gleichzeitig die Hochfrequenzamplituden und das
Steuersignal zuftthrt, jedoch andererseits beide Zweige entkoppelt.
Die Zufthrung des Steuersignals muB als Hf-Sperre wirken, um das
Austreten von Hf- leistung 14ngs der Zufilhrung und deren Abstrahlung
oder Eindringen in den Schaltverstirker zu verhindern, darf hingegen
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die bei schnellen Schaltvorgingen relativ hochfrequenten Spektral-
komponenten des Steuersignals nicht zu stark didmpfen. Die Berechnung
der Sprungantwort eines Tiefpasses als Zufithrungsnetz wird dadurch
wesentlich erschwert, daB® sich der Widerstand der Diode mit dem
anliegenden Steuersignal #ndert. Bei der Einflgung der Diode in den
Leitungszug ist darauf zu achten, daf gegenilber dem Verhalten der
Diode das KurzschluB-~ und Leerlaufverhalten des Schalters nicht

durch parasitidre Reaktanzen eine wesentliche Beeintrichtigung erf&hrt.

Fir koaxiale Reaktanzleitungen kommen Schalter in Betracht, die bei
Betdtigung einen Leerlauf oder KurzschluB zus#tzlich zu dem Leerlauf
oder KurzschluB am Leitungsende bewirken. Die vier m&glichen Reaktanz-
schalter mit den jeweils einfachsten Steuertiefpissen und die dabei
wirksamen Steuernetzwerke sind in Abb.4.9 zusammengestellt. Dabel wurde
davon ausgegangen, daB die dem Fehlabschluf gegenillberliegende Fort-
setzung entsprechend der Koppelleitung mit dem Koppelsteg fir das
Steuersignal einen KurzschluR darstellt (siehe Kap. 3.1).

REAKTANZSCHALTER STEUERUNGSNETZWERK
r—o——{ ———
! a
Lo -
. “' T
| i i
L -o i o--J

S

:—-O—' - -
E c
R o e —| ——— -
r=o- ) 4 0=
i | % %
: | d
L =0~ it O

Abb. 4.9: Reaktanzschalter uﬂd deren wirksame Steuerungsnetzwerke
a Serienschalter mit offener Reaktanzleitung '
b Serienschalter mit kurzgeschlossener Reaktanzleitung
¢ Parallelschalter mit offener Reaktanzleitung
d

Parallelschalter mit kurzgeschlossener Reaktanzleitung




Die das Steuerungsnetzwerk bildenden Reaktanzen bedlirfen einer Dimen-
sionierung, die eine Verf#dlschung der durch Umschalten einzuste llenden
Leitungsreaktanzen vermeidet. Daraus resultierten in den Steuerungs-
netzwerken nach Abb.4.9a-c Zeitkonstanten, die weit Uber der erfor-
derlichen Umschaltdauer liegen; hingegen kann die in Abb. 4.9 d
wirksame Zeitkonstante durch Bentltzung eines hinreichend nieder-
ohmigen Steuerverstirkers entschieden kleiner gehalten werden. Sollten
sich bei dem noch zu betrachtenden Reaktanzleitungsaufbau nicht
wesentliche Vorteile flr die Verwendung eines anderen Schalters
sprechen, muB stets von Reaktanzschaltern nach Abb., 4.9 d ausge-

gangen werden.

4.3 Schaltverstirker

Zur Steuerung des Diodenschalter ist ein Schaltverstirker erforder-
lich, der den Arbeitspunkt der Diode schnell zwischen dem Durchlaf-
zustand (IF = 300 mA) und dem Sperrzustand (US = 330 V) umschaltet.
Um das dabei-erforderliche Ein- bzw.. Ausspeichern der Diodenladung
zu beschleunigen, sind hohe pulsférmige Stromspitzen im Umschalt-
zeitpunkt erwinscht“® (siehe Kap. 4.1.2).

Der Schaltverstirker besteht aus getrennten Zweigen zum Verladen in
FluBrichtung und Einprigen des FluBstromes einerseits und zum
Umladen in Sperrichtung und zum Einprigen der Sperrspannung anderer-
seits (Abb. 4.10). Der gemeinsame Eingang ist fir digitale Ansteu-
erung mit TTL-Pegel ausgelegt.

—h H
la
B T
} " .
D >|00nsec D >1ps¢.=c ! |
o —H H
+8V +18Y

EINGANGO——0 = — — — — =~ — = = = — = — o — e [ e e o
N ]
0 = SPERRZUSTAND !
1 « DURCHLASSZUSTAND i T

-2V
Abb. 4.10: Schaltverstidrker
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Der Zweig A besteht aus einem TTL-Inverter, Treiberstufe, RC-Verzer-
rungsnetzwerk zur Stromiberhdhung beim Umschalten und der Endstufe.

Die Auslegung des Zweiges B ist durch das Fehlen eines hinreichend
schnell schaltenden Hochspannungs- PNP-Transistors geprigt. Da flir
einen NPN-Transistor kein festes Bezugspotential zur Verfiligung

steht, wurde die Endstufe als eingangsseitig transformatorisch gekoppelter Emitter-
folger ausgelegt. Die negative Basisvorspannung mittels Ni-Cd-Knopf-
zelle, die in dieser Schaltung automatisch nachgeladen wird, ver-
bessert das Schalt- und Sperrverhalten. Da bei transformatorischer
Aussteuerung kein Gleichanteil Ubertragen wird, ist die Kollektor-
Emitter-Strecke des Endstufentransistors mit einem Widerstand Uber-
briickt, der nach dem Abklingen des Steuerimpulses die Sperrspannung
aufrecht erhilt.

Um Uberschneidungen der StromfluRzeiten beider Endstufentransistoren
mit Sicherheit zu verhindern, wird beim Ubergang vom Durchlaf-
zustand in den Sperrzustand der Endstufentransistor des Zweiges B
verzdgert gegeniber dem Zweig A und zudem nur wi#hrend einer Puls-
breite von 1 usec leitend. Die gleiche Uberlegung beim Ubergang

vom Sperrzustand in den FluBzustand macht einen in der digitalen
Steuerung sicherzustellenden Mindestabstand zweier Umschaltvor-
ginge (> 2 usec) erforderlich.

Die mit dem Schaltverstirker erreichte Schaltgeschwindigkeit ist in
dem Oszillogramm in Abb. 4,11 ersichtlich.

Abb. 4.11: Umschaltvorgang: oben: Diodenstrom (5 A pro Teilung)
unten: Diodenspannung (100 V pro Teilung)
ZeitmaRstab: 100 nsec pro Teilung




Die mit dem Schaltverstirker und dem Diodenschalter nach Abb. 4.9 d
erwarteten Eigenschaften bei groRer Hf-Leistung wurden anhand der
Testschaltung Abb. 4.12 Uberprift.

M,-
. /,-STUB
GENERATOR SENDER  RICHTKOPPLER SCHALTER RICHTKOPPLER ~ ABSCHLUSS
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Abb. U4.12: Testaufbau flUr Hf-Umschaltverhalten

Der auf eine konstante Vorlaufleistung von 1 kW geregelte Sender
erzeugt an der PIN-Diode eine Hf-Spitzenspannung von 316 V und
einen KurzschluBspitzenstrom von 12.65 A. Mit dem beschriebenen
Schaltverstirker konnte im Dauerbetrieb eine Schaltfrequenz von
20 kHz benutzt werden. Das Hf-Schaltverhalten konnte mittels der
vom Schalter reflektierten und der durchgelassenen Hf-Leistung
beobachtet werden (Abb. 4.13 ). Die maximale Schaltfrequenz des
Schaltverstirkers liegt bei 50 kHz.

Abb. 4.13: Hf-Umschaltverhalten: Durchgelassenes (oben) und
reflektiertes (unten) Hf-Signal. ZeitmaBstab: 50 nsec
pro Teilung.



5. TFREQUENZSTELLGLIED

Nachdem im Kap. 4 die Eigenschaften der PIN-Diode in der Anwendung
als Hochfrequenzschalter zusammengefaft wurden, kann nun nach einem
Hochfrequenzaufbau flir das Stellglied gesucht werden, der in der La-
ge ist, die begrenzte Schaltleistung des Diodenschalters m8glichst
effektiv zur Anderung des aus dem Resonator in das Stellglied ausge-
koppelten Blindleistungsanteils und somit zur Frequenzabstimmung ein-
zusetzen. Wegen der hohen zu erwartenden Blindleistung (~ 10 kVA) und
ihrer guten Reproduzierbarkeit bei der Betriebsfrequenz (90 MHz) wird
hier ausschlieflich von aus fehlabgeschlossenen Koaxialleitungen ge-

bildeten Reaktanzen ausgegangen‘®s°%,%%,

5.1 Zweipositionsstellglied

Als einfachstes Frequenzstellglied sowie auch als Teil zusammenge-
setzter Frequenzstellglieder soll zun&dchst eine Reaktanzleitung be-
trachtet werden, deren Reaktanz durch einen im Leitungszug befindli-
chen Diodenschalter umgeschaltet werden kann. Da die Reaktanzumschal-
tung nicht nur durch Umschaltung zwischen KurzschluR und Leerlauf am
Leitungsende, sondern auch durch Umschaltung der wirksamen Leitungs-
ldngen kurzgeschlossener oder leerlaufender Leitungen sowie durch
Umschaltung zwischen unterschiedlich langen kurzgeschlossenen und
leerlaufenden Leitungen bewirkt werden kann, stehen die fUnf in

Abb. 5.1 gezeigten Anordnungen des Schalters in der Reaktanzleitung
zur Auswahl.

( a
— b
g C
A d
7 e
} y bt 2
o 4 t2

Abb. 5.1: Schalteranordnungen in der Reaktanzleitung
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Im Falle eines Kurzschlusses an der Stelle z = 1K ist die Verstim-
mung der Resonanzfrequenz VK<hH@h<ﬁ£ an der Stelle z = 0 an den Re-

sonator gekoppelten Reaktanzleitung nach 3.6:
v 3

1
K = 5; ctanBlK

und die Strom- und Spannungsverteilung ldngs der Reaktanzleitung

bei einer eingeprédgten- Spannung U, in der Koppelebene (z = 0):

Uo cosB(lK-z)

IK(z) = zz l sinBlK (5.1)
sinB(lK-z)l

UK(Z) = UO sinBlK (5.2)

Im Falle eines Leerlaufes an der Stelle z = 1. ist entsprechend die

L
Verstimmung
vV, = . tanpfl
L Q, L

und die Strom- und Spannungsverteilung

Us sinB(lL—z)

Itz) =7 | cosB1, (5.3)
cosB(lL—z)

UL(Z) = Uo cosBlL (5.4)

Bei Reaktanzumschaltung gemdf Abb. 5.1 a liegen KurzschluB und
Leerlauf an der gleichen Stelle (lK = lL), man erhdlt fir die
Schaltleistung

Y
it

U (1) IK(lK)I

o |grmpreae
L sinf K cosf L

P v (5.5)

res IVK—VLI - Pres r
Entsprechende Ergebnisse erh&lt man auch flir die anderen Schalter -
anordnungen (Abb. 5.1 b-c¢). Da die Schaltleistung von der Anordnung
des Schalters unabhéngig ist, k&nnen sich die weiteren Uberlegun-

gen auf die Anordnung mit den glinstigsten Arbeitsbedingungen fir
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den PIN-Schalter beschridnken. Wie bereits in Kap. 4.2 gezeigt, bie-
tet ein in eine kurzgeschlossene Reaktanzleitung eingefligter Kurz-
schluBschalter (Anordnung e) die besten Steuermdglichkeiten. Stell-

glieder nach Abb. 5.l1a werden in USA benutzt!®,°®%,

Bei der gegebenen Resonatorblindleistung und dem gegebenen Stellbe-
reich kann die erforderliche Schaltleistung nicht von einer einzi=-
gen PIN-Diode gedeckt werden. Ohne Nachteile flir die Ansteuerung
kann die Schaltleistung nur durch Parallelschaltung mehrerer Dioden-
schalter erh&ht werden, die mittels getrennter Schaltverstdrker ge-
steuert werden. Die Anzahl k der parallelgeschalteten Diodenschalter
ist dabei lediglich durch die geometrischen M&glichkeiten begrenzt.
Eine Erh8hung der Spannungsfestigkeit und gleichzeitig der Schalt-
leistung durch Serienschaltung von Diodenschaltern ist mit Riicksicht
auf die Schaltgeschwindigkeit auszuschliefen. Die flr den stationd-
ren Betrieb erforderliche Mindestanzahl von parallelen Diodenschal-
tern mit der optimalen Schaltleistung Peo ist (siehe Kap. 4.1.3).

PS
=7 4 (5.6)

min
1 so

Die Schaltimpedanz ergibt sich aus der Leerlaufspannung am Schalter

= /PI’GS‘ZL'QQ‘ |

22
1+v1Q2

U

HE vi-ve | (5.7)

und dem KurzschluBstrom

P A
Ty * //zf%% (1+v2Q2) (5.8)

ZUu

7 = 7.Q lvizva| (5.9)

S LY2 22
1+v1Q2

Die Mindestanzahl von Diodenschaltern reicht nur dann aus, wenn die
einzelnen Diodenschalter mit ihrer optimalen Schaltimpedanz betrie-

ben werden, d. h. wenn

Andernfalls ist gemdB Gl. 4.20 eine h8here Anzahl von Diodenschal-
tern erforderlich, um den stationdren Schaltleistungsbedarf zu decken.
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Da zum Einstellen einer zwischen beiden Schaltpositionen liegenden
Frequenz mit geringem Phasenfehler eine Schaltfrequenz nach (3.17)
erforderlich ist, muR das dynamische Verhalten der Diodenschalter
berlicksichtigt werden. Zun&chst sollen die Verluste betrachtet wer-
den, die in der Diode wihrend des Umschaltvorganges bedingt durch
die gleichzeitig vorhandenen Hf-Amplituden entstehen. Dazu wird der
Schalter in Abb. 5.1 e durch den variablen Leitwert G ersetzt. Die

im Leitwert absorbierte Hf-Leistung

‘ ZL 2 a ( y

P =P o g (1+viQ)) — 5.10
2 (V192+1 )247. 2G2
vi=v2{Q2 L
erreicht ein Maximum, wenn filir den Leitwert gilt:
Q = vig§+1
ZLI vi-v2|Q2

- 4 - -1

P =5 Py |vi-va| = 5 P (5.11)

Die unter Beriicksichtigung des dynamischen Verhaltens erforderliche
Mindestanzahl von parallelen Schaltern folgt aus der Leistungsbilanz
(4.26) unter Berilcksichtigung der zusdtzlichen Umschaltverluste (4.27),
der Linearititsbedingung (4.13), der Leerlaufspannung (5.7) und der
durch den zuldssigen Phasenfehler bestimmten Schaltfrequenz (3.17):

2 RP2 V2 v 'gé%?‘

F resvr T r T.-1
> + 0 P (1-e )
2 . L2 s res 2K
US k

(5.,12)

Py

Wdhrend die Verlustleistungsgrenze der einzelnen PIN-Dioden durch
Parallelschaltung einer hinreichenden Anzahl von Diodenschaltern
stets eingehalten werden kann, sind die AnwendungsmSglichkeiten des
Zweipositionsstellgliedes durch die flir das Einhalten des zuldssigen
Phasenfehlers nach (3.17) erforderliche Schaltfrequenz eingeschrdnkt.
Beispielsweise ist bei einem Stellbereich von 6 kHz und einem Phasen-
fehler von 0.5° eine Schaltfrequenz von 1.08 MHz erforderlich. Ein
Schaltendverstédrker flir eine derartig hohe Schaltfrequenz ist mit
derzeit erhdltlichen Bauelementen nicht realisierbar. Bei dem in

Kap. 4.3 beschriebenen Schaltverstlrker ist eine maximale Schalt-
frequenz von 50 kHz m&glich. Mit dem zur Verfligung stehenden Dio-
denschalter ist daher ein Zweipositionsstellglied flir diesen Anwen-

dungsfall nicht realisierbar. Dennoch soll die Betrachtung des Zwei-
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positionsstellgliedes im Hinblick auf seine Verwendung als Teil

des Mehrpositionsstellgliedes (Kap. 5.2) fortgesetzt werden.

5.1.1 Verluste im Stellglied

Da die im Stellglied absorbierte Hf-Leistung zusammen mit der zur
Beschleunigung des Protonenstrahles erforderlichen Hf-Leistung die
Baugrdfe des Hf-Leistungsverstdrkers bestimmt, sollen die Verluste

im Stellglied untersucht werden. Beim Zweipositionsstellglied setzen
sie sich in der einen Stellung aus den Leitungsverlusten und den Ver-
lusten im kurzgeschlossenen Schalter, in der anderen Stellung aus

den Leitungsverlusten, den Verlusten im offenen Schalter und den Ver-

lusten im festen LeitungskurzschluB zusammen.

Auf einer zu einer Verstimmung v erforderlichen Leitungsldnge 1 fin-

det man die Stromverteilung mit 5.1
Vs

I(z) = 5=— |vQ,cosBz + sinBz]| (5.13)
ZL 2 ,

Daraus erh&lt man die durch den Widerstandsbelag R' hervorgerufenen

Leitungsverluste:
1
P, = S R' z) dz
z=0
P R' vQ
- res 22 2
P, = 77,0, |1(v2Q3+1) + - | (5.14%)

Da mit Leitungsldngen 0<1 < % jede beliebige Verstimmung erreicht
werden kann, sind zus#tzliche Verluste durch gréBere Leitungsléngen

vermeidbar.

Die Verluste in dem jeweiligen nichtidealen Leitungskurzschluf mit

dem Widerstand RK << ZL ergeben sich aus dem KurzschluBstrom

p - T2 . R Pres'RK

- _res K 22
K max K ~ 21 Q9 (1+v7Q3) 5.15

Wdhrend die Verluste im Restwiderstand des geschlossenen Schalters

einen wesentlichen Beitrag liefern, k&nnen die Verluste in der festen
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KurzschluBplatte mit dem Widerstand

r
101 29 1,1 Ty
Re =xs2n L v =35 3w 1n & 5.18
r. R
1
7
L
R, = p o
K * P 7]
(R, = 0.32 m2 bei zL‘; 50 @, £ = 90 MHz, versilberte Oberfliche)

stets vernachldssigt werden.

In dem Sperrwiderstand des offenen Schalters tritt infolge der an-
liegenden Leerlaufspannung (5.7) die Verlustleistung
2 2
UHf - PresZLQQVs
242
s R (viQj+1)

auf. Bei einer Leerlaufspannung an der Grenze des Sperrvermdgens
der Diode (4.14) tritt nach Tab. 4.1 eineSperrverlustleistung von
ca. 0.8 W auf. Dieser Verlustanteil kann in den meisten Fdllen ge-
genlber den Verlusten in der Leitung und im Durchlafwiderstand der

Diode vernachléssigt werden.

In den beiden Schaltzustdnden des Zweipositionsstellgliedes erge-

ben sich die Gesamtverlustleistungen

PGi = PL1 + PKD bel geschlossenem Schalter

(5.18)

PG2 = PL2 +_PLD bei offenem Schalter

Bei symmetrischer Verstimmung um die ungestdrte Eigenfrequenz des
Resonators und somit bei gleicher Blindleistung in beiden Positionen
des Stellgliedes sind im aligemeinen die Verlustleistungen (5.18) ver-
schieden. Will man aus regeltechnischen Griinden die Verlustleistung
jedoch konstant halten, muf die Verstimmung so gewdhlt werden, dah

in beiden Schaltstellungen gleiche Verluste auftreten. Die dazu ein-

zustellenden Verstimmungen k&nnen aus 5.18 ermittelt werden.
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5.1.2 Position des Schalters

Beim Einfligen des Diodenschalters in den Leitungszug ist zu berlick-
sichtigen, daR der idealisierte KurzschluB nicht mit der geometri-
schen Position des Schalters Ubereinstimmt., Wie in Kap. 4.2 bereits
erwdhnt, ist anstatt eines idealen Kurzschlusses ein durch das An-
steuernetzwerk gegebener kapazitiver Shunt (CX = 500 pF) wirksam. Bei
der Bestimmung des Ortes des realen Schalters muR neben dem Shunt die
restliche Leitungsl&nge bis zum wirksamen LeitungskurschluR bei z=1,

berlicksichtigt werden.

s [2 e
ﬂ—-——h——'——‘-”‘——'ls—’ : ‘
I |
i ! =Cs
' §t '
Z
Abb. 5.2: Korrektur der Leitungsldngen
Man findet an der Stelle z = 1, einen Spannungsknoten wie bei ide~

1
alem KurzschluB, wenn die Reaktanz des restlichen Leitungsstilickes

zu Null wird:

1-B ZLtanBls

X, = i =0 5.19
Bs'l'-Z_I:' 'tanBlS
Dabei ist B_ die Suszeptanz in der Schalterebene (z = 11+1S):
B, = wC_, - : ctanf (l,-1.,-1) 5.20
s s 7y 2 71 s _ )

Aus den beiden Gleichungen kann die Position des Schalters in Ab-

hédngigkeit von den Verstimmungen (Vi, V2) berechnet werden:

we_ 7, +/ w?C_ 27, 24
arctan 5.21

21
ViVa 2+1
2//1+wCSZL TVT:%;762

Wegen des GUltigkeitsbereiches der Gl. 5.20 k&nnen nur Losungen

I.._I
it
™|

0<1, <1,- l1 berlicksichtigt werden.
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5.2 Mehrpositionsstellglied

Bei dem zuvor erdrterten Frequenzstellglied mit zwei einstellbaren
Verstimmungen war die erforderliche Schaltleistung nur durch Parallel-
schaltung einer gr&fReren Anzahl von Diodenschaltern zu erreichen. Der .
geforderte Phasenfehler machte nach 3.17 eine unrealistisch hoheh
Schaltfrequenz erforderlich. Filr ein technisch realisierbares Stell-
glied muB von einer technisch m8glichen Schaltfrequenz ausgegangen

und nach einem anderen Weg der Verringerung des Phasenfehlers gesucht

werden.

Ein kleiner Phasenfehler kann nach 3.17 auch beili einer technisch
mbglichen Schaltfrequenz mit einer entsprechend verringerten Fre-
quenzschrittweite erreicht werden. Beli vorgegebenem Stellbereich
sind daher - am vorteilhaftesten &quidistante - Zwischenpositionen
erforderlich. Sofern durch eine geeignete Verteilung der im Zwei-
positionsstellglied parallelgeschalteten und gemeinsam betdtigten
Diodenschalter die gleiche Blindleistungsbelasfbarkeit erreicht
werden kann, ist das Mehrpositionsstellglied dem Zweipositions-
stellglied durch den bei gleicher Schaltfrequenz und gleichem Auf-
wand an Diodenschaltern um die Anzahl der Schalter verringerten

Phasenfehler deutlich Uberlegen.

Ausgehend von den hierzu anzustellenden Betrachtungen bei verschie-
denen m&glichen Reaktanzleitungskonfigurationen, wurde dariiberhinaus
eine Anordnung gefunden, die bei gleicher installierter Schaltlei-
stung einen um das Quadrat der Schalteranzahl kleineren Phasenfeh-
ler verursacht. Dadurch wurde Uberhaupt erst flir die hier vorliegen-
den Anforderungen eine mit vertretbarem Aufwand durchflithrbare tech-
nische Realisierung des Stellgliedes m8glich. Diese Tatsache ver-
deutlicht die Bedeutung des Uberganges vom Zweipositions- zum Mehr-

positionsstellglied.
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5.2.1 Mehrfach schaltbare Leitungslénge

Beschrinkt man sich bei der kontinuierlich einstellbaren KurzschluB-
leitung (Kap. 1) auf das Einstellen einer endlichen Anzahl k bestimm-
ter Lidngen, kann man diese durch eine Leitung nach Abb. 5.3 mit fe-
stem Kurzschluf am Ende und k-1 eingebauten KurzschluBschaltern er-

setzen.

[

a1

P‘\r“b

— 3 pat
u:k\r»
N o
-t

o——= 27

[

ln

]

Abb. 5.3: Stellglied mit mehrfach schaltbarer Leitungsldnge

Fordert man den gleichen Stellbereich wie beim Zweipositionsstell=-
glied, sind auch die beiden duBersten Leitungsiéngen (lo, lk—i) mit
denen des Zweipositionsstellgliedes identisch. Entsprechend erf&hrt
der Schalter an der Stelle z = lk-i die gleiche stationdre Belastung
wie der des Zweipositionsstellgliedes. Allgemein liegt am Schalter n,

sofern der Schalter m (m > n) geschlossen ist, die Leerlaufspannung

- 1
Um = ‘/Pl"eSZLQZ W (Vm Vn) 5.22
Mit der Bedingung Vieq > Vi erh8dlt man die maximale Leerlaufspannung

am Schalter m, wenn n = 0 wird. Im Schalter m flieRt der KurzschluB-
strom (5.8)

/ Fees | |
~ res 2n2

Damit ergibt sich die Schaltleistung

Psm = Pres (vm-vo) 5.2Y4

Teilt man den Verstimmungsbereich Vg in k gleichgroBe Frequenzschritte
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auf, ist die beim Schliefen des Schalters n bewirkte Verstimmung

Vs
V. = vVv_ 4+ n T 5.25

Fiir die Lage der einzelnen Schalter gilt dann

v
- .—S
1 = arc ctan (vO toneg ) Q, 5.26

=l
o=

Der wesentliche Vorteil eines solchen Mehrpositionsstellgliedes ist
darin zu sehen, daB die erforderliche Schaltfrequenz durch die Auf-
teilung des Stellbereiches in k Frequenzschritte gegeniiber dem Zwei-

positionsstellglied (3.17) auf

v e

f = .S 5.27
S 8kA¢SS

reduziert wird. Bei Benutzung einer hinreichend hohen Anzahl von
Schaltern kann die Schaltfrequenz durchaus in einen technisch reali-
sierbaren Bereich verschoben werden. Hingegen bleibt im Grenzfall
n = k die Schalterbelastung wie beim Zweipositionsstellglied erhal-

ten. Die insgesamt erforderliche Schaltleistung

He A
!
o

H-M A
}_l
1
o
[N
@

si ~ Pres k

i
[N

ist wesentlich grdRer als beim Zweipositionsstellglied. Allein auf
Grund der stationdren Belastung der Schalter ist bereits eine gr&Rere
Anzahl von Diodenschaltern erforderlich. Die technische Realisierung
dieses Konzeptes scheidet in der gegebenen Anwendung wegen zu hohem

Aufwand aus.

5.2.2 Parallelschaltung von Reaktanzleitungen

Eine andere Realisierungsmdglichkeit einer in mehreren Stufen verdn-
derbaren Reaktanz besteht darin, eine entsprechende Anzahl von ein-

fach umschaltbaren Reaktanzleitungen wie das Zweipositionsstellglied



parallel zu schalten?!Die Gesamtsuszeptanz der Parallelschaltung

von k schaltbaren Reaktanzleitungen mit den Suszeptanzen B, ist

k
B = 2 B. 5.29
Poj=1 *

Verbindet man die parallelgeschalteten Reaktanzleitungen Uber eine

leitungslénge d des Wellerwiderstandes Z 4 mit der Ankopplung an den Resonator,
wird in der Koppelebene die Suszeptanz

wirksam. Nach ( 3.3) ist die resultierende Verstimmung proportional
der Suszeptanz in der Koppelebene. Ein linearer Zusammenhang zwi-
schen der Verstimmung und der Suszeptanz der Parallelschaltung be-

steht nur dann, wenn
tanfd = 0O d. h. d = n-% n =0, 1y 2 veee, 5.31

ist. Unter dieser Linearitdtsbedingung sind nicht nur die Suszeptan-
zen, sondern auch die Spannungen im Verzweigungspunkt der Parallel-
schaltung (Up) und in der Koppelebene gleich. Da zudem die Spannung

in der Koppelebene unabhdngig von der Verstimmung kon-
stant ist, hdngt die Strom- und Spannungsverteilung in Jjeder der
parallelgeschalteten Reaktanzleitungen nur von der Stellung des Schal-
ters in der jeweiligen Leitung, nicht jedoch von den Schaltzustédnden
in den anderen Leitungen ab. Entsprechend sind dann auch die Verstim-
mungsanteile der einzelnen Reaktanzleitungen von den restlichen voll-

kommen unabhdngig. Flr die Gesamtverstimmung gilt:
k

v = L Vv, . 5.32
i

Die einzelnen Reaktanzleitungen wirken wie getrennt an den Resonator
gekoppelte Zweipositionsstellglieder, so daR die Ergebnisse aus Kap. 5.1
unmittelbar angewandt werden k&nnen.
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Gleiche Verstimmungsschrittweiten Vi erreicht man, wenn flr alle
verwendeten Kombinationen der Schaltzust&nde der einzelnen Reaktanz-
leitungen gilt:
L v, =V_+n v 5.33
wobei n jede ganze Zahl zwischen O und vs/vw durchlduft. Die even-
tuell erforderliche Unterdrlickung von Kombinationen, die diese Be-
dingung nicht erfillen, kann der Steuereinrichtung lberlassen blei~-
ben, die das hochfrequente Mehrpositionsstellglied zu einem rege-
lungstechnischen Mehrpunktstellglied ergdnzt.
Die Erzeugung gleicher Schrittweiten durch Kombinationen der je-
weils zwei Schaltzustdnde der Reaktanzleitungen entspricht einer
bindren Darstellung der Zahl n. Flir die bindre Darstellung aller
erforderlichen Zahlen n bieten sich unter anderem zwei Methoden an:

a. Darstellung als Dualzahlen:

n = a*2%b+2'+c+22+4+2% .... mit a, b, ¢, d .. = 0 oder 1
b. Darstellung als Summe gleicher Elemente

n = atb+c+d+... mit a, by, ¢y d +v¢e. = 0 oder 1

Die auf diesen beiden bindren Darstellungsmethoden basierenden

Mehrpositionsstellglieder sollen im folgenden untersucht werden.

5.2.3 Dual gestaffelte Verstimmungsbeitridge

Zur Erzeugung gleicher Verstimmungsschrittweiten nach der Dual-
methode sind die relativen Verstimmungsanteile A der k Reaktanz-

leitungen dual gestaffelt

Vi T Vi1 T Vio
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Tabelle 5.1 zeigt alle Zk Kombinationen von Schaltzustdnden der
Reaktanzleitungen und die resultierenden relativen Verstimmungen

fir k = 4.

Tabelle 5.1

Vi V3 V2 V1 Vo Lv
vl/vO 8 4 2 1 o
0 0 0 0 0
0] 0 0 1 1
0 0 1 0 2
0 0 1 1 3
0 1 0 0 4
0 1 0 1 5
0 1 1 0 6
0 1 1 1 7.
1 0 0 0 8
1 0 0 1 9
1 0 1 0 10
1 0] 1 1 11
1 1 0 0 12
1 1 0 1 13
1 1 1 0 14
1 1 1 1 15

Bei k Reaktanzleitungen hat man den Stellbereich

PN
Vg = (2 1)vo 5.35
und die Verstimmungsanteile der einzelnen Reaktanzleitungen

v, = . v 5.36

Entsprechend dem Zweipositionsstellglied erh&lt man fiir die Schalt-

leistungen der einzelnen Reaktanzleitungsschalter mit (5.5 )



i

- 2 . .
PSi = _Z—E_TI Pres Vs 5.37

Die gr8Rte Schaltleistung tritt in dem Schalter auf, der die grofte

Verstimmung v, _4 bewirkt:
2kl 1
Pok-1 © K4 PresVs > 7 Fres’s >-38

Verteilt auf die verschiedenen Schalter, tritt insgesamt die Schalt-

leistung auf:

EPgi = oK_q PresVs = Pres'Vs 5.39

Im Gegensatz zu dem oben beschriebenen Mehrpositionsstellglied kann
hier nicht nur die maximal erforderliche Schaltleistung nahezu auf
die Hdlfte reduziert werden, sondern auch die gesamte Schaltleistung
ist unabh&ngig von der Anzahl der Frequenzschritte gleich der des
Zweipositionsstellgliedes. Die Erniedrigung der Schaltfrequenz ge-
genliber letzterem kann hier nach

v_ 0
s 8i2k—1)A¢ °eHO

ss

mit wesentlich verringertem Aufwand an Schaltern erreicht werden.

Von einer bestimmten Verteilung der Schalthdufigkeit der verschie-
denen Reaktanzleitungen kann bei beliebiger Aussteuerung im Stell-
bereich nicht ausgegangen werden, was am Beispiel einer kleinen Aus-
lenkung um die Mitte des Stellbereiches anhand von Tabelle 5.1 deut-

lich wird.

5

5.2.4 Gleiche Verstimmungsbeitrdge

Soll das Mehrpositionsstellglied mit gleichen relativen Verstimmungs-
beitrdgen der einzelnen umschaltbaren Reaktanzleitungen arbeiten,
kann zweckméfigerweise von gleichen absoluten Verstimmungen vlund v,
der k Reaktanzleitungen und somit von einer Parallelschaltung von
identischen Reaktanzleitungen ausgegangen werden (Abb. 5.4). Man hat

den Verstimmungsbereich

vy F k(vi—vz) 5.41
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WENDELRESONATOR

Abb, 5.4: Stellglied mit Parallelschaltung gleicher Reaktanzleitungen
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H&1lt man die Schalter in n der k Reaktanzleitungen offen und in den
restlichen geschlossen, resultiert die Verstimmung

v_ = (k-n)v,+nv n=0,1, 2 ..... k 5.42

n 1 2}
Im Gegensatz zu den bisher betrachteten Mehrpositionsstellgliedern
ist die Verstimmung ausschlieRlich von der Anzahl der Reaktanzlei-

tungen gleichen Schaltzustandes abhédngig.

Die Schaltleistung der einzelnen Schalter ist nach 5.5

\Y

- S
Ps - Pres k : 5.43

Durch Parallelschaltung einer hinreichenden Anzahl von Reaktanzlei-
tungen kann bei jeder Resonatorblindleistung und jeder Verstimmung
die Schaltleistung auf ein fiir einen einfachen Diodenschalter noch

zutrdgliches MaB reduziert werden. Sowohl die Leerlaufspannung

P *Z2.Q Y ‘
Uy, =/ -Fes L2, 8 5. 4y

BE 0 1av2Q2 k

wie auch der KurzschluRstrom

I

P ]
- // res 22
ue © 7 7.Q, (1+v3Q;) 5.45

kdnnen in jedem Anwendungsfall bei einer hinreichenden Reaktanz-
leitungsanzahl innerhalb der Grenzen des einzelnen Diodenschalters
nach 4.14, 4,15 und 4.26 liegen. Die insgesamt zu installierende
Schaltleistung kP

ist mit der des Zweipositionsstellgliedes identisch.

Die Frequenz der Schaltvorgidnge zwischen zwei benachbarten Verstim-
mungen beili vorgegebenem Phasenfehler ist nach (3.17) wie beim Mehr-

positionsstellglied mit seriell angeordneten Schaltern

v_Q
f = =2

s © 8K A9 - 27

(621
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Da hier jedoch die Wirkung der einzelnen Schalter gleich ist,
k&nnen Umschaltvorgédnge zwischen benachbarten Verstimmungsstufen
abwechselnd von den einzelnen Diodenschaltern Ubernommen werden,
so daB die Schaltfrequenz der einzelnen Schalter fSi um den Fak-
tor k kleiner wird:

VS~Q
fSi = §ET—K$;; 5.47

Hiermit ist eine gegeniiber anderen Mehrpositionsstellgliedern we-
sentlich wirksamere Methode zur Verringerung der Schaltfrequenz
der einzelnen Diodenschalter nachgewiesen. Die dazu erforderliche
Gleichverteilung aller Schaltvorgidnge auf die einzelnen Schalter
wird in der in Kap. 6.3 zu beschreibenden Steuereinrichtung be-
werkstelligt.

Da sich das Mehrpositionsstellglied mit Parallelschaltung gleicher
umschaltbarer Reaktanzleitungen gegentiber allen anderen Stellglie-
dern nicht nur durch niedrigere Schaltleistung und niedrigere Schalt-
frequenz, sondern auch durch eine wesentlich geringere erforderliche
Anzahl von Diodenschaltern auszeichnet, wurde dessen Konzept der Kon-
struktion des Frequenzstellgliedes zugrunde gelegt. Alle folgenden
Uberlegungen zum Mehrpositionsstellglied beziehen sich ausschlieB-

lich auf dieses Konzept.
Im Mehrpositionsstellglied treten folgende Leistungsverluste auf:

a.) Die Verluste in den verzweigten Reaktanzleitungen entsprechen
denen des Zweipunktgliedes (Gl. 5.18) und sind bei geschlosse-

nem Schalter

P

P
_ _res
Z1 Z

' .
_res rRy 22 22
Q, [28 {(v1Q2+1) arcctanv1Q2+v1Q2}+RF(V1Q2+1)] 5.48

und bei offenem Schalter

2 )
Pres R; 22 2y, V;Qé 5,4
e . ; . 9
PZ2 ZLQZ [23 {(v2Q2+1) arcctanv2Q2+v2Q2}+ RSkL(V3Q§+1)]

b.) Verluste in der Verbindungsleitung zwischen Koppelebene und
Verzweigungspunkt sind am geringsten, wenn die Leitungslidnge,

die nachb.31 ein Vielfaches der halben Wellenldnge sein muB,
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m8glichst kurz ist. Bedingt durch die Kryostatabmessungen ist

eine Mindestldnge von d = A vorgegeben. Bei einer Verstimmung

v hat man auf der Leitung die gleiche Stromverteilung wie beim
Zweipunktglied nach (5.13). Die Leitungsverluste durch den Widerstands-

belag Ri sind

d
- R! 2
P; = Rl f_ I(Z)dz
Z=0

P
_ res v, . A 2,2 . ~
PL = ZLQZ RL m m (v Q2 + 1) mit m =

2d
X

Mit 5.42 k&nnen die Leitungsverluste durch die Anzahl der umge-

schalteten Reaktanzleitungen ausgedriickt werden:

Pres

P, = =2
L~ ZQ,

A

! - - - 22

R m - ¢ [{kv1 n(v,=v,)} Q2 + 1] 5.50
Da von den insgesamt k Leitungsschaltern jeweils n offen und die

restlichen k-n geschlossen sind, folgt flir die Gesamtverlustlei-

stung des Mehrpositionsstellgliedes:

Po(n) = P, (n) + (k-n) * P,y + n - P

71 5.51

Z2
Bei symmetrischem Verstimmungsbereich (v,l = —v2) ist in Abb. 5.5
die Abhé&ngigkeit der Gesamtverlustleistung von der Koppelstédrke

und innerhalb des Stellbereiches gezeigt

PG T T : T T T T T T T T T T T
Watt | 8 .
t Pres = 1.5-108 VA
Q2
10° |- 1108 -
s | 5.105 |
i 1-10*
P 2-10°
2+10%
1.105
102 [~ 5,‘04 -
s | .
1 i 1 1 1 L 1 1 i i 1 L i
o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 0 N 12
— &N

Abb. 5.5: Gesamtverlustleistung des Mehrpunktstellgliedes
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Der Verlustanteil in dem Teilstiick der L&nge b der Verbindungsleitung,
das sich innerhalb des Kryostaten befindet, muf besonders berlck-
sichtigt werden. Die hier freiwerdende Wdrmemenge wird fast vollsté&n-
dig zu dem auf Heliumtemperatur befindlichen kalten Leitungsende ab-~
gefilhrt und verursacht damit erh&hte Heliumverluste®? die durch
den Einsatz von Blasenbildung in fliissigem Helium auf wenige Watt be-
grenzt sind. Da die Wirtschaftlichkeit eines supraleitenden Beschleu-
nigers von dem Heliumverbrauch der einzelnen Sektionen wesentlich be-
einfluB® wird, lohnen sich MaRnahmen, die m&glichst kleine Leitungs-
verluste bewirken.

In der Verbindungsleitung innerhalb des Kryostaten tritt die Verlust-
leistung

Py = ? I?(z) + R'(T) 4z | 5.52
Z=0

auf, wobei der Lidngswiderstandsbelag von der lokalen Temperatur ab-

hdngt. Die Temperatur hdngt nicht nur vom Ort, sondern auch von der

Verteilung der zus&tzlich freiwerdenden Wd&rmemenge ab. Ohne n&her

auf diese Zusammenhédnge einzugehen, kann ein gemittelter Widerstands-

belag Rk angesetzt werden, der experimentell ermittelt wurde®?

und sich von dem Widerstandsbelag bei Normaltemperatur um den Ver-

besserungsfaktor c = %77 unterscheidet. Mit der Stromverteilung nach

(5.13) folgt aus Gl. (5.52):

P
p = _Ies '

K © 7Z.Q, K

[v2ez- + Gz sin2Bb) + (1-cos2Bb)ydt + b] 5.53

In Abb. 5.6 ist die Abhdngigkeit der Verluste in der Koppelleitung
von der Koppelstdrke und der Verstimmung anhand von Xurven konstan-

ter Verluste dargestellt.

5.2.5 Dimensionierung

Nach der Analyse der verschiedenen Reaktanzleitungskonzepte soll
noch flr den mit weitem Abstand vorteilhaftesten Aufbau mit Parallel-
schaltung gleicher geschalteter Reaktanzleitungen der zur Erarbeitung

von Dimensionierungsvorschriften zu beschreitende Weg der Synthese
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aufgezeigt werden. Man kann von einem’Parametersatz ausgehen, der

den maximalen durch das Schalten hervorgerufenen Phasenfehler, die
vollsténdigen Diodenschalterdaten, an Resonatoreigenschaften die
Resonatorblindleistung, die zum Ausgleich der Eigenfrequenzschwan-
kungen erforderliche Verstimmung, die in der Koppelleitung absorbier-
bare Leistung und deren Widerstandsbelag sowie die Daten der flr das
Stellglied zu verwendenden Koaxialleitungen umfaBt. Zu ermitteln sind
dann die Anzahl der parallelen Leitungen, die Schaltfrequenz, die ex-

terne Glte der Kopplung und die absolute Verstimmung.

Zundchst soll die Mindestanzahl paralleler Leitungen bestimmt werden,
die auf Grund der Schalterdaten erforderlich sind, um den vorgegebenen
Phasenfehler einzuhalten. Ausgehend von der Grenzleistungsbilanz (4.26)
erhdlt man mit der Bedingung flir den Phasenfehler (5.47), dem Kurz-
schlufstrom (5.45) und der Umschaltverlustleistung (5.11)

8k2A¢
P, > “F'res (1+¥1 q2) + 0. -p___ Lo (1-e V07T )71 5.54
Vv Z.Q, 2 2 S ‘“res 72k ’

Aus der Linearitdtsbedingung (4.15) und der Schalterleerlaufspannung
(5.7) folgt

2 |
// viooo4
2 \"
Ug > V2 Pog 20,07 Q577 . 5.55

Setzt man 5.55 in 5.54 ein, erh&lt man die Leistungsbilanz

Durch Koppelleitungsverluste
begrenzter Verstimmungsbereich

Hire pos = 1108 VA
Rbg = 0.23 mQ/em
b =120 em
ZL = 50
A =332 cm

L 1 I 1 ] ] 1 1 1 L 1 I
10 2 5 104 2 5 105 2 5 108 2 —e q,

Abb. 5.6: Koppelleitungsverluste
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2R P v [y ——"
F res . Y - vRT o =1
PV > NTa— + OS Pres 7 (1-e T) 5.56
s .

die in impliziter Form eine Abschdtzung flir die Mindestanzahl von

parallelen Reaktanzleitungen darstellt.

‘Flilr die Ausgangsparameter

3 = 10°% VA P, = 24,5 W
res _ vV
= 2m*9+107 sec ! U, =300V
= 6.67°1075 Rp = 0.2 9
Ap = 0.5° 0g = 10-%

folgt aus 5.56 die Mindestanzahl k= 4, wdhrend ein Zweipositions-
stellglied nicht weniger als 16 parallele Diodenschalter ben8tigt.
Die zur Einhaltung des Phasenfehlers erforderlichen Schaltfrequenzen
der einzelnen Schalter liegen beil me > 67.5 kHz flr das Stellglied
mit vier parallelen Leitungen und (unrealistisch) bei fS > 1080 kHz
fir das Zweipositionsstellglied. Im Gegensatz zu letzterem kann die
Schaltfrequenz flir das Stellglied mit parallelen Reaktanzleitungen
durch Vergr&ferung der Anzahl paralleler Leitungen entsprechend |
Gl. 5.47 weiter erniedrigt werden, bis sie in einem von der Ansteuer-
elektronik bewdltigbaren Bereich liegt. Flr den Prototyp des Frequenz-
stellgliedes wurde eine Anordnung von zw8lf Reaktanzleitungen mit
einer Schaltfrequenz pro Schalter von 8.33 kHz gewdhlt. Gibt man die

Leitungsanzahl (k > km) und die Schaltfrequenz (fS > f m) vor, be-

S
schreiben die Ungleichungen 5.54 und 5.55 den auf Grund der Schalter-
granzen zulédssigen Bereich der externen Koppelglite und der absoluten

Verstimmung, der in Abb. 5.7 dargestellt ist.

Dieser Bereich wird zus&tzlich durch die Bedingung eingeschridnkt,
daR die in der Koppelleitung auftretende Verlustleistung eine kiih-

lungsbedingte Grenze nicht Uberschreiten darf (5.53):

P Rg vQ
res K 2n~2_ E 1_ . - 2
PYmax 7.Q, [(v2Q3-1)(5 + 735in2Bb)+(1-cos2Bb)mzr™ + b] 5.57

4g 2B
Diese Bedingung muB jeweils im ganzen Verstimmungsbereich gelten:

kv, < v < kv

1 2
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Abb. 5.7: Durch Schaltergrenzen gegebener Bereich der Koppelstédrke

und der Verstimmung

Den daraus resultierenden Bereich der Koppelstdrke und der absolu-

ten Verstimmung vy der einzelnen Reaktanzleitungen zeigt Abb. 5.8.

vy 108 T T I T T T T T | T T T
R Us
1 - ]
PK = LW
N B -
e B .
Zutdssiger vy - Bereich bei:
k =12
vsfo = 6kHz
Pres = 1x108VA
Rik = 0.23mQ/cm
- | b = t20cm -
ZL = 500
A = 332cm
Us = 300V
P, = 24.5W
] 1 ] ! ! | | ] I ] |
0% 2 5 104 2 s 1% 2 50 108 2 ——eq, -

Abb. 5.8: Zuldssiger Bereich der Koppelstéfke und der Verstimmung



Geringste Spitzenverluste in der Koppelleitung treten dann auf,
wenn der Stellbereich nicht symmetrisch zur ungestSrten Frequenz
liegt, sondern so gewdhlt wird, da® in beiden Randstellungen des
Stellgliedes die gleiche Verlustleistung erreicht wird. Das ist
nach 5.53 der Fall, wenn die Mitte des Stellbereiches v gemdR

1-cos?2Rb
7Bb+s51in2Bb 5.58

o = L
m Q2

gegenlber der symmetrischen Lage verschoben ist. Die Verluste er-

geben sich dann aus G1.5.57

' 2
_ _res K r,b 1 . s b _ (1-cos28b)?
Propt = 7, [G— + 45 5in28b)g= Q, + (3 = T3(7EbrsInTED)
-1 oy 1
3 sin2B8b) Q2 ] 5.59

Die optimale Verlustleistung in der Koppelleitung als Funktion der
Koppelglite ist in Abb. 5.9 dargestellt. Das Minimum der optimalen
Verluste liefert die optimale Koppelglite

// bz 1- cos28b
g

1

Q = — 5 . 6 O
2 opt Vg 1
P 5t 17 sin2Bb
2 4B
PK W T T T T T T T T T T T )
Mindestverluste in der
kalten Koppelleitung: "
100 = N = 332em \;3‘ "
kK =12 Y
\ )
51 Pres = 15108 VA v ’ i
Rk = 0.23mQ/cm W
b = 120cm
. Z, = 50Q
2 .
10 - PKmin(Qz) _
5 |- -
2 -4
1 ) 1 | i I | 1 ) ] \ 1
0% 2 5 104 2 s 10° 2 5 108 — Q,

Abb. 5.9: Mindestverluste in der Koppelleitung



In dem durch die Bedingungen 5.54, 5.55 und 5.57 abgegrenzten
Bereich (Abb. 5.8) kdnnen die Koppelstdrke und die absolute Ver-

stimmung nach folgenden Optimierungskriterien gew&dhlt werden:

1. Minimale Verluste in der Koppelleitung
2. Minimale Gesamtverluste im Frequenzstellglied

3. Minimale Verlustleistungsé&nderung

Die Verluste in der innerhalb des Kryostaten befindlichen Koppellei-
tung tragen wesentlich zu dem Kihlmittelbedarf des Beschleunigers

bei. Sie h&ngen nach Gl. 5.53 von der jeweils bewirkten Verstimmung

ab. Da das zu erwartende Stellsignal im wesentlichen eine sinusoidale
Gr8ke beliebiger Amplitude darstellt, kann keineswegs die interessieren-
de mittlere Verlustleistung aufgrund einer Gewichtung der Verlustlei-
stungsabhdngigkeit mit der Zustdndshdufigkeit ermittelt werden. Statt
dessen ist die oben beschriebene Minimisierung der Spitzenverluste in

den Randpositionen des Stellbereiches anzuwenden.

Die Gesamtverluste im Frequenzstellglied nach 5.51 sind gemeinsam mit
der Strahlleistung, der vernachldssigbaren Resonatorwirkleistung uhd
den Leitungsverlusten vom Leistungsverstidrker aufzubringen und wirken
sich daher auf dessen Baugrdfe aus. Um mit m&glichst kleinen Leistungs-
verstidrkern auszukommen, sind die in einer oder beiden Randstellungen

auftretenden Spitzenverluste zu minimisieren.

Die Anderung der Gesamtverluste innerhalb des Stellbereiches wirkt
sich besonders bei kleinem Strahlstrom auf die Betriebsglite des Be-
schleunigungsresonators aus und steuert somit einen wesentlichen
Parameter sowohl der Relativphasen- wie auch der Amplitudenregelung.
Zudem verursacht die GlUtednderung eine verzdgerte Amplitudenstérung.
Daher ist bei h8heren Feldstdrken ein stabiler Betrieb des Resonators
nur mit Amplitudenregelung m8glich. Eine Reduzierung der Glitednderung
ermdRigt die Anforderungen an das Stérverhalten der Amplitudenrege-

lung.

Die drei angegebenen Optimierungskriterien fithren im allgemeinen nicht
zur gleichen Koppelstdrke und absoluten Verstimmung. L&sungen des zwei-
ten und dritten Kriteriums k&nnen auBerhalb des zuldssigen Bereiches

liegen. Eine Abwdgung der Bedeutung der drei Kriterien auf Grund des
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unterschiedlichen technischen Aufwandes flir die Heliumkdlteanlage,
den Hochfrequenzleistungsverstdrker und die Amplitudenregelung er-
gibt, daR die beiden letzten Kriterien gegeniiber dem ersten nahezu
unbericksichtigt bleiben k&nnen. Die Dimensionierung der Kopplung
und die absolute Verstimmung kdnnen somit unmittelbar den Gleichun-

“gen 5.58 und 5.60 entnommen werden.

5.3 Technische Realisierung

Als hochfrequenztechnische L&sung des Frequenzstellgliedes wurde

ein Mehrpositionsstellglied mit 12 gleichen parallelgeschalteten
umschaltbaren Reaktanzleitungen aufgebaut, dessen wesentliche Teile

in Abb.5.10 zu sehen sind. Das am oberen Ende befindliche Leitungs-
stlick der Dimension 29/66 stellt einen Teil der Verbindungsleitung
zwischen dem Verzweigungspunkt und der Kopplung an dem Resonator

dar. Die nicht abgebildeten Teile der Verbindungsleitung bestehen

aus konventionellen festen oder elastischen Koaxialleitungsstiicken

und der im Kryostaten eingebauten koaxialen Koppelleitung. Das ab-
gebildete Teilstick der Verbindungsleitung stellt eine motorgetrie-
bene Posaune zur exakten Justierung des Abstandes des Verzweigungs-
punktes von der Koppelebene dar. Im Verzweigungspunkt sind 12 Koaxial-
leitungen der Dimension 7/16 sternfdrmig zu der koaxialen Verbindungs-
leitung zusammengefaft. Die Ausbildung der Koaxialleitungsverzweigung,
die zusammen mit der Posaune eine Baueinheit bildet, ist in Abb. 5.1
gezeigt. Diese Baueinheit wurde nach eigenen Angaben von einer Spe-
zialfirma (Spinner bzw. WISI) gefertigt. Die anschlieBenden gleichen
Reaktanzleitungen enthalten an jeweils gleicher Stelle Diodenkurz-
schluflschalter und sind am Ende mit festen Kurzschlilssen versehen.

Die Konstruktion der KurzschluBschalter ist in Abb. 5.12 wiedergege-
ben. Die Schalter sind mit den zugeh8rigen Schaltverstdrkern zusam-
mengefalt und gemeinsam auf einem mit einer wasserdurchflossenen Kithl-
wendel versehenen Halterung montiert, die die Verlustw&rme der PIN-

Dioden und der Endstufentransistoren abfihrt.



Frequenzstellglied

5.10

Abb.
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Eine Bestdtigung des Funktionierens des Frequenzstellgliedes ist

durch Nachweis

a. der Stellcharakteristik und

b. der Belastbarkeit
erbracht.

Die Stellcharakteristik des Frequenzstellgliedes hédngt vom Li&ngen-
abgleich der Verbindungsleitung und den wirksamen Reaktanzleitungs-
l4ngen ab. Bei Abgleich bestldtigt eine &dquidistante Stellcharakteri-
stik die Beschreibung der Kopplung in Kap. 1 und das als ideal an-
genommene Verhalten der Koaxialleitungsverzweigung. Die Stellcharak-
teristik konnte sowohl an einem normalleitenden Modellresonator,

einem supraleitenden Einzelwendelresonator wie auch der supraleitenden
Orginalbeschleunigerstruktur nachgewiesen werden, wobel sich bedingt
durch verschiedene Kopplungsstdrken unterschiedliche Stellbereiche er-
gaben. Die Aquidistanz der Stellcharakteristik konnte fiir die erprob-
ten Stellbereiche von bis zu 15 kHz als ausreichend angesehen werden.
MeBergebnisse mit verschiedenen Leitungsldngen an der Beschleuniger-
struktur sind in Abb. 5.13 wiedergegeben. Die eingezeichneten Gera-
den sollen nur die relative Lage der diskreten Verstimmungspunkte
zueinander verdeutlichen. Abweichungen von gleichgrofen Verstimmungs-
schrittweiten sind in diesem Fall fast ausschlieflich auf Ungleichheit

der Reaktanzleitungslédngen zurickzufihren.

Die Belastbarkeit des Frequenzstellgliedes wird zweckmdRigerweise
unter Sollfeldbedingungen des Beschleunigungsresonators nachgewie-

sen. Experimentelle Ergebnisse sind in Kap. 7 zusammengefaBt.



- 66 -

Af [ khz
5 -
4 -
34 o Y
2 - - &
1 X
(o) :
0 4 t —t— —t = )
0 2 4 8 10 12
-1 4 A\\Y
-2 R\ \ &k ¢
N\, \, °© ly = 55¢cm
|2=105Cm
-3 - 2 ), A ;= 50cm
l3=110cm
. fo =90.2887 MHz % N\ A\ 1y = 45cm
Q,= 1.5x105 l2=115¢m
. l4 = 40cm
l2=120cm
_5_
ly = 35cm
A [2=125cm

.13: Gemessene Verstimmungskennlinie




6. ABSOLUTPHASENREGELUNG

6.1 Lineares Regelverhalten

6.1.1 Beschreibung des Regelkreises

Der Betrieb der Beschleunigungsresonatoren mit Hilfe des Drei=-
fachregelungssystems wurde bereits in Kap. 2 beschrieben. W&h-
rend die dazu erforderlichen Amplituden-~ und die Relativphasen-
regelschleife aus frilheren Ver&ffentlichungen ®>2! bekannt bzw.
im wesentlichen konventionell sind, beinhaltet die Absolutpha-
senregelung wesentliche Neuerungen, die infolge der diskontinu-
ierlichen Wirkungsweise des im vorausgegangenen Kap. 5 beschrie-
benen Frequenzstellgliedes notwendig sind. Dieses Kapitel behan-
delt die isolierte Absolutphasenregelschleife unter Ausschluf
aller Probleme, die aus Verkopplungen mit den beiden zusdtzlich
vorhandenen Regelschleifen resultieren®®. Zunichst soll die Zu-
l4ssigkeit der isolierten Betrachtung der Absolutphasenregel=-

schleife Uberprlift werden.

Die Amplitudenregelschleife ist notwendig zur Aufrechterhal-
tung der Stabilitd&t des Dreifachregelungssystems bei starken
Verlustleistungsschwankungen im Frequenzstellglied (Kap. 5.2.4),
die zu Gltednderungen des Gesamtresonators und ohne Gegenmaf-
nahmen zu Amplitudeneinbriichen fllhren, welche ilber den flir Be-
schleunigungsresonatoren typischen Strahlungsdruckeffekt auf

die Resonanzfrequenz zurlickwirkt. Dieser Koppelmechanismus ist
bei hinreichend gut funktionierender Amplitudenregelung elimi-
niert. Die reale Dreifachregelung ist daher einer Zweifachpha-
senregelung mit idealem, d. h. ausschlieflich auf die Frequenz

wirksamen Stellglied dquivalent.

Bei Zweifachphasenregelung (Abb. 6.l1a) dient die Relativphasen-
regelschleife der stabilen Erregung des Resonators unabhdngig
von der Absolutphasenregelschleife, indem der nachgesteuerte
Generator (VCO) den Resonator stets bei seiner jeweiligen Reso-~
nanzfrequenz oder bei einer festen Phasenlage auf der Resonanz-

flanke mit Hf-Leistung versorgt. Ist das Fllhrungsverhalten der



Relativphasenregelschleife bei Eigenfrequenz&nderungen in dem flir
die Absolutphasenregelung wesentlichen Signalfrequenzbereich hin-
reichend gut - das trifft zu, wenn, wie hier praktisch realisiert,
die Durchtrittsfrequenz der Relativphasenregelschleife ausreichend
weit oberhalb derjenigen der Absolutphasenregelschleife liegt -
verhdlt sich der mittels Relativphasenregeiung erregte Resonator
fir die Absolutphasenregelschleife wie ein steuerbarer Generator.
Demgemdf kann das Verhalten der isolierten Absolutphasenregelung
(Abb. 6.1b) hier unabh&dngig von beiden zus&tzlichen Regelschlei-

fen untersucht werden.

REGEL- PHASEN-
VERSTARKER r— DISKRIMINATOR

HF-LEISTUNGS- I PHASEN-
RESONATOR fugs -

VERSTARKER | DISKRIMINATOR
veco t REFERENZ -
OSZILLATOR
FREQUENZ- DIGITALE | | REGEL-
STELLGLIED [ | sTeuerUNG || veRsTARKER | a
'ERREGTER
RESONATOR veo
PHASEN - PHASEN -
DISKRIMINATOR DISKRIMINATOR
I REFERENZ- ‘ REFERENZ-
OSZILLATOR OSZILLATOR
FREQUENZ- REGEL- DIGITAL-ANALOG REGEL-
STELLGLIED VERSTARKER WANDLER VERSTARKER
l DIGITALE ‘ DIGITALE '
STEUERUNG b STEUERUNG C

Abb. 6.1: Blockschaltbilder des Regelkreises

Zu einem handlichen Modell der isolierten Absolutphasenregelung
unter Verzicht auf den Orginalresonator mit dem Frequenzstellglied,
aber unter Beibehaltung aller sonstigen Orginalkomponenten, gelangt
man, indem man den erregten Resonator mitsamt dem Frequenzstellglied
durch einen spannungsgesteuerten Oszillator (VCO) und einen geeigne-
ten Digital-Analog-Wandler ersetzt (Abb. 6.1c). Damit rlickt auch die



Frequenzdnderung durch das Stellglied, die im Modell durch die
Spannung am Ausgang des Digital~Analog-Wandlers dargestellt wird,

in den Bereich unmittelbar mefbarer Grdfen.
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Abb. 6.2: Absolutphasenregelschleife

Die reale Absolutphasenregelschleife ist in Abb. 6.2 dargestellt.
Hieraus soll nun eine regelungstechnische Beschreibung des sepa-
rierten Absolutphasenregelkreises gewonnen werden. Dazu kann der
Phasendemodulator als Summierstelle zur Bilduﬁg der Phasendiffe-
renz ¢ zwischen der Referenzphase ¢y und der zurlickgefiihrten Re-
sonatorphase ¢, mit nachfolgendem Kennlinienglied FD zur Wieder-
gabe der nichtlinearen Demodulatorkennlinie beschrieben werden.
V(s) ist die Ubertragungsfunktion des Regelverstérkers. Die nicht-
lineare Verkniipfung zwischen der Steuerspannung uz und dem Bei-
trag o des Stellgliedes zur Resonatorfrequenz Q1 ist die Kennli-
nie FS. Darin sind die nichtlinearen Eigenschaften des eigentli-
chen Frequenzstellgliedes und der zu dessen Ansteuerung erforder-
lichen digitalen Steuerung zusammengefaft. Die digitale Signal-
verarbeitung verursacht eine Totzeit T2, die zusdtzlich zur Kenn-

linie zu bericksichtigen ist.
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Die Resonatorfrequenz ergibt sich als Summe aus der Referenzfre-
quenz o, der Verstimmung § zwischen Resonatorfrequenz und Refe-
renzfrequenz im ungeregelten Fall und der StellgrbBe o des Fre-
quenzstellgliedes. In der Verstimmung § ist sowohl die stationé-
re Grundverstimmung Q10-¢ wie auch der Beitrag der duReren me-

chanischen Einwirkung AQV. enthalten. Der erregte Resonator

wird also durch eine Summiziételle fiir die diversen Frequenzein-
wirkungen beschrieben. Den Ubergang von Frequenz auf Phase (nicht
etwa eine Resonatoreigenschaft) gibt ein Integrierglied 1/s wie-
der. Die Phase ¢, stellt die flir die Beschleunigung wesentliche
Hochfrequenzphase des Resonators dar. Flir Messungen steht eine
Koppelsonde an der AuRenwandung des Resonators zur Verfiigung,
die unter Betriebsbedingungen nur {lber eine ldngere Kabelstrek-
ke zugdnglich ist. Infolge der geometrischen Ausdehnung der Hf-
Kabel und durch Eigenschaften von Hf-Verstdrkern kommt zwischen
der Koppelsonde und der Phasenvergleichsstelle die Phasenlauf-
zeit T, zustande. Die Phasenlaufzeit verursacht zwischen Resona-
tor und Phasenvergleichsstelle die hochfrequenzproportionale

Phasendrehung
@, = &, = 1T,

die bei der Einstellung der Phasenlage der einzelnen Resonatoren,
d. h. bei der Vorgabe der jeweiligen Phasensollwerte ¢, berilick-
sichtigt werden mufR. Im folgenden wird stets von einer entspre-
chend korrigierten Sollphase ausgegangen. Zusdtzlich wirkt sich
die Phasenlaufzeit auch als Totzeit filir das aufmodﬁlierte Regel-~-

signal aus.

Der Regelkreis wird durch folgende Gleichungen beschrieben:

¢ = d2 - Oy

up = FD(¢)

uz = V(s)eu, (6.1)
o} = Fs(u2°e-T28)

Q1 = Qp - 0 + 6



1
@1 = ‘591
8, = 0 o e-T1S
(601)
1
o9 = 3 Qo
) = Q10 - Qo + AQ

Das regelungstechnische Ersatzschaltbild wird anschaulicher, wenn
man auf eine Wiedergabe der Trdgerfrequenzen und der konstanten Pha-
senbeitrige verzichtet und nur die niederfrequenten Anderungen der

Differenzphasen und der Differenzfrequenz erfaft. Man setzt

w = "Qo (6.2)
Y= 01 - & ' (6.3)
Alle Konstanten im Bereich der Phasen sind bereits bei der Fihrungs-

phase berlicksichtigt. Man erhdlt damit das regelungstechnische Er-
satzschaltbild des Absolutphasenregelkreises Abb. 6.3:

Lol Ep Vis) e R e e 1 At

-Ts
e1 =

Abb. 6.3: Regelungstechnisches Ersatzschaltbild der Absolutphasen=-

regelung



6.1.2 Linearsisierung der Kennlinienglieder

Der Regelkreis (Abb. 6.3) enthilt die drei Ubertragungsfunktionen
FS, V(s) und FD’

missen. Der lineare Regelverstirker wird durch die Ubertragungsfunk-

die zum Ermitteln seines Verhaltens bekannt sein

tion V beschrieben,die sich aus dem statischen Verstdrkungsfaktor VR
und den Zeitkonstanten T3, T, eines allgemeinen rationalen Regelglie-

‘des 1. Ordnung (kurz: AR _-Glied) zusammensetzt.

1

- 1+T3s
V(S) - VR‘m (6.5)

Die Zeitkonstanten der dynamischen Korrektur und der Verstdrkungs-
faktor stehen als frei verfligbhare Parameter zur Verfiigung, um Sta-

bilitdt und gewlinschte Reglereigenschaften zu erreichen.

Der Phasendetektor 14Rt sich regeltechnisch durch eine Summierstel-
le zur Bildung der Phasendifferenz und eine nachfolgende sinus-
f8rmige Kennlinie darstellen:

Up = F(¢) = K sing | (6.6)

D
Daran dndert sich nichts, wenn die Summierstelle aus dem Phasen- in
den Frequenzbereich verlegt wird. Unter der Voraussetzung kleiner
Auslenkungen kann die Sinuskennlinie in geeigneten stationdren Be-
triebspunkten durch ihre Tangente angendhert werden. In geeigneten
Betriebspunkten (¢=0,m) gilt die linearisierte Phasendetektorsteil-
heit

+
Fpp = (=) Kp ¢

Das Frequenzstellglied ist in der Lage, eine endliche Anzahl diskre-
ter Frequenzwerte mit gleichen Abstdnden einzustellen. Hier sei nun
zunichst ohne weitere Erklidrung angenommen, daB eine zugehdrige Steu-
erschaltung eine analoge Steuerspannung dergestalt in Frequenzwerte
umsetzt, dal eine treppenfdrmige Stellcharakteristik (Mehrpunkt- oder

Quantisierungskennlinie) ( Abb. 6.4 a) entsteht.




Bei einer solchen unstetigen nichtlinearen Kennlinie k&nnen von
der oben angewandten Methode der Linearisierung fir kleine Auslen-
kungen um einen stationdren Betriebspunkt keine weiterhelfenden
Ergebnisse erwartet werden. Eine geeignetere Methode der Erfassung
einer solchen nichtlinearen Kennlinie und Methoden der Gl&ttung
werden spdter ausflihrlich erdrtert. Nimmt man den Erfolg einer
Gldttung vorweg, kann die Treppenkennlinie durch eine Gerade er-
setzt werden, die nur durch den Stellbereich begrenzt bleibt

(Abb. 6.4 b),

Abb. 6.4: Linearisierung der Quantisierungskennlinie

+g U fﬁr~% A < Xe
’ (6.7)
F = K x . n n
SL sTe > A < Xg < +2 A
n -1
-5 U Xg < 5 A

Legt man auch hier hinreichend kleine Auslenkungen zugrunde, kann

man die Begrenzung unberiicksichtigt lassen.

Im Gegensatz zum Phasendetektor muf beim nichtlinearen Frequenz-
stellglied eine dynamische Komponente berilicksichtigt werden, die
durch endliche Arbeitsgeschwindigkeit der digitalen Steuerung,
Laufzeiten in Kabeln und Schaltverz&gerungen in den Diodenschaltern
zustande kommt und sich als Totzeit T2 ~ 800 nsec bemerkbar macht.
Diese Totzeit kann mit der des Hf-Zweiges (T1 ¥ 200 nsec) zusam-

mengefalt werden (T1 + Ty = Tqo ~ 1 usec).
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Die Verstdrkungsfaktoren der linearisierten Kennlinien k&nnen
ebenfalls mit dem des Regelverstdrkers zum statischen Verstdrkungs-
faktor VS zusammengefalt werden:

\ =V o K e K (6-8)

Man erhdlt damit das Blockschaltbild des linearisierten Regelkrei-
ses Abb. 6.5:

mra

1+T3s
1+74s

‘T,zs
e

Vs

Abb. 6.5: Linearisiertes Blockschaltbild

6.1.3 Synthese des linearisierten Regelkreises

An den linearisierten Regelkreis sind folgende Forderungen zu stel-
56,

len
A.) Der Regelkreis muR stabil sein.

B.) der Regelkreis muB hinreichend gedampft sein.

C.) Der Regelfehler muB sowohl stationdr wie auch bei allen

auftretenden Stdrfrequenzen hinreichend klein sein,

Da die Forderung C den Forderungen A und B entgegensteht, muf unter
gleichzeitiger Abwdgung aller Forderungen ein geeigneter Kompromif
gefunden werden.

Zur Untersuchung der Stabilitdt sei das Nyquist~-Kriterium herangezo-

gen. Die offene Kreisverstdrkung

\Y 1+T3s

- _S ~-T,,s
Fol8) = 5~ o

e ~12 (6.9)
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erflillt die Voraussetzungen , die die Anwendung des Nyquist-
Kriteriums bei Frequenzkennliniendarstellung erlauben. Der ge-
schlossene Kreis ist dann stabil, wenn die Phasenkennlinie bei

der Durchtrittsfrequenz f_. oberhalb -180° liegt, andernfalls

D
ist er instabil.

Zundchst sei der Kreis ohne dynamische Korrektur betrachtet

(T3= Tu). Die Phasenkennlinie erreicht -180° bei f = %T— = 250 kHz.
Mit dieser maximalen Durchtrittsfrequenz liegt die maximale Kreis-

verstdrkung im gesamten Frequenzbereich fest (Abb. 6.6 a).

Nimmt man das AR,-Glied mit T, < T, hinzu, wird zwar -180° von

der Phasenkennlinie bei geringfligig niedrigerer Frequenz erreicht,
andererseits kann aber die Kreisverstdrkung im gesamten unteren Fre-
quenzbereich deutlich angehoben werden (Abb. 6.6 b). Bei gleichzei-
tiger proportionaler Vergrdferung von Vs und T, wird die Stabili-
tdt nicht gedndert, man st8Bt jedoch an Grenzen der praktischen Re-

alisierbarkeit des Regelverstdrkers.

i F0I+ IFO‘ “ \\
dB dB \§
80 + 80 +
40 + L0+
0+ 0
100 1k 10k 100k f/Hz 100 1k 10k 100k f/Hz
0+ 0+
-90 + -90 4
-180 + 4 -180
~[Fo -[Fo.
Grad ¥ Grad
a b

Abb. 6.6: Frequenzkennlinien des unkorrigierten (a) und korrigierten (b)

offenen Regelkreises an der Stabilitdtsgrenze



= 76 =

Wird nun der Regelkreis so dimensioniert, daR die Phasenkennlinie
bei der Durchtrittsfrequenz knapp oberhalb von -180° verliuft, ist
der Kreis zwar stabil, aber die Antwort des geschlossenen Kreises
auf einen FlhrungsgréBensprung tritt dann als nur langsam abklingen-
der Einschwingvorgang in Erscheinung. Ein qualitatives MaB fir die
Ddmpfung der Sprungantwort ist die Phasenreserve, das ist der Ab-
stand der Phasenkennlinie von der Stabilitédtsgrenze =-180° bei der
Durchtrittsfrequenz. Dabei ist vorauszusetzen, daR die Betragskenn-
linie in einer nicht zu kleinen Umgebung der Durchtrittsfrequenz
ein Gefdlle von 20 dB pro Dekade hat. Da es hier fast ausschlief-
lich auf das St8rverhalten bei einem bekannten niederfrequenten
Storspektrum ankommt, kann eine Phasenreserve von 30° bereits als

ausreichend angesehen werden.

Bei der Berilcksichtigung der Forderung nach kleinem Regelfehler muB
von dem Frequenzspektrum der St8rgrdRe ausgegangen werdent*. Spitzen-
amplituden einzelner oder iberlagerter Spektralkomponenten unterhalb
von 100 Hz k&nnen den vollen Stellbereich (6 kHz) Uberstreichen, w&h-
rend Komponenten oberhalb 100 Hz wesentlich schwdcher in Erscheinung
treten und zudem mit wachsender Frequenz abnehmen. Dieses Verhalten
der St8rgrdRe kann angendhert durch eine Sinusschwingung ersetzt wer-
den, die jede Frequenz im St8rbereich einnehmen kann und deren Am-
plitude unterhalb 100 Hz konstant dem Stellbereich entspricht, ober-
halb hingegen mit 20 dB pro Dekade abnimmt (Abb. 6.7):

=4

O max
LI ¢ ¢
00‘ T
0.014
—t 1 + i
10 100 1k 10k /4,

Abb. 6.7: Angendherte Spektralver- Abb. 6.8: Prinzipieller

teilung Regelkreis

Der Stérfrequénzgang eines Regelkreises mit den Ubertragungsfunk-
tionen G der Regelstrecke und H der Rickflilhrung (Abb. 6.8) ist
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Fs 4AY
Grad Ger
kHz
100 + G
10 +
11 H!
0.1 +
0.01 4 \
\ AY
\
\
\
} : 4 : : : . -
10 100 1k 10k 100k 1M iz

Abb. 6.9: Stdrfrequenzgang und Regelfehler

IFol A AFo
Grad
dB 1%
80 - + -90
PHASEN-
60 + RESERVE
3 +-180
40 + '
[Fo
+ -270
20 +
0+ + =360
fo
: : : —— : f —
10 100 1k 10k 100k 1™ /Hz

Abb. 6.10: TFrequenzkennlinien des linearisierten Regelkreises




- G _ G
Fs = Tvom =TTy (6.10)

Flir sehr groBe und flir sehr kleine offene Kreisverstédrkung kann

man den Ausdruck flr den Stdrfrequenzgang vereinfachen
-1 .

H fur [F_| >> 1

G fur |F_| << 1

s |
124

(6.11)

In dem Bereich der St8rfrequenzen ist die Kreisverstirkung sicher-
lich sehr grof, man kann also von der Tatsache ausgehen, daR der
St8rfrequenzgang durch die inverse Ubertragungsfunktion der Rick-
fihrung gegeben ist. Da der gesamte Phasenfehler bei beliebigen St&-
rungen innerhalb des in Abb. 6.7 angegebenen Bereiches kleiner als

1% sein soll und da er sich aus dem Anteil des linearisierten Krei-
ses und einem noch spiter zu behandelnden von der Gl&ttung der nicht-
linearen Stellgliedkennlinie herrithrenden Anteil zusammensetzt, muB
der Phasenfehler des linearisierten Kreises wesentlich unter 1° lie-
gen. Einen konstanten maximalen Phasenfehler im gesamten Stdrfrequenz-
bereich erh4lt man, wenn man die Ubertragungsfunktion der Rickfithrung
der Spektralverteilung der Frequenzstdrung nachbildet. Dazu ist le-
diglich die untere Knickfrequenz des ARl-Gliedes mit der des Stdr-
spektrums in Ubereinstimmung zu bringen (d. h. T3 = 1/2mw+100 Hz)
Unter dieser Berlicksichtigung kann die Verstérkung der RiUckfihrung

so hoch gewdhlt werden, daB einerseits der maximale Phasenfehler

im gesamten St&rspektralbereich noch unterhalb 0.1° liegt, andererseits
auch Stabilitdt und eine groRe Phasenreserve gewdhrleistet sind.

Der angen&dherte Stdrfrequenzgang und der maximale Phasenfehler
(Spitze~Spitze) sind in Abb. 6.9 dargestellt, wdhrend Abb. 6.10 die

Frequenzkennlinien des endglltigen linearisierten Regelkreises zeigt.

6.2 Glittung der Quantisierungskennlinie

Unter Gldttung soll die Wirkung von Schwingungen mit Frequenzen ober-

halb des flir die Regelung wesentlichen Frequenzbereiches verstanden wer-

den, die die nichtlineare Kennlinie innerhalb des Regelfrequenzberei-
ches in Richtung auf eine Gerade hin deformiert. Idealziel einer Gl&t-
tung ist das Erreichen einer linearen Ersatzkennlinie Uber den gesam-

ten Stellbereich hinweg.
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Voraussetzung flir die Anwendbarkeit der Gldttung ist ein geeignetes
TiefpaBverhalten der Strecke, wie es bei der gegebenen Anwendung in
Form des Integralverhaltens beim Ubergang von Frequenz zu Phase vor-

handen ist, so daf sich die gldttende Schwingung nicht wesentlich im
Regelfehler niederschldgt (Gl. 3.17).

Zur Erzeugung der gldttenden Schwingung bestehen zwei M8glichkeiten:

a.) Erzeugung der gldttenden Schwingung als Selbstschwingung des

ganzen Regelkreises oder einer unterlagerten Schleife.

b.) Aufschaltung einer auferhalb des Regelkreises (z. B. mittels
Funktionsgenerator) erzeugten Schwingung zur Anregung einer

erzwungenen Schwingung.

Die Mbglichkeiten und Ergebnisse der Gl&ttung werden im folgenden

diskutiert.

Flir die Frequenz der glidttenden Schwingung k&nnen folgende Bedingun-

gen angegeben werden:

a.) Die Schwingfrequenz muf entsprechend dem Abtasttheorem®’ um
wenigstens Faktor 2 oberhalb des zu Ubertragenden Frequenzberei-
ches liegen, damit das zu Ubertragende Signal Uberhaupt dem Spektrum

am Ausgang der Nichtlinearitdt entnommen werden kann.

b.) Die Schwingfrequenz muf hinreichend groR sein, damit entsprechend
3.17 der zuldssige Regelfehler nicht bereits durch den Gl&ttungs-

vorgang Uberschritten wird.
¢.) Die Schwingfrequenz darf die verlustleistungsbedingte Obergrenze

der Schaltfrequenz der Diodenschalter nach Kap. 4.1.4% nicht Uber-

schreiten.

6.2.1 Beschreibungsfunktion der Quantisierungskennlinie

Die Quantisierungskennlinie des Frequenzstellgliedes geh®rt zu den

unstetigen Relaiskennlinien, bei denen die bekannte Methode der har-
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. . o . 58 9
monischen Linearisierung s5

eine geeignete N&herungsldsung dar-
stellt. Die harmonische Linearisierung geht von einem sinusf&rmi-
gen Steuersignal der Frequenz W, aus, das einen zusdtzlichen Gleich-
anteil enthdlt:

x, = x, + X, sinwgt ' (6.12)
Das Ausgangssignal ergibt sich mit der Relaiskennlinie, die als fre-

quenzunabhdngig vorausgesetzt werden soll:
x_ = F (xe) (6.13)

Die harmonische Linearisierung berlicksichtigt in dem Fourierspektrum
des Ausgangssignales auBer dem Gleichanteil nur die Grundkomponente.
Das ist gerechtfertigt, wenn z. B. nachfolgende lineare Ubertragungs-
glieder die h8herfrequenten Anteile im Fourierspektrum hinreichend
stark unterdriicken, so daR sie z. B. keinen wesentlichen EinfluB

auf die Regelgr®fe haben. Da hier die Beschreibungsfunktion nicht

nur flr den allgemein Ublichen Fall von Selbstschwingungen, sondern
auch flir erzwungene Schwingungen angewendet werden soll, wird eine
weitergehende Diskussion der Voraussetzungen flir die Anwendung der

Beschreibungsfunktion in beiden F4llen getrennt angeben.

Die harmonische Linearisierung liefert die Beschreibungsfunktion, die
mit dem Frequenzgang bei linearen Ubertragungsgliedern verglichen
werden kann. Wegen der vorhandenen Gleichterme besteht die Beschrei-
bungsfunktion aus zwei Komponenten, die sich aus der getrennten Er-
fassung des Gleichanteils

X, = NO (xe, xe) 4 (6.14)

und der ersten Harmonischen

241 2y (k, 2008 | (6.15)
a 1 e’

aus dem Fourierspektrum des Ausgangssignales ergeben.

Die harmonische Analyse des Ausgangssignals

xa(t) = Ao + (Av+ iBy,) sinvet (6.16)

=1

< ™M 8
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liefert die Fourier-Koeffigzienten

1 2m _

Ao = 5 é FR (xe + Ry 51nwst) dwt
1 2m _

A1 = é FR (xe + R 81nwst) sinwt dwt (6.17)
1 2m _

31 =T é FR (xe + Xe 81nwst) coswt dwt

und fllhrt zu der Beschreibungsfunktion mit dem Gleichanteil

N o= AL (kg R) (6.18)

und dem Wechselanteil

A(X , &) + JB (X, &)
N, = 1 e’ "e 1'e e (6.19)

%>

e

Im Falle einer eindeutigen Kennlinie wie die zu untersuchende Quan-
tisierungskennlinie ist B,=0 und der Wechselanteil der Beschreibungs-

funktion reell.

Bel der Herleitung der Beschreibungsfunktion der Quantisierungs-

kennlinie kann von der Beschreibungsfunktion der Dreipunktkennlinie
(Relaiskennlinie mit Totzone) ausgegangen werden. Man kann sich ndm-
lich die Quantisierungskennlinie wie in Abb. 6.11 gezeigt aus Drei-

punktkennlinien zusammengesetzt vorstellen .

thr_
el P

Xe

—J

>

(1]
Sy
X

0D

Xa J
e -[ 7e

Abb. 6.11: Nachbildung der Quantisierungskennlinie durch Dreipunkt-

kennlinien
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Hat die Quantisierungskennlinie die ungerade Anzahl von k+1 Aus-
gangszustdnden, kann sie durch % Dreipunktkennlinien ersetzt wer-
den, die die gleichen Ausgangsschritte c¢ liefern und deren Schwel-
len bei X, =W liegen, wobei

W = (2i-1)a i: 1, 2 ‘e (6020)
Das flr die Kennlinie gliltige Superpositionsprinzip gilt auch fir
die Beschreibungsfunktion, d. h. die Beschreibungsfunktion der
Quantisierungskennlinie folgt aus den Dreipunktkennlinien gemdB

k/2

DX N

N .
oQ 1=q ©i

(6.21)
k/2
z N
i=1

N

1Q 1i

Im Falle der Quantisierungskennlinie des Frequenzstellgliedes ist
kK = 12, |

Im Folgenden soll die Beschreibungsfunktion der Dreipunktkennlinie
bei beliebigem Eingangsgleichanteil kurz hergeleitet werden. Eine

sehr ausfihrliche Herleitung ist in®?® angegeben.

Typische Eingangs- und Ausgangssignale sind in Abb. 6.12 gezeigt.

SE— -C4

Abb. 6.12:

Charakteristische Signalformen an derp Dreipunktkennlinie




Entsprechend der Abbildung k&nnen drei F&dlle unterschieden werden:

a.) Eingangssignal verlduft innerhalb der Totzone.

!

b.) Eingangssignal Uberstreicht eine Schaltschwelle (Zweipunkt-

schwingung).

c.) Eingangssignal Uberstreicht beide Schaltschwellen (Dreipunkt-

schwingung).

In den drei Fdllen liefert das Ausgangssignal der Dreipunktkennlinie

folgende Fourierkomponenten:

a.) fir |x | <a~- %
e

— e
(6.22)
A =0
o
Al = 0
b.) fir a - %, < [x | < a+ &
a-|x,|
1 1 . e . -
Ay =c { 5 =T ar051n(——:———)} sign x (6.23)
e
2¢C // a—l;{el ; ©
A= M1 )
*e
c.) flir a + &e < Iiel
o a+x a—ie
Ay == (arc sin - arc sin ) (6.24)
R e
e e
! +- 1 - L)
Ai—:"—-‘{ 1“('A—-)+ 1-(-—:—)
X Re

Zusammenfassend kann die Beschreibungsfunktion des Dreipunktglie-

des in geschlossener Form®! angegeben werden. Mit der Normierung

X
e
o = —
a
%e
B :-a— (6.25)
_ 2c
'Y =
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NO

und - Pp T T
.M

qD‘-Y

‘erhdlt man die Beschreibungsfunktion

py = £ (B -5 (Y

8 B
Darin ist
£(v) = -3 | Fir v < -1
= % arc sinv [v] <1
_ 1 v > 1
-2
und
g (v) = vV 1-v? fiir |v| < 1
= 0 [v] > 1

Entsprechend der Darstellung in Abb. 6.11 und G1.

(6.26)

(6.27)

(6.28)

6.21 kann nun die

Beschreibungs funktion der Quantisierungskennlinie als Summe aus Be-

schreibungs funktionen elementarer Dreipunktkennlinien gebildef wer-

den:
k
2 . "
- @i-1)+a | _ (2i-1)-a
k
2 . .
.1 (2i-1)+a (2i-1)~-a

(6.29)

Gleich- und Wechselanteil der normierten Beschreibungsfunktion der

Quantisierungskennlinie sind in Abb. 6.13 dreidimensional darge-

stellt
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Abb. 6.13a: Gleichanteil der Beschreibungsfunktion
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Ahnlich wie oben im Falle der Dreipunktkennlinie kann auch flir die
Quantisierungskennlinie eine Unterscheidung der verschiedenen Aus-
gangsschwingungs formen getroffen werden entsprechend der Anzahl der
iberstrichenen Schwellen. Das Kriterium flir den Ubergang zwischen
zwel Schwingungsformen ist die aus der Beschreibungsfunktion 6.29

entnehmbare Bedingung

d. h. |2i-1-a]

oder |2i-1-0|

(6.30)

H]
w

da gerade dann ein Summand auftaucht oder verschwindet. Anschaulich
bedeutet das, dak der Scheitelwert der Eingangsamplitude soeben eine
Schaltschwelle bertihrt. Zwischen den Ubergdngen tritt Jjeweils eine
bestimmte Schwingungsform auf. Die Bereiche der einzelnen Schwingungs-
formen sind in Abb. 6.14 dargestellt. Die in den einzelnen Bereichen
angegebenen Zahlen geben die Anzahl der bei der jeweiligen Schwingungs-
form Uberstrichenen Schaltschwellen wieder. "O" bedeutet somit keine
Schwingung, "1" Zweipunktschwingung, "2" Dreipunktschwingung usw.

Innerhalb des von der gestrichelten Linie umrahmten Dreiecks
k + 1~ |a] > 8 (6.31)

unterscheiden sich die Schwingungsformen nicht von denen einer un-
begrenzten Quantisierungskennlinie, d. h. die Begrenzung der Quanti-
sierungskennlinie wirkt sich nicht auf die Beschreibungsfunktion aus.
Aus Abb. 6.14 ist unmittelbar zu entnehmen, daR Glittungsmafnahmen,
die sich gleichmdfig Uber den ganzen Stellbereich erstrecken sollen,
auf die beiden Schwingungsformen niedrigster Ordnung, ndmlich Zwei-

und Dreipunktschwingungen, beschridnken miissen.

Auf Grund der Symmetrie und der Periodizitdt bezliglich des Eingangs-
gleichanteils o - unter Ausklammerung der Auswirkungen der Kennlinien-
begrenzung - kann sich die Untersuchung der Gldttung der Quantisie-

rungskennlinie auf den Eingangsgleichanteil 0 < o < 1 beschré&nken.
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Abb. 6.14: Begrenzte Quantisierungskennlinie und Ausgangsschwin-

gungs formbereiche
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6.2.2 Gldttung durch Selbstschwingungen

Als Methode der Ermittlung des Schwingungsgleichgewichtes ist die
Harmonische Balance geldufig, die ebenso wie die Methode der Be-
schreibungs funktion auch flir Nichtlinearit&dten bei variablem Gleich-
anteil des Eingangssignals Anwendung findet. Ausflihrliche Erkldrun-

gen findet man in®%%8,%9,80,61,62

Die charakteristische Gleichung der Beschreibungsfunktion

N1 L(jws) = -1

kann bei der eindeutigen Kennlinie in die beiden reellen Gleichun-

gen -

Im L(jw8)=0 (6.32)

Re L(ju,) = —%— - -1\11'1 (6.33)
1 |

zerlegt werden.

Die L8sungen der komplexen Gleichung der harmonischen Balance k&nnen
bei einfachen Kennlinien lUbersichtlich graphisch nach dem Zweiorts-
kurvenverfahren gewonnen werden®?. Bei komplizierteren Kennlinien,
deren Beschreibungsfunktion fiir den Wechselanteil mehrdeutig ist,
verliert dieses Verfahren an Ubersichtlichkeit und ist schlieRlich

fir variablen Eingangsgleichanteil unbrauchbar.

Die Schwingfrequenz ergibt sich aus 6.32, wobei mehrere L&sungen
auftreten k¥nnen. Totzeitbehaftete Systeme haben prinzipiell un-
endlich viele L8sungen®?®, wovon sich in praktischen Systemen meistens

nur die erste Ldsung einstellt.

Setzt man die Schwingfrequenz in 6.33 ein, erhdlt man mit der Nor-

mierung
] = - £
Re L(jws) =3

als Lbsung die Ebene

(6.34)

1
M
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in der dreidimensionalen Darstellung der Beschreibungsfunktion
Abb. 6.13 b.

Die Schnittkurven der Fl&che der Beschreibungsfunktion mit der
Ebene.q=% stellen Grenizyklen dar und liefern die vom variablen
Gleichanteil abhidngige Amplitude der Dauerschwingung. Bereiche der
Ebene, die unterhalb der Beschreibungsfunktion liegen, sind in-
stabil, Bereiche oberhalb sind stabil. Ergeben die Schnittkurven
bei einem Eingangsgleichanteil zwei Grenzzyklen, stellt derjenige
mit der grdBeren Schwingungsamplitude eine stabile Dauerschwingung,

der andere eine labile Dauerschwingung dar.

Zus8tzlich zu der L6sung flir den Schwingungsanteil kann aus der
Harmonischen Balance auch die L&sung flUr den Gleichanteil ge-
wonnen werden, wie in®2:%* gezeigt. Hier soll jedoch zundchst

der L8sungsweg untersucht werden, der eine Glidttung der Quantisie-
rungskennlinie mit Hilfe von Selbstschwingungen und somit die Ge-
winnung einer im wesentlichen linearen Ersatzkennlinie zum Ziel
hat. Das stationdre Verhalten der geglitteten Nichtlinearitit ent-
spricht bei erfolgreicher Gldttung dem der in Kap. 6.1 betrachte-
ten linearisierten Regelschleife., Dieses Vorgehen kann durch Auf-
spaltung des zusammengefaRten Linearteils,wie in Abb. 6.15 gezeigt,
in einen "schnellen'" Linearteil, der die glittende Selbstschwingung
verursacht und in die Harmonische Balance filir den Schwingungsanteil
eingeht, jedoch den Gleichanteil nicht beeinfluft und einen weite-
ren "langsamen" Linearteil, der das Verhalten des Linearteils im
unteren Frequenzbereich reprdsentiert. Diese Aufspaltung entspricht
dem L8sungsweg flir die Beschreibungsfunktion (DIDF). Ziel der Unter-
suchung der Gl&ttung durch Selbstschwingungen ist der Ersatz der
Nichtlinearitdt einschlieflich des "schnellen" Linearteils durch
eine im wesentlichen lineare Kennlinie flir den unteren Frequenzbe-
reich. Bei der Synthese der Regelschleife k®&nnen die beiden line-
aren Rickfthrungen in Abb. 6.15 b dementsprechend auch getrennt

realisiert werden.

Die resultierende Kennlinie flir den langsamen Anteil der Eingangs-
gréfe ergibt sich aus dem zu dem stabilen Grenzzyklus geh8rigen
Amplitudengang B = f(o) bei Einsetzen in die langsame Beschreibungs-
funktion 6.13 a. bzw. bei graphischer Darstellung bei Projektion

der rdumlichen Kurve in der langsamen Beschreibungsfunktion in die
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Abb. 6.15: Aquivalente Blockschaltbilder der Regelschleife bei
Gl&ttung durch Selbstschwingungen

Die Harmonische Balance liefert Grenzzyklen mit der von der Be-
schreibungsfunktion herriihrenden Einschrédnkung auf die erste Har-
monische im Fourierspektrum. Bei praktischen nichtlinearen Regel~
kreisen, bei denen der Linearteil auch weitere Harmonische teilwei-
se durchl&ft, stellt die Harmonische Balance eine N&herung dar,

die umso besser zutrifft, je mehr die Filterbedingung®®,8°

L(jws) >> L(njws) n=2, 3, ... (6.35)

erfillt ist. Liegt die Schwingfrequenz hinreichend weit oberhalb

der Durchtrittsfrequenz der linearisierten Schleife, kann die Fil-
terbedingung durch ein steiles TiefpaBfilter gut erflillt werden.
Strebt man eine genauere L8sung an oder kann man die Filterbedingung
nicht erflillen, k&nnen die Dauerschwingungen nach exakten Methoden
berechnet werden®®,%¢,

Der bei der Berechnung der Beschreibungsfunktion zundchst als kon-
stant angenommene Eingangsgleichanteil stellt bei der gegl&tteten
Ersatzkennline Abb. 6.15 ¢ das Eingangssignal dar, das in einer ge-
stbrten Regelschleife als verdnderlich angesehen werden muf. Die

bei der Harmonischen Balance vorausgesetzten stationdren Schwingun-
gen sind auch bei Ersatz des Eingangsgleichanteils o durch eine
sinusfdrmig verdnderliche Eingangsgrdfe o°sinQt gewdhrleistet, wenn

die Bedingung

afl << Bw (6.36)



erfiillt ist.

Exaktere Bedingungen kdnnten unter groRem Aufwand mit Hilfe einer
modifizierten Beschreibungsfunktion, die die Nichtlinearitdt bei
gleichzeitig zwei sinusf8rmigen Eingangssignalen erfaft (im Eng-
lischen Two-sinusoid-input-Describing Funktion - TSIDF - genannt)
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ermittelt werden . Darauf kann verzichtet werden, da 6.36

bei den zu erwartenden St&rungen nach Abb. 6.7 erfiillt ist.

Da zur Gladttung bestimmte Schwingungsformen als Selbstschwingungen
erzeugt werden sollen, ohne daB gleichermaRen auch andere Schwingungs-
formen angeregt werden k&nnen, muB geprﬁft werden, mit welcher Verstdr-
kung des Linearteils bei der Schwingfrequenz (L(jws)) ausschlieBlich
flir die zul8dssigen Schwingungsformen L8sungen der Harmonischen Balance
existieren. Die Verstérkungsbereiche, die verschiebungsabhidngig Dau-
erschwingungen der einzelnen Schwingungsformen zulasseh, ergeben sich
mit 6.34% aus der Beschreibungsfunktion flir den Wechselanteil 6.29 b.
Graphisch kann man sie als Projektion der stabilen Dauerschwingun-

gen entsprechenden Teilfl&chen der dreidimensionalen Beschreibungs-
funktion Abb. 6.13 a auf die von der g-Achse und der o-Achse aufge-
spannte Ebene verstehen. Da sich die Dauerschwingungsbereiche we-
sentlich in den maximal auftretenden Werten der Beschreibungsfunk-
tion unterscheiden, sollen zun&dchst die Bereichsgrenzen zu kleinen

Verstdrkungen hin untersucht werden.

Fir die Zweipunktschwingungsform kann die Gleichung der Beschrei-

bungs funktion explizit flir B2 angeschrieben werden:

,
g2 = % q"2 % g~} /% Q=% -(1-0)2 (6.37)

Da sich reelle L8sungen nur flr positiven Radikanten ergeben, folgt

fllr die Existenz reeller L8sungen
q < (6.38)

Fir die Dreipunktschwingung und die weiteren Schwingungsformen fiuhrt
die Bereichsuntersuchung zu Gleichungen h8herer Ordnung, die nicht
mehr allgemein gel8st werden k&nnen, so daR® man sich auf numerische
Verfahren beschrdnken mufR. Die auf diesem Weg ermittelten Bereichs-

grenzen fir Drei-, Vier- und Finfpunktschwingungen sind gemeinsam
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Abb. 6.16: Existenzbereichsgrenzen flir verschiedene Selbstschwin-

gungs formen

1 flr Zweipunktschwingungen
2 flir Dreipunktschwingungen
3 flr Vierpunktschwingungen
mn

fir Finfpunktschwingungen

mit derjenigen der Zweipunktschwingung in Abb. 6.16 wiedergege-
ben. Die Bereichsgrenzen ndhern sich mit h&herer Ordnung der
Schwingungsform der Geraden q = %.

Im schraffierten Bereich von Abb. 6.16 existiert Uberhaupt keine
Dauerschwingungsform. Da sich die Gldttung der Kennlinie als Fol-
ge von Schwingungen einstellt, ist flir eine Gl&ttung lber den

ganzen Stellbereich nach 6.34 eine Mindestverstdrkung



Abb. 6.17: Schaltzeitpunkte bei verschiedenen Schwingungsformen
1
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min ag

erforderlich, wobel agR die Ordinate des Schnittpunktes der Existenz-
grenzen von Zwei- und Dreipunktschwingungen darstellt. In schwingungs-
freien Verschiebungsbereichen wilirde die ungegldttete Kennlinie in

Form einer versetzten Totzone auftreten.

Andererseits geht aus Abb. 6.16 hervor, daB flir q < ag in Teilen
des Verschiebungsbereiches weitere Dauerschwingungsformen existie-
ren, deren Auftreten somit nicht durch geeignete Wahl der linearen
Verstdrkung verhindert werden kann. Um dennoch die Gl&ttung
durch Selbstschwingungen ausnutzen zu k&nnen, sind MaRnahmen er-
forderlich, die das Anschwingen ungeeigneter Schwingungsformen

verhindern, ohne die erforderlichen zu beeintr&dchtigen.




Als Methode zur Unterdrlickung ungeeigneter Schwingungsformen hat

sich die zeitweilige Blockierung sédmtlicher Schwellen der Quanti-
sierungskennlinie bewdhrt. Wdhrend der Blockierung kann das Eingangs-
signal Schwellen Uberstfeichen, ohne daf das Ausgangssignal folgt.
Die technische Realisierung ist in Kap. 6.4 angegeben. Die Blockie-
rung erfolgt so lange, bis der jeweilige zweite folgende Schaltvor-

gang einen Mindestabstand t_, vom Bezugsvorgang hat. Die Wirkung die-

B
ser Blockierungsmethode sei anhand von Abb. 6.17 verdeutlicht.

Der klirzeste Zeitabstand eines Schaltvorganges von dem vorletzten
vorausgegangenen Schaltvorgang kann fiir die in Abb. 6.17 dargestell-
ten stationdren Selbstschwingungsformen mit Eingangsgleichanteil

O < o < 1 angegeben werden:

Zweipunktschwingung

bt = 2T = 7 . , (6.39)
wS

Dreipunktschwingung

At = L (mirapesin 129 - arcsin 1% (6.40)
Wy B B

Alle h8heren Schwingungsformen

At = 1 (amcsin‘-:i:g = arcsin Eiﬁ) (6.41)
wg B B

Die Unterdrlickung der unerwiinschten Schwingungsformen wird dadurch
erreicht, daf eine Blockierung wdhrend einer Zeit tp vorgesehen ist
derart, daB innerhalb der Blockierzeit unbedingt Schaltvorginge der
gesperrten Schwingungs formen bei der sich aus der harmonischen Ba-
lance ergebenden Schwingfrequenz h&dtten stattfinden miissen, nicht
jedoch der bendtigten Schwingungsformen. Zweipunktschwingungen k&n=~
nen durch eine Blockierzeit 0,5 T <ty < T von den restlichen sepa-
riert werden. Sollen Zwei- und Dreipunktschwingungsformen genutzt,
die restlichen Schwingungsformen unterdriickt werden, ist eine Blok-

kierzeit von tB = 0.3 T am glnstigsten.



ZWEIPUNKT SCHWINGUNGEN

DREIPUNKTSCHWINGUNGEN
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Abb. 6.18: Existenzbereiche von Zwei~ und Dreipunktschwingungen

Zusdtzlich zu den in Abb. 6.16 gezeigten Grenzen der Existenzbereiche
stabiler Dauerschwingungsformen ergeben sich weitere Grenzen durch
den Ubergang zwischen den verschiedenen Schwingungsformen (Abb. 6.14)
Man erh&dlt diese Grenzen durch Einsetzen der Trenngeraden nach 6.30

in die Beschreibungsfunktion (6.26). Flir die Zweipunktschwingung er-

gibt sich mit der Trenngeraden B = 1+0 die Grenze

q = 2"1/3‘; (6.42)
widhrend fiir die Dreipunktschwingungen die Grenze (mit B8 = 3-a)
q=(—3_%v[./m+ v/ 2-d | (6.43)

ist. Die geschlossenen Existenzbereiche von Zweipunkt- und Dreipunkt-
schwingungen sind in Abb. 6.18 schraffiert wiedergegeben. In dem dop-

pelt schraffierten Bereich k&nnen gleichermafBen beide Schwingungs-



formen auftreten.

Der kleinste Wert der Beschreibungsfunktion, fir die bei belie~-
biger Eingangsgrdfe o stets stabile Selbstschwingungen m8glich
sind, ist die Ordinate des Schnittpunktes S der oberen Existenz-
bereichsgrenze von Zweipuntkschwingungen mit der unteren Bereichs-
grenze der Dreipunktschwingungen. Die zur Glittung erforderlichen
Zweipunkt- und Dreipunktschwingungen im gesamten Verschiebungsbe-
~ reich setzen eine L&sung der Gleichung der harmonischen Balance

(6.33) im Bereich
qS < q< q_R (6.'—“4)
voraus .

Aus Abb. 6.18 ist ebenso zu ersehen, daB eine Kennliniengldttung
ausschlieRlich durch Zweipunkt- oder durch Dreipunktschwingungen
unmbglich ist, da ndmlich die Existenzbereiche stabiler Dauer-
schwingungen sich in beiden F4llen nicht Uber den ganzen Verschie-
bungsbereich 0 < o < 1 erstrecken.

Die vollstédndige Gldttung ist dann erreicht, wenn die resultie-
rende Ersatzkennlinie im gesamten Stellbereich die Steigung

b= (6.45)

res

Nfe

entsprechend der Linearisierung in Abb. 6.6 annimmt. Setzt man
6.45 in die Beschreibungsfunktion fiir den Gleichanteil der Zwei-

punktschwingung (6.26) ein, erhdlt man mit

1=-a

B = ——
sing(l-a) . (6.46)

aus der Beschreibungsfunktion

q =%%;%5—“—) (6.47)

Das bedeutet, daB® man vollstdndige Gl&ttung mit einem linearen Rick-
fihrungsnetzwerk mit Zweipunktselbstschwingungen nicht erreichen

kann. Vielmehr mifte die Verstdrkung im Rickfilhrungszweig in Abh4n-

gigkeit von der Eingangsgrdfe o gemdR 6.47 gedndert werden. Das
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Gleiche gilt auch flir Dreipunktschwingungen, wenngleich in die-
sem Fall eine explizite Steuerfunktion nicht angegeben werden
kann. Eine Beschrdnkung des nichtlinearen Verhaltens auf die
Quantisierungskennlinie'erfordert hingegen ein lineares Rickfih-
rungsnetzwerk mit konstanter Verstdrkung, so daB von einer voll-
sténdigen Gldttung durch Selbstschwingungen Abstand genommen wer-

den soll.

Im folgenden sollen flir verschiedene charakteristische L8sungen

qQ = g; der harmonischen Balance die mdbglichen Selbstschwingungs-
formen und die daraus resultierenden Ersatzkennlinien erdrtert
werden. Die Amplitude der stabilen Dauerschwingung entspricht
jeweils der oberen Begrenzung der Instabilitdtsbereiche (Abb. 6.19
a-e links). Das ist plausibel einzusehen, da vom oberen Rand aus-
gehend eine Amplitudenvergrdferung in den stabilen Bereich, somit
zu abklingender Schwingung flhrt, wdhrend einer Amplitudenverringe-
rung in den instabilen Bereich der dort anklingende Schwingungs-
vorgang entgegenwirktse. Entsprechend kann die untere Begrenzung
des Instabilit#dtsbereiches als instabile Dauerschwingung erklirt
werden. Entsprechend der obigen Betrachtungen zur Unterdriickung
héherer Schwingungsformen ist eine Beschrdnkung auf Zwei- und

Dreipunktschwingungen berechtigt.

Fir q > Qg * 0.873 (Abb. 6.194) erstrecken sich die Instabilitits-
gebiete nicht Uber den gesamten Bereich der langsamen EingangsgrdBe o;
es existieren nicht Uber den gesamten a-Bereich hinweg Selbstschwin-
gangen, wie auch bereits aus Abb. 6.16 ersichtlich. Da eine Abwei-
chung von der statischen nichtlinearen Kenplinie nur aufgrund der
Selbstschwingung auftritt, bleibt in den selbstschwingungsfreien

a-Bereichen die ungeglédttete Kennline stets erhalten.

Wird q < Qg Uberlappen sich die Zweipunkt- und Dreipunktinstabi-
litdtsbereiche, gleichermaBen auch die resultierenden Kennlinien,
jedoch wird in keinem Fall eine im gesamten o-Bereich sprungfreie
Gldttungskennlinie erreicht. Die Gléttungskennlinien flir q < ap
weisen auferdem eine Hysterese auf. Unter der Voraussetzung der
Unterdriickung der Dreipunktschwingungsform kann die Zweipunkt-

schwingung auch gr8Bere Amplituden einnehmen als es den Bereichen
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Abb. 6.19: Instabilitdtsbereiche (rechts) und Glittungskennlinien

(links) flir Zwei~ und Dreipunktschwingungen
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in Abb. 6.14 entspricht. Dadurch kann sich die stabile Zweipunkt-
dauerschwingung im Gegensatz zu Abb. 6.18 fiir q < 0.5 Uber den
gesamten a-Bereich erstrecken. Die daraus resultierende Kennlinie

ist ebenfalls nicht sprungfrei.

Zusammenfassend muf also festgehalten werden, daR die mittels
Selbstschwingungen aus der Quantisierungskennlinie gewonnene Er-
satzkennlinie sich unter keinen linearen Rickfilhrungsbedingungen

als sprungfrei erweist.

Eine Einschrdnkung der Gl&ttung besteht zudem darin, daR das An-
schwingen existierender Schwingungsformen sowie -der Ubergang zwi-
schen unterschiedlichen Schwingungsformen nicht unbedingt gew&hr-
leistet ist. So kann beispielsweise ausgehend von dem Anfangszu-
stand o = 0, B = O durch Anderung der langsamen Eingangsgrdfe zu

o = 1 das Anschwingen der Zweipunktschwingungsform bewirkt werden,
die Dreipunktschwingungsform ist von diesen Ausgangsbedingungen
aus auf keinen Fall erreichbar. Das typische Anschwingverhalten
der Zweipunktschwingung und das Nichtanschwingen der Dreipunktschwin-
gung flir q > Qg = 0.65 wird aus der am Modellversuch aufgenommenen
Gldttungskennlinie deutlich.

o B

Abb. 6.20: Gl&ttungskennlinien aus Modellversuch

Fir q < aq (Abb. 6.19 d) existieren Dreipunktschwingungen im gan-
zen Bereich 0 < a < 1, gleichzeitig berlihren bzw. {iberschneiden

sich Zwei- und Dreipunktinstabilitdtsbereiche. In Schnittpunkten
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sind semistabile Dauerschwingungen mdglich, w&hrend in den {iber-
schneidenden Bereichen die Zweipunktschwingung in die Dreipunkt-
schwingung Ubergeht. Nach dem Anschwingen bleibt filir g < g die
Dreipunktschwingungsform iber den ganzen Stellbereich erhalten.

Bislang wurde die harmonische Balance zur Ermittlung einer ge-
gldtteten Kennlinie angewendet, wobei ausschlieRlich stabile Dau-
erschwingungen betrachtet wurden. In®* wird gezeigt, daR bei ge-
eignetem langsamen Anteil der linearen Rickfilhrung auch sonst in-
stabile Dauerschwingungen zur Gl&ittung herangezogen werden kon-
nen. Durch den langsamen Anteil der linearen Rlickfilhrung kann
auch bei stark nichtlinearen Ersatzkennlinien ein weitgehend 1li-

neares Flhrungsverhalten erreicht werden.

Bei einer Anwendung dieser Methode auf Drei~ und Mehrpunktkennli-
nien enth&lt die Ersatzkennlinie im Gegensatz zur Zweipunktkenn-
linie Spriinge, die sich zwar nicht wesentlich im stationdren Fih-
rungsverhalten, wohl aber bei den dynamischen Eigenschaften st&6rend

bemerkbar machen. '

6.2.3 Gl&ttung durch erzwungene Schwingungen

Wie bereits eingangs erwdhnt, kann die zur Kennliniengldttung er-
forderliche Schwingung nicht nur als Selbstschwingung innerhalb der
Schleife, sondern auch als von aufen erzwungene Schwingung erzeugt
werden®?,87, Entsprechend wie bei Selbstschwingung ist das Ziel der
Gldttung mit erzwungener Schwingung, die Quantisierungskennlinie un-
ter Verwendung eines externen Signalgenerators durch eine lineare
Kennlinie ersetzbar zu machen. Dieses Vorgehen ist in Abb. 6.21 ver-

deutlicht.
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Abb. 6.21: Aquivalente Blockschaltbilder der Regelschleife bei

Gldttung durch erzwungene Schwingungen

Die umfangreiche Problematik erzwungener Schwingungen kann hier

wegen des zu verarbeitenden St8rfrequenzbereiches und mit Zusatz-
anforderungen an den Linearteil der Regelschleife auf einen beson-
ders einfachen Fall eingeschrédnkt werden. Als Eingangsgrife der
Ersatzkennlinie liefert die Schleife das dem verstdrkten Phasen-
fehler entsprechende Stellsignal, das dem St8rspektrum entsprechend
keine oder gegeniiber der Amplitude der erzwungenen Schwingung ver-
schwindend kleine Fourierkoeffizienten im Bereich der Schwingfrequenz
und deren nahen Subharmonischen enthdlt. Unter der Voraussetzung,

daR die Schleife weder in der Ndhe der Frequenz der erzwungenen
Schwingung noch bei deren Subharmonischen zu Dauerschwingungen ten-
diert, folgt die Schleife exakt der aufgeschalteten Schwingung be-
ziglich Frequenz, Phase und Amplitude, sofern die Schleife die Schwing-
frequenz und deren Oberwellen hinreichend stark unterdriickt

Nt L(njug) << 1 no=1, 2,3 ... (6.48)

Daraus ergibt sich ‘ die Forderung, daB® die Schwingfre-
quenz hinreichend weit oberhalb der Durchtrittsfrequenz der lineari-
sierten Schleife liegen muf. Der Frequenzabstand konnte durch Ein-
fligen von Selektionsmitteln (Tiefpa® bzw. Bandsperren) unmittelbar
vor der Addierstelle am Eingang der Nichtlinearitdt auf eine Oktave

verringert werden.



- 104 -

Flir die erzwungene Schwingung 148t sich die Beschreibungsfunktion
6.29 unter den obigen Bedingungen unmittelbar anwenden, wobei die
Amplitude des Wechselanteils durch den Generator als konstant vor-
gegeben ist. Hierbei ist die Beschreibungsfunktion des Wechselan-
teils nur flUr den zus8tzlichen schnellen Phasenfehleranteil wvon
Interesse, wdhrend die Beschreibungsfunktion des Gleichanteils bei
der konstanten Schwingungsamplitude unmittelbar die resultierende
Ersatzkennlinie darstellt. Flir erzwungene Sinusschwingungen sind
die Ersatzkennlinien der dreidimensionalen Darstellung 6.13 a zu

entnehmen.

Beschrdnkt man sich aus den bereits flir Selbstschwingen erdrter-
ten Griinden auf Zwei~ und Dreipunktschwingungen, sind Amplituden
1 < B <2 mbglich. Flir drei Amplituden einschlieflich reines Zwei-
punkt-(B=1) und reines Dreipunktverhalten (B=2) sind die resultie-

renden Ersatzkennlinien in Abb. 6.22 wiedergegeben.

b fi

0.5 1.0 o

I}
1]

Abb. 6.22: Ersatzkennlinien bei Gl&ttung durch erzwungene

Sinusschwingungen

Da sich die Ersatzkennlinien aus Arcussinusfunktionen zusammensetzen,

haben ihre differentiellen Steigungen Pole im Verschiebungsbereich,
so daR zusammen mit der in der Schleife auftretenden Totzeit bzw.

mit parasitdren Zeitkonstanten Selbstschwingungen auf Grund der
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Ersatzkennlinie m8glich sind. Solche zusdtzlichen Selbstschwingun-
gen kénnen mit dem Linearteil gemdf Kap. 6.1 nur mit Frequenzen
oberhalb der Durchtrittsfrequenz und aufgrund der Beschreibungsfunk-
tion der Ersatzkennlinie nur mit kleinen Amplituden auftreten, wo-

durch sie praktisch nicht in Erscheinung treten.

Die Gldttung durch erzwungene Schwingungen muf sich nicht auf
sinusfdrmige Schwingungen beschridnken. Vor den nichtsinusférmi-

gen Schwingungen haben lediglich Dreiecksschwingungen eine Bedeu-
tung flr die Gl&ttung von Relaiskennlinien!®:6%:6!, TFine vergleich-

bare Anwendung ist bei der linearen Pulsdauermodulation zu finden.

Will man das Ubertragungsverhalten einer Relaiskennlinie bei drei-
ecksfdrmigen Eingangssignal mit Gleichanteil erfassen, liegt ein
Vorgehen entsprechend wie bei sinusfdrmigem Eingangssignal nahe.
Man kann auch hier eine modifizierte Beschreibungsfunktion ange-
ben, deren Wechselanteil aus dem Quotienten aus der Amplitude der
ersten Harmonischen im Ausgangsfourierspektrum und der Dreiecks
amplitude des Eingangssignals besteht. Charakteristische Ein- und
Ausgangssignale sind flr die Dreipunktkennlinie in Abb. 6.23 dar-
gestellt.

Abb. 6.23: Charakteristische Ein- und Ausgangssignalformen an

der Dreipunktkennlinie bei Gl&ttung mit erzwungenen

Dreiecksschwingungen
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Die Herleitung der Beschreibungsfunktion flr dreiecksfdrmiges Ein-
gangssignal unterscheidet sich gegeniliber sinusf8rmigem Eingangs-
signal lediglich in den Integrationsgrenzen bei der Berechnung der
Fourierkoeffizienten und ergibt normiert (6.25)

- l+ay _ 1-a
Py = fpl5g) - £, 05
_ 1 1+0 1-o
mit
£,(v) =3 fir |v] <1
(6.50)
1
= ? I\)l > 1
g(V) = cos v fir |v] <1
(6.51)
0 [v] > 1

Auf eine Erweiterung der Beschreibungsfunktion flr die Quantisierungs-
kennlinie kann verzichtet werden, da alle bei sinusf8rmigem Eingangs-
signal gewonnenen Erkenntnisse, die auf den Stellgliedeigenschaften
oder der Kennlinie griinden, hier sinngemdR weiterverwendet werden
k&nnen. '

Die n-te Harmonische im Fourierspektrum des Ausgangssignals hat die
Amplitude

a 2¢ {

1+a 1-0
Xan * T ) )

g (n—g— + gA(n—E— } (6.52)

Die Oberwellenamplituden &ndern sich relativ zur Amplitude der Grund-
welle mit der Verschiebung. Deswegen ist es unmdglich, das Dreiecks-
eingangssignal durch Selbstschwingungen zu erzeugen. Selbst wenn der
lineare Anteil des Regelkreises bei einer bestimmten Verschiebung
dreiecksf8rmige Selbstschwingungen zulassen wlrde, wdren verschie-

bungsabhdngige Deformationen der Dreiecksschwingung unvermeidbar.

Fir erzwungene Dreieckssehwingungen gelten die gleichen Anforderun- .

gen an den Linearteil wie bei Sinusschwingungen. Ebenso ist der
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Abb. 6.24: Ersatzkennlinien bei verschiedenen Dreiecksamplituden
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zur Gldttung geeignete Amplitudenbereich in beiden Fdllen der glei-
che. Die resultierende Ersatzkennlinie verlduft stlickweise linear.
Fir B=1 und B=2, d. h. sowohl bei reinem Zweipunkt- wie auch bei
reinem Dreipunktverhalten ist die Ersatzkennlinie im ganzen Ver-
schiebungsbereich 0< o <1 durchgehend linear. Da sie dann aber

auch mit der idealen Gldttungskennlinie p = % zusammenfdllt, er-
streckt sich die Linearitdt Uber den gesamten Bereich der Quanti-

sierungskennlinie.

Somit stellt die Gldttungsmethode mit erzwungener Dreiecksschwin-
gung als einzige aller hier diskutierten Gl&ttungsmethoden eine
M&glichkeit dar, die Quantisierungskennlinie theoretisch exakt

zu gldtten.

Reale Ersatzkennlinien wurden flir verschiedene Schwingungsamplitu-
den an der Steuerung des Frequenzstellgliedes im Orginal aufgenom-

men und in Abb. 6.24 zusammengestellt.

Auch bei exakter Amplitudeneinstellung verbleiben Abweichungen von
der idealen Glittungskennlinie in einem kleinen Bereich um die Aus-
gangsstufen der ungeglédtteten Kennlinie im Zweipunktfall (B = 1)
bzw. um die Mitte zwischen zwei Ausgangsstufen im Dreipunktfall

(B = 2), die durch das in Kap. 6.4 zu betrachtende nichtideale Zeit-
verhalten des realen Stellgliedes in Form eines Mindestzeitabstan-
des zweier benachbarter Schaltvorginge hervorgerufen wird. Abb.6.25
zeigt die verbleibende Restnichtlinearitdt der realen Ersatzkenn-

linie,

Ap

- 0.04

0.08

0.08 oC
---00010

Abb. 6.25: Réstnichtlinearitét der realen Ersatzkennlinie
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Die Restnichtlinearitdt konnte in der hochverstdrkenden Schleife
nicht deutlich wahrgenommen werden, offenbar wird sie entweder
durch Selbstschwingungen kleiner Amplitude oder durch das unver-

meidbare Rauschen gegldttet.

Deutlicher macht sich in der Gesamtersatzkennlinie Abb. 6.26 ein
in den Randbereichen erforderlicher Mindestzeitabstand zweier
Schaltvorgidnge am gleichen Schalter bemerkbar (Kap. 6.4). Da er
nur in unmittelbarer Nachbarschaft der ohnehin vorhandenen Be-
grenzung auftritt, wirkt er sich nur als zusdtzliche Einengung

des Stellbereiches aus.

Abb. 6.26: Gesamtersatzkennlinien fir

a.) Zweipunkt=-Dreiecksschwingungen

b.) Dreipunkt-Dreiecksschwingungen
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6.3 Einfangverhalten

Entsprechend ihrer breiten technischen Anwendung wurde das Einfang-
verhalten der Phasensynchronisationsschaltung (PLL) in der Vergan-
genheit hdufig untersucht. Da eine exakte L&sung an der periodi-
schen Kennlinie des Phasendemodulators scheitert®®, befassen sich
die fritheren Untersuchungen mit unterschiedlich anwendbaren N&he-
rungen flir verschiedene Tiefpisse und sinusférmige®®>7% und stlick-

71,72,73% phasendemodulatorkennlinien. Der vorliegen-

weise lineare
de Regelkreis unterscheidet sich von den frither untersuchten durch
das Vorhandensein einer zus&tzlichen Nichtlinearitit, n#mlich der

Begrenzung des Stellbereiches.

Der eingeschlagene L8sungsweg folgt zunichst unter Vernachlissigung

der Begrenzung der Ndherung nach’"*s’% zur Ermittlung des Fangbereichs
g

und schlieft die Untersuchung der Auswirkungen der Begrenzung auf die-

ses Ergebnis ein.

Der zundchst zugrunde liegende Regelkreis ohne Begrenzung ist durch
das Blockschaltbild 6.27 beschrieben.

-Tizs 1+T3s| = 1 ¢

1+T4s |G wl] s

—=={Ksin ¢

Abb. 6.27: Blockschaltbild der Regelschleife

Verzichtet man zunichst beim Beschreiben der Schleife auf die Er-
fassung der Laufzeit und des ARi-Gliedes, vereinfacht sich ihre

Differentialgleichung zu

- Ksin¢ = w(t) (6.53)

Die Synchronisation 148t sich in diesem Fall leicht in der Phasen-
ebene darstellen (Abb. 6.28), Synchronisation erfolgt im Punkte Q,

sofern |8] < Kist, andernfalls ist keine Synchronisation m&glich,
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8 ausfithrlich erldutert. Im nichtsynchronisierten Fall

wie in®
schwankt die Frequenz periodisch bezliglich der Phase um einen

konstanten Mittelwert §3.

Abb. 6.28: Vereinfachtes Synchronisationsverhalten

Bei dem Kreis mit ARi—Glied und Laufzeitglied zeigt sich im sta-
tiondren nichtsynchronisierten Zustand in der Phasenebene eben-
falls ein periodischer Verlauf um einen konstanten Mittelwert, Je-
doch sind demgegeniiber die Wechselanteile (Grund- und evtl. Ober-

wellen) durch die TiefpaBcharakteristik des AR,-Gliedes ged&mpft.

1

Im Zeitbereich enthdlt die Frequenz w(t) ebenfalls einen Mittel-

wert  sowie einen periodischen Anteil f(wit) mit der Grundfre-

quenz W,
w(t) = w + flwit) (6.54%)
mit t_ = 2m
P w1
T+t
e 1 1 2T
b= Puct) at = = |¢(t1+tp)- ot = £ = w (6.55)

p t P P
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Im stationiren nichtsynchronisierten Zustand sind also Mittelwert
der Frequenzabweichung w(t) und die Grundfrequenz w: ihrer Zeitfunk-
tion identisch.
Zu einer Ndherung des Fangverhaltens kommt man, indem man &hnlich
wie bei der Beschreibungsfunktion nur die Grundwelle beriicksichtigt.
Integriert man die so modifizierte Gleichung

w(t) = w + B cos wt (6.56)

fir beliebige Anfangsphase ¢g¢

t
O(t) = S w(t)dt = Bt + Qm sin ot + do (6.57)
O

dann erhdlt man aus der Ausgangsspannung des Phasendiskriminators
ug(t) = Kesin( wt + Qﬁ sin Wt + ¢o) (6.58)

Dabei handelt es sich um eine phasenmodulierte Schwingung mit iden-

tischer Tréger— und Modulationsfrequenz und mit dem Phasenhub

<1 ' (6.59)
weil andernfalls Synchronisation erreicht wlirde. Eine Entwicklung
mit Hilfe der Besselfunktionen, die wegen der Bedingung 6.59 nach
dem Glied 1. Ordnung abgebrochen werden kann, ergibt

ud(t) ~ K |—J1(n)sin¢o + Jo(n) sin ( Wt + ¢o)] (6.60)

Im Bereich n < 1 k&nnen die Besselfunktionen folgendermafen aproxi-

miert werden:

J ) P 1y J.m) dn (6.61)
o ’ 1 2 '
Damit wird Gl. 6.63 weiter vereinfacht:

u () ¥ K -2 & singo + sin( Bt + ¢0)] (6.62)

o[

Der Gleichspannungsanteil gelangt unabgeschwdcht zum Resonator und
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bewirkt dort den Frequenzmittelwert

5=6+ 2K sing (6.63)

2 B 0 '

wdhrend der Wechselanteil entsprechend der komplexen Ubertragungs-
funktion G(w) der Zeitglieder eine D&mpfung und eine Phasendrehung
erfdhrt. Mit der Ubertragungsfunktion
Glw) = |6 (w)] e~ IP(w) (6.64)
ergibt der Vergleich der Wechselanteile:

Beoswt = -K |G(w)|sin(wt + ¢o - p(w)) - ‘ (6.65)

Aufspaltung in Betrag und Phase érgibt

K [6(w)]

e
i

bo - plw) + g bzw. singe = -cosp(w)

o
1

Setzt man diese beiden Gleichungen in Gl. 6.66 ein; hat man die
Bestimmungsgleichung flir die Ablage eines stabilen nichtsynchro-

nisierten Zustandes von dem synchronisierten Zustand

- 2 - -
w =6 - % %— |G(w)| cos p(w)
2
b =6 -25 Rela@) (6.66)

Dieses Ergebnis stellt den stabilen Grenzfall nichtsynchronisierten
Betriebes dar. Wdre ndmlich das Ergebnis fir den Mittelwert kleiner
als ein angesetzter Wert, wilirde ‘W gegén 0O, d. h. zur Synchroni-
sation streben.

Existiert flr eine Verstimmung 8 keine L&sung der Gl. 6.66, existiert
auch kein stabiler nichtsynchronisierter Betriebsfall; somit liegt
die Verstimmung innerhalb des Fangbereiches. Die Grenze des Fangbe-
reiches ist durch die kleinste Verstimmung GF gegeben, flr die ge-

rade eine L&sung existiert.



- 11y -
Gl. 6.66 l4Bt sich wie folgt umformen:
5(@-8) = =% K*+Re {G(d))

In dieser Form kann man m8gliche L&sungen leicht graphisch darstel-
len (Abb. 6.29). Die linke Seite ergibt eine Parabel mit Nullstel~-
len ftir w=o und w=6 und dem Minimum —%62 bei B=%6 , wdhrend die
rechte Seite dem negativen Realteil der Ubertragungsfunktion der
Zeitglieder proportional ist. Mit

o = {Hpg 73T

erhdlt man den Realteil

(1+T3Tu52) COS&lei (Tq-Ta)&sin&le
1+(Tyw)?

Re{G(w)}

Fir kleine Laufzeit gilt mit der Normierung T,w = W T3/Ty= m;
Ti12/Ty= T

2
Re{g(wn) } o~ 1+mwn cosw T (6.67)

1+w?
n

1

Abb. 6.29: Graphische L&sung des Fangbereichs
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Gilt zudem

mw? < K2 (6.68)

Nf >

2
n
d. h. liegen m8gliche Schnittpunkte oberhalb der zweiten Knickfre-

quenz des AR, -=Gliedes, kann der Realteil noch einfacher geschrie-

1
ben werden:

Re{G(w )} * m cosw T

2

- 21 e T, )2

wn(wn Sn) 5 m (KeTy) cosw T (6.69)
Die Grenze des Fangbereichs ist genau dann erreicht, wenn die Pa-
rabel die Kosinusfunktion soeben beriihrt. Flir die vorausgesetzte
kleine Laufzeit kann das Minimum der Parabel als Berilhrungspunkt
angesehen werden. Damit wird

s

2 _ 2 F
GF = 2 m K* cos 7 T (6.70)

Ohne Laufzeit (T=0) erhdlt man den Fangbereich

6F =+ K Vv 2m (6.71)
der sich mit Laufzeit (mit der N&herung cosa = 1—% 02) verringert

auf

§_. =+ X /om f —1 (6.72 )

F 1+mK2T%2

Bei dem vorliegenden Regelkreis ergibt sich ein Fangbereich von
(Ty= 1.6°107°% secy m= 0.02; Ty1221°10"% sec; k= 5.4¢10° sec)

fF = %% = +172 kHz ohne Berlicksichtigung der Laufzeit, der sich
mit Laufzeit um 5% auf *163 kHz reduziert. Entsprechend den beiden
Vorzeichen der Wurzel erstreckt sich der Fangbereich nach beiden

Seiten um den synchronisierten Zustand.

Im Absolutphasenregelkreis ist als weitere den Einfangvorgang be-
einflussende Nichtlinearitdt die Begrenzungskennlinie des Frequenz-

stellgliedes nach erfolgter Gl&ttung zu berlicksichtigen.
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Eine rechnerische Ermittlung der Auswirkung der Begrenzungskennli-

nie des Frequenzstellgliedes erscheint aussichtslos, da beide Nicht-
linearitdten wegen ihres grunds&tzlich verschiedenen Charakters un-
terschiedlicher N&herungsmethoden bedlirfen, was ihre gemeinsame Be-
schreibung sehr erschwert. Eine anschauliche Erkldrung findet man bei
der Betrachtung des Einfangvorganges in der Zustandsebene. Dabei kann
man sich auf Verstimmungen beschrdnken, die nicht wesentlich Uber den

1 1l die Zeit-

Stellbereich *S hinausgehen. Dann k&nnen wegen S << # <<
glieder durch ein Verzdgerungsglied ersetzt werden, wodurch die Diffe-

T3 Ti2

rentialgleichung des Regelkreises ochne Begrenzung wesentlich vereinfacht wird:

2
Ty ¢ + d¢ + k sin¢ = §
dt 2 dt

oder (6.73)

dw : -
qua$ + w + k sin¢ = 6

Die Darstellung der Differentialgleichung 6.73 in der Zustandsebene
(Abb. 6.30 a) wurde bereits in®%:%® angegeben Die sinusf8rmige Kenn-
linie des zeitgliedfreien Kreises liefert zwei Schnittpunkte wie

in Abb. 6.28 mit der Sollfrequenz (w=0), wobei der instabile Schnitt-
punkt P einen Sattelpunkt bildet, von dem vier Separatrizen ausgehen,
die die Zustandsebene in vier Bereiche aufteilen, von denen ausge-
hend das Einfangen auf verschiedenen Wegen mdglich ist. Der stabi-

le Schnittpunkt Q stellt einen Strudelpunkt dar, wenn wie im vor-
liegenden Fall

4 KTy > 1
gilt, andernfalls einen Knotenpunkt®®.

Die Berlcksichtigung der Begrenzung des Frequenzstellgliedes in
der Zustandsebene bedeutet eine Beschrdnkung auf den Frequenz-
streifen

Da innerhalb dieses Frequenzstreifens die Trajektorien entsprechend
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Abb. 6.30: Trajektorien

a.) bei Synchronisation ohne Begrenzung

b.) bei Synchronisation mit Begrenzung

c.) mit Begrenzung auberhalb des Fangbereiches
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Abb. 6.30a erhalten bleiben, ist der Einfangvorgang fiir |§| <S8
nicht behindert. Abb. 6.30b kann entnommen werden, daf infolge
der Begrenzung das Phaseniiberschwingen beim Einfangen vermindert
wird.

Wird der Stellbereich durch die Verstimmung {iberschritten, kann
sich der in Abb. 6.30c gezeigte stabile nichtsynchronisierte Zu-

stand ausbilden; das Einfangen ist unm&glich.

6.4 Steuerung des Mehrpunktstellgliedes

Wdhrend die Ubrigen Komponenten der Absolutphasenregelschaltung kon-

ventionell sind, konzentrieren sich wesentliche Besonderheiten der

Schleife in der Steuerung des Frequenzstellgliedes. Bereits in

Kap. 4 ergab sich als L&sung des Frequenzabstimmproblems ein Stell-
glied zum Einstellen diskreter dquidistanter Verstimmungswerte. Die
regelungstechnisch sinnvollste Verwendung als Mehrpunktstellglied
wurde im Vorgriff bereits zu Anfang dieses Kapitels vorausgesetzt.
Die dazu erforderliche Verkniipfung des Schaltzustandes des Frequenz-
stellgliedes mit einer analogen Steuergrbfe soll gemeinsam mit den
erforderlichen Sicherungsfunktionen im Folgenden erSrtert werden.
Die zur Ansteuerung der Schaltverstdrker erforderlichen Bindrsigna-
le kdnnen in ihrer Gesamtheit als Bindr-Code®’ aufgefaft werden,
so dak die Gesamtaufgabe der Steuerung als Wandelung des analogen
Steuersignales in einen speziellen Bin&dr-Code verstanden werden

kann.

Wesentlichstes Kriterium flir die Codewahl ist die Minimisierung
der Schalth&dufigkeit bei maximalem Zeitabstand der Schaltvorginge
in jedem einzelnen Diodenschalter. Abb. 6.31 demonstriert flir eine
reduzierte Anzahl von Ausgidngen die Eigenschaften des erforderli-
chen Codes: Es werden jeweils die Schalter betdtigt, die vor der
am l&ngsten zurlickliegenden Zeit in gleicher Richtung betdtigt
wurden. In der sequenziellen Ordnung der Ausgdnge bilden sich zwei
geschlossene Bl&cke aller gleichen Ausgangszusténde.(von beiden

Grenzzustdnden - d. h. alle Ausgdnge gleich - abgesehen).
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Abb. 6.31: Charakteristischer Zeitverlauf der Ausgangszustdnde

Da eine direkte Umwandlungsm®glichkeit des analogen Eingangssignals
in das digitale Ausgangssignal C mit dem erforderlichen Code nicht
gefunden wurde, wird diese Aufgabe in zwei Teilaufgaben aufgespal-
tet:

1. Umwandlung des Analogsignales in Dualcode (Signal A)

2. Umwandlung des Dualcodes in den Ausgangscode (C).

Wdhrend es flir die erste Teilaufgabe vielfach erprobte Schaltun-

gen gibt, stellt sich die zweite Teilaufgabe als schwieriger heraus,
da man die Codewandlung mit einem Schaltnetz ohne Speicher nicht 106-
sen kann. Ein Folgezustand ist ndmlich nicht nur durch die Steuer-
gréfe A, sondern auch durch die beiden letzten vorausgegangenen Aus-
gangszustidnde bestimmt, was man anhand von Abb. 6.31 leicht einsehen
kann. Umgekehrt kann man hingegen leicht den Ausgangscode in Dual-
code rickwandeln, indem man die dquivalenten Ausgangszustidnde auf-
summiert. Diese Tatsache wird zur L&sung der 2. Teilaufgabe ausge-
nutzt. Ahnlich wie man im Bereich analoger Anwendungen oftmals zur
Synthese eines speziellen Ubertragungsgliedes zweckmdRigerweise .

eine unterlagerte Rlckfllhrungsschleife einsetzen kann, bietet sich
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bei dieser Codewandlung eine digitale Ruckfllhrungsschleife nach

Abb. 6.32 als geeignete L&sung an.

DIGITAL-
VERGLEICH
A STEUER- RING - C
et .
(SOLLWERT) LOGIK ZAHLER (ISTWERT)
B

CODERUCK-
WANDLUNG

Abb. 6.32: Digitale Schleife zur Codewandlung

Der Ringz&hler, der bedingt durch Aufbau und Vorbereitung nur zu
Ausgangszustdnden gemdR dem erforderlichen Code f&hig ist, wird
auf Grund eines digitalen Vergleiches zwischen der dualen Eingangs-
grofe A und der in die DualgrdRe B rlickcodierten Ausgangsgrdfe C
so nachgesteuert, daf die Ausgangsgr8Be C der dualcodierten Ein-

gangsgrdfe A entspricht.

In Abb. 6.33 ist die gesamte Schaltung der digitalen Steuerung
des Mehrpunktstellgliedes als Funktionslibersicht dargestellt.

Als analoge Eingangsstufe kommt ein integrierter Impedanzwandler
zum Einsatz, der dem folgenden Analog-Digital-Wandler einen niedri-
gen Quellwiderstand bietet und die Ausgangsspannung auf einen zu-

ldssigen Bereich begrenzt.

Der Analog-Digitalwandler ist aus einer Parallelschaltung von

12 einzelnen Schwellwertschaltern zuéammengesetzt, deren Schwellen
dquidistant eingestellt sind. Die einzelnen Schwellwertschalter be-
stehen aus schnellen integrierten Differenzverstidrkern mit nachge-
schalteten Schmitt-Triggern, die auch flir die erforderliche Ausgangs-—
belastbarkeit sorgen. Im gesamten Ausgangssignal ist die Informa-
tion Uber die digitalisierte EingangsgrdRe gleich zweimal enthalten:
Sie geht sowohl daraus hervor, welche Schwellwertschalter betdtigt
wurden als auch daraus, wie viele Schwellwertschalter betdtigt wur-
den. Letztere Information wird benutzt. Impedanzwandler und Analog-

Digitalwandler sind zusammen in Abb. 6. 34 dargestellt.
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12 SCHWELLWERTSCHALTER
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U
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Abb. 6.34: a.) Analog-Digital-Wandler
b.) Schwellwertschalter

Die Umwandlung des 12stelligen Ausgangscodes des A/D-Wandlers in
einen vierstelligen Dualcode wird ebenso wie die Riickwandlung des
Ringz&dhler-Ausgangscodes mittels eines Addiernetzwerkes nach

Abb. 6.35 durchgeftihrt. Das Netzwerk setzt sich aus parallel und

in Serie betriebenen Volladdierern zusammen. Wegen unterschiedlicher
Anzahl von durchlaufenen Gattern bis zu den verschiedenen Ausgdngen
koénnen sich wdhrend eines Zeitraumes von 5 Gatterlaufzeiten (60 nsec)

falsche Ausgangszustdnde ergeben, die unterdrlickt werden miissen.

Der Ringz&hler (Abb. 6.36) zeigt zwei Stufen aus J-K-Master-Slave-
Flipflops mit je zwei konjunktivwerknlpften J- und K~Eing&ngen auf-
gebaut. Statische Setzeingénge (Preset, Clear) sind zusdtzlich vor-
handen. L&Rt man die Gatter zwischen den J-K-Flipflops weg und ver-
bindet die J-Eingédnge mit den nicht negierten und die K-Eingdnge
mit den negierten Ausgdngen ihrer linken Nachbarn, kann man leicht
durch Anlegen der Richtungssteuerung V oder R und des Taktes t die

Ubereinstimmung des Verhaltens der Flipflop-Ausginge mit dem
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geforderten Code nach Abb. 6.31 feststellen, vorausgesetzt, man
verzichtet auf die Grenzfdlle gleicher Ausgangszustdnde, die die-

ser Ringzdhler nicht mehr verlassen kann.

)3 )3

L

- =il

z
2 el 3
3
3

1 o 197 I

15xSN74H183
Abb. 6.35: Addiernetzwerk

Um auch die beiden Grenzfdlle zulassen zu k&nnen, ist der Ring-
zdhler durch jedem J-K-Flipflop zugeordnete D-Flipflops erweitert,
deren Ausgdnge mit denen der J-K-Flipflops disjunktiv verknlipft
sind, was durch die Nand-Gatter zwischen den J-K-Flipflops bewirkt
wird.

Preset o o S la}
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DL DL

' Bt 1 U
% o T Do
I—— (=—=¢ 11 —
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Y o - T 0
R © I o
t o 0
L. m”._. _J_,___-
-
tpo 0

Abb. 6.36: Ringzdhler (2 Stufen)
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Der Takt tp der D-Flipflops folgt.dem Takt t der J-K~-Flipflops ver-
spdtet und nur dann, wenn mit dem letzten Takt der Ringz&hler selbst
nicht in eine Randstellung umgeschaltet wurde. Somit bleibt die In-
formation Uber den zuletzt umgeschalteten J-K-Flipflop im zugeh&rigen
D-Flipflop erhalten und flhrt Uber die disjunktive Verknlipfung zur
definierten Betdtigung des in der Kette ndchstfolgenden J-K-Flipflops
nach Umschaltung der Richtungssteuerung.

Die Funktion des Ringz&hlers gemdfh dem geforderten Ausgangscode
setzt voraus, daR man von einem zum Code gehdrigen Zustand ausgehen
kann. Das ist bei Inbetriebnahme des Gerdtes jedoch nicht unbedingt
der Fall; es k&nnen sich innerhalb des Ringzdhlers mehrere Zustands-
bldcke bilden. Mit der Setzeinheit wird ein codegemdfer Anfangs-—
zustand erzwungen. In dem in Abb. 6.37b gezeigten Zeitablauf werden
der Takt t gesperrt, alle J-K-Flipflops aufer einem in den gleichen
Zustand geschaltet und der Takt tD angelegt. Abb. 6.37a zeigt den

Aufbau der Setzeinheit aus monostabilen Multivibratoren.

,=)1

., 10psec . 6 usec l I) >2;15ec *) >2|15ec

St Etp Preset Clear

st .1 I
Etg o | | b
1
P, L]
c ., LI
} } } } s ol
0 2 4 6 8 10 psec

Abb. 6.37: Setzeinheit (a) und Zeitablauf der Ausgangssignale (b)
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Die Steuerung des Ringzdhlers einschlieflich des D-Flipflop-Spei-
chers erfolgt durch Digital-Vergleicher, Z&hler-Taktgenerator mit
Abstands~ und Frequenzsicherung und Speicher-Taktgenerator mit
Randstellungsdetektor. Die logische Funktion dieser Steuerung ist
in Abb. 6.38 Ubersichtlich dargestellt.

Der Vergleich der vierstelligen Dualzahlen A und B erfolgt in dem
digitalen Komparator, der komplett in Form eines IC zur Verfligung
steht. Ausgangsseitig stehen die Informationen A > B und A < B zur
Richtungssteuerung des Ringz&hlers (V und R) sowie A = B zur Ver-
figung. Bei Ungleichheit muf zur zus&dtzlich zur Richtungssteuerung
noch der Takt erzeugt werden, wozu die negierte Information A = B

benutzt wird.

Da die Wandlung sowohl des A/D-Wandlercodes wie auch des Ausgangs-
codes (C) in Dualcode mit einer Unsicherheitszeit behaftet ist, wie
bereits beschrieben, tritt auch am Ausgang des digitalen Verglei-
chers diese Unsicherheitszeit auf. Wdhrend Unsicherheiten der A > B
und A < B-Ausgénge keine Rolle spielen, so lange kein Takt anliegt,
werden Unsicherheiten des taktsteuernden A = B-Ausganges in der zum

Z&dhler-Taktgenerator gehdrenden StSrunterdriickung ausgeblendet.

Zur St&runterdriickung sind zwei monostabile Multivibratoren einge-
setzt, die eine Ausldsung des Z&hler-Taktgenerators nur innerhalb
einer Zeitspanne von 100 bis 150 nsec nach der ersten negativen
Flanke am A = B-Ausgang des digitalen Vergleichers zulassen, so-
fern nicht die Abstandssicherung oder die Frequenzsicherung wirk-
sam ist. Der Z&hler-Taktgenerator besteht aus einem weiteren mono-
stabilen Multivibrator, dessen Zeitkonstante die Taktbreite bestimmt.
Der am Ausgang zur Verfligung stehende Takt wird einerseits tiber
ein Leistungsgatter geflthrt, um mit hoher Belastbarkeit die parallelen
Takteingédnge des Ringzdhlers zu steuern, andererseits zum Ausl&sen
eines weiteren monostabilen Multivibrators bendtigt, der bis zum
Eintreffen einer sicheren Riickantwort am Ausgang des Digital-Ver-
gleichers nach dem Weiterschalten des Ringzdhlers den Eingang des
Taktgenerators sperrt und anschlieRend bei entsprechendem Steuer-

signal den Zdhlertakt erneut ausl8st.

Um unzuldssige thermische Spitzenbelastungen in den PIN-Dioden

(Kap. 4.1.8) und Uberschneidungen bei Umschaltvorgdngen in der
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Ansteuerelektronik (Kap. 4.3) zu vermeiden, muR sichergestellt
sein, daB Schaltvorginge am gleichen Diodenschalter einen Min-
destabstand von 4 usec haben. Bei einer Schaltfrequenz von 100 kHz
ist ein kleinerer Abstand nur m8glich, wenn zwei unmittelbar auf-
einanderfolgende Schaltvorgdnge des Gesamtsystems den gleichen
Diodenschalter betreffen. Wie man dem Schaltzustandsdiagramm in
Abb. 6.31 entnehmen kann, tritt dieser Fall nur ein, falls man

von einem Randzustand zu einem Nachbarzustand und zurilick schaltet.
Die Schaltzustandssicherung 18At an beiden Rdndern das Zurlckschal-
ten wdhrend der Zeitkonstanten der beim Verlassen der Randstellung
ausgeldsten Monoflops nicht zu, indem der Takt gesperrt wird, falls
das entsprechende Richtungssignal auftritt. Unvermeidbar ist die
Tatsache, daf diese Sicherheitsschaltung das Tastverhdltnis im Ein-
zugsbereich der R4nder einschrdnkt, wodurch die duBeren Bereiche der
Randschrittweiten sich der Vibrationsgl&dttung entziehen und sich
der nutzbare Stellbereich nur weniger als eine Schrittweite ver-

mindert. Die Wirkung ist in Abb. 6.26 deutlich zu erkennen.

Um eine Uberlastung durch iiberh8hte Schaltfrequenzen infolge von
Fehlbedienung, Fehlern in Komponenten der Regelschleife oder durch
Anregen von Schwingungsformen h8herer Ordnung bei Gl&ttung durch
Selbstschwingungen (Kap. 6.2.2) zu verhindern, ist eine nicht Ulber-
schreitbare Begrenzung der Schaltfrequenz erforderlich. Die Schalt-
frequenzsicherung 18st diese Aufgabe, indem sie den Mindestabstand
zu dem jeweils zweiten folgenden Taktpuls sicherstellt. Der als
Zeitkonstante der beiden monostabilen Multivibratoren vorzugebende
Mindestabstand h&dngt von den auszunttzenden Dauerschwingungsformen
ab, wie in Kap. 6.2.2 dargestellt.

Der Speicher-Taktgenerator erzeugt mittels Laufzeitgliedern einen
gegenliber dem Z&hler-Takt verzdgerten Takt, sofern er nicht durch

den Randstellungsdetektor gesperrt wird.

Der Gesamtaufbau der digitalen Steuerung enthdlt zusdtzlich einen
Digital-Analog-Wandler, Leitungstreiber zur verzerrungsarmen Uber-
tragung der 12 Ringzdhlerausgdnge auf abgeschlossenen 50 Q Koaxial-
leitungen zum rdumlich getrennten Stellglied sowie eine digitale

Anzeige der Ausgangszustdnde des Ringzdhlers zu Kontrollzwecken.
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Der Digital-Analog-Wandler wird ben&tigt sowohl fiir den simulier-
ten Betriebsfall nach Abb. 6.1 c wie auch im echten Betrieb zur
allgemeinen Uberwachung der nicht unmittelbar beobachtbaren Funk-
tion des Frequenzstellgliedes und im Falle der Gld&ttung durch
Selbstschwingungen als Ausgang flir eine unterlagerte selbstschwin-

gende Schleife.

Dank der digitalen Signalaufbereitung und der Verwendung integrier-
ter Schaltungen erwies die digitale Steuerung im praktischen Betrieb

ein hohes MaBR an Zuverldssigkeit und und St8runempfindlichkeit.
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7. EXPERIMENTELLE ERGEBNISSE AM GESAMTREGELSYSTEM

Hier sollen insbesondere die Ergebnisse zusammengefaRft werden, die
in einer Vielzahl von Experimenten mit dem in Kap. 5 beschriebenen
Frequenzstellglied und der in Kap. 6 beschriebenen nichtlinearen Re-
gelungsmethode sowohl an einem supraleitenden Einzelwendelresonator
bei niedrigem Feldpegel wie auch an supraleitenden Beschleunigungs-
resonatoren (z. B. Abb. 3.2) bei teilweise hohem Feldpegel gewonnen
wurden. MeRergebnisse, die unmittelbar Eigenschaften von Teilsyste-
men wiedergeben, wurden bereits bei den Kapiteln angegeben, die die

jeweiligen Teilsysteme behandeln.

7. 1 Hochfrequenzverhalten des Frequenzstellgliedes

a. Stelleigenschaften

Die Linearitdt der stationdren Stellcharakteristik wurde bereits in
Abb. 5.13 nachgewiesen. Bei Gl&ttung wird die resultierende Kenn-
linie nach Abb. 6.26a unmittelbar im Frequenzbereich abgebildet (p+o).
Die Wirksamkeit der Gl&ttung wird im Betrieb des Beschleunigungsre-
sonators durch die unverzerrte Antwort des Absolutphasenregelkreises
auf die im wesentlichen sinusf8rmige Resonatorfrequenzst8rung bestd-
tigt (Abb. 7.1).

Abb. 7.1: Typische Stellsignale des Frequenzstellgliedes
- a.) Analoges Stellsignal
b.) Niederfrequenter Anteil (f < 10 kHz)

ZeitmaBstab 5 msec/div
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b, Verluste

Die Abhdngigkeiten der Hf-Verluste im Stellglied nach Abb. 5.5 konn-
ten im wesentlichen bestdtigt werden. Abweichungen bei hohem Pegel
waren auf Uberhitzung von Teilen der Koppelleitung zuriickzufiihren.
Abb. 7.2 zeigt den Zusammenhang zwischen Frequenzstelleffekt und der
Glitednderung, die innerhalb der Amplitudenregelschleife als Amplitu-

denstellsignal abgebildet wird.

Abb. 7.2: Frequenz- (oben) und Amplitudenstellsignal (unten) bei
Frequenzstdrung durch Dreieck (iberlagerte Amplituden-

st8rung infolge von Netzbrumm des Senders)

c. Belastbarkedit

10 kVA wére bei

8 3
res 1.7 x 10° VA bel
Sollfeld nach 3.12 ein Stellbereich von 5.3 kHz m&glich. Da mechani-

sche MaRnahmen zur Vibrationsunterdriickung bislang nicht die erwar-

Bei einer Blindleistungsbelastbarkeit von lemax'

einem Resonator mit einer Blindleistung von P

tete Wirkung brachten und daher Frequenzstdrungen auftraten, die den
vorgesehenen Stellbereich des Frequenzstellgliedes Uberschritten,
konnte das Stellglied an dem vorhandenen Beschleunigungsresonator
nur mit erweitertem Stellbereich unter Verzicht auf Sollfeldbetrieb
eingesetzt werden. Bei einem auf 12 kHz erweitertem Stellbereich wur-
de durch Betrieb bei einem Feldpegel von 62% des Sollfeldes eine Be

lastbarkeit mit [P | > 9 kVA nachgewiesen.
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7.2 Eigenschaften der Absolutphasenregelung
a. Dynamisches Verhalten

Der Frequenzgang der offenen Kreisverstdrkung der Absoclutphasenre-
gelschleife wurde bei kleinem Feldpegel gemessen. Das Integralverhal-
ten des erregten Resonators ist besonders im Vergleich zum Festfre-
quenzbetrieb der gleichen Absolutphasenregelschleife nach Abb. 2.2
deutlich zu erkennen (Abb. 7.3).

| Fol '
dB 80 |~

70 bet Festfrequenzregelung

= —— — s ) oo o X

60 |-

40

1 10 100 I 10k 100k
—{ /i

Abb. 7.3: Ffequenzgang der’Absolutphasenregelschleife

b. S t8rverhalten

Der bei Frequenzst8rungen im Resonator auftretende Absolutphasen-
fehler setzt sich aus dem Regelfehler der linearisierten Schleife
(Kap., 6.1.3) und dem durch die Gl&ttung verursachten Anteil zusam-
men. Der Regelfehler des linearisierten Kreises entspricht dem nie-
derfrequenten Anteil des Fehlerspektrums und ist in Abb. 7.4 fest-
gehalten.

Infolge eines Fehlverhaltens der digitalen Steuerung des Frequenz-
stellgliedes (Schwingneigung der Schmitt-Trigger), das sich durch
Stdrspitzen im Absolutphasenfehler (Abb. 7.5) bemerkbar macht, liegt
der gemessene Phasenfehler bei ca. 2 Grad, unter Vernachldssigung der
Spitzen bei 0.4 Grad. Durch Verbesserung des Analog-Digital-Wandlers
kénnen die St8rspitzen vermieden und der geforderte Regelfehler (>1°)
eingehalten werden.



Abb. 7.4: Frequenzstellsignal (oben, 2 kHz pro Teilung) und
Absolutphasenregelfehler (unten, 0.0u4° pro Teilung)
Niederfrequenter Spektralanteil (f < 1 kHz)
ZeitmaBstab: 10 msec pro Teilung

Abb. 7.5: Frequenzstellsignal (oben, 2 kHz pro Teilung) und

Absolutphasenfehler (unten, 0.4° pro Teilung)
Vollstdndiges Frequenzspektrum

ZeitmaRstab: 10 msec pro Teilung
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7.3 Dreifachregelung bei hohem Resonatorpegel

Das Funktionieren der Dreifachregelung unter den Betriebsbedingun-
gen der Beschleunigungsresonatoren, d. h. im wesentlichen bei Soll-
feldstdrke, war nachzuweisen. Wie in Kap. 7.1 bereits erl&utert, war
nur 62% der Sollfeldstédrke erreichbar. Bis zu dieser Feldstdrke konn-
te die Stabilitdt des realen Regelungssystemes nachgewiesen werden.
Die Bedeutung dieses Nachweises erkldrt sich aus der mit wachsendem
Pegel zunehmenden ponderomotorischen Kopplung, die zur Instabilitét

21553 und der diese Instabilit#tsneigung f&rdernden Giite-

fihren kann
dnderung durch das Frequenzstellglied. Wesentlich fir die Aufrecht-
erhaltung der Stabilitdt ist die hohe Kreisverstdrkung der Amplitu-

denregelschleife.

AuBer der Instabilit&t war eine Beeintrdchtigung des Einfangverhal-
tens der Absolutphasenregelschleife (Kap. 6.3) zu beflirchten, das

fir die Inbetriebnahme einer Kette von Beschleunigungsresonatoren
wichtig ist, wie bereits in Kap. 2.3.3 erldutert. Bis zu der erreich-
ten Feldstdrke erwies sich das Einfangverhalten als problemlos. Ein

typischer Einfangvorgang bei hohem Pegel ist in Abb. 7.6 festgehalten.

Abb. 7.6: Einfangvorgang. Stellsignale am Frequenzstellglied
(oben) und am spannungsgesteuerten Oszillator (unten).

ZeitmaRstab: 20 msec pro Teilung
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