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Abstract

Particle accelerators require that the orbit of the charged particles in the vacuum
chamber is controlled to fulfil narrow limits. This is done by magnetic deflection
systems and exactly adjusted rf-acceleration. Up to now the necessary control-
functions were realised with analogue parts.

This work describes a digital phase control system that works in real time and is
used with the proton accelerator COSY.

The physical design of the accelerator sets the accuracy-specifications of the
revolution frequency (< 1 Hz in the whole range from 400 kHz to 1.6 MHz), the
phase-difference (< 0.01°), the signal-to-noise-ratio (< - 60 dBc) and the update rate
(<1 ps) of the parameters. In a typical operation the beam is first bunched and
synchronised to the reference oscillator. After that the beam influences the rf-
system with the help of charge detectors and now the rf-system will be synchronised
with the bunched beam. This control-loop is modelled and simulated with PSPICE.

The signal generation for the tuning of the acceleration-cavities is based on an
NCO-scheme operating with constant clock rate and in an improved version with
variable clock rate (24 bit resolution) which is derived from a 1.5 GHz reference
oscillator.

The phase is controlled via complex 16x16 bit multipliers which serve as digital
phase-shifters and allow to reach the desired resolution in combination with look-
up-tables by using the in-phase and the quadrature component of the digital
signals.

Phase-errors of the non-ideal analogue elements of the acceleration system are
taken into account and can be compensated. The amplitude-correction is a
dedicated subsystem that uses a fast algorithm implemented with complex
multipliers, shifters and look-up-tables. To optimise the time domain behaviour of
the system several FIR-filter structures are considered and an analysis of the
accuracy-limits depending on glitches, aliasing and jitter is performed. A set of
suitable 12 bit A/D and D/A-converters completes the control loop by inserting the
transfer function of the particle beam.

The whole system is modular and comprises about 60 PC-boards using strip-line
connection. With parallel processing corresponding to 2 - 3 -109 integer operations
per second a high effective bandwidth is achieved which is indispensable to
suppress synchrotron oscillations and to guarantee a long beam life-time. The
functioning of the digital controller has been tested at the particle accelerator COSY
at Jiilich.

Areas of application of the fast and precise digital synthesis with other accelerators
are discussed, not limited to sinusoidal stimuli. The flexibility of the digital system
allows to synthesise quasi-periodically signals that are phase-locked and accurate
in frequency, whereas the settling-time is only one period of the signal at
frequencies up to several MHz.






Zusammenfassung

Der Betrieb von Teilchenbeschleunigern setzt voraus, daB die Bahn der geladenen
Partikel innerhalb enger Grenzen in einem evakuierten Rohr, kontrolliert gehalten
wird. Dies erfolgt durch geeignete magnetische Umlenksysteme und exakt
gefithrte Hochfrequenzbeschleunigung. Die hierfiir erforderlichen Steuersysteme
wurden bisher weitgehend analog realisiert.

In der vorliegenden Arbeit wird erstmals ein digitales Echtzeit Steuerung- bzw.
Regelungssystem realisiert und am COSY-Protonen-Beschleuniger erfolgreich ge-
testet.

Zunichst werden aus den physikalischen Bedingungen des Beschleunigers Anfor-
derungen an die Genauigkeit der Anregungsfrequenz (< 1 Hz im gesamten
Variationsbereich von 400 kHz bis 1,6 MHz), der Phasenlage (< 0,01°), der Ampli-
tudenstérungen (< - 60 dBc) sowie der Anderungsgeschwindigkeit (< 1 us) abge-
leitet. Im anfiinglichen Betrieb wird bis zur Bildung von Ladungstrigerpaketen der
Strahl im “gesteuerten Modus” nach Programm beschleunigt, danach mit Hilfe
von kapazitiven Ladungsdetektoren im “geregelten Modus” betrieben. Hierzu wird
die Regelstrecke modelliert und in PSPICE simuliert.

Die Erzeugung der Signale fiir die Abstimmung der Kavititen als Beschleu-
nigungsstrecken basiert auf einem NCO mit konstantem Takt bzw. in verbesserter
Form mit variablem Takt (24 bit Auflésung), der von einem 1,5 GHz Generator
abgeleitet wird. Die Phaseneinstellung erfolgt mit Hilfe komplexer 16x16 bit
Multiplizierer, die als digitale Phasenschieber geschaltet werden und unter
Ausnutzung der Quadraturkomponenten aus Look-up-Tabellen ausreichende Auf-
16sung erméglichen. Phasenfehler der im Beschleuniger verwendeten Analogele-
mente werden beriicksichtigt und kompensiert. Zur Amplitudenkorrektur wird ein
schneller Algorithmus entwickelt und in komplexen Multiplizierern implemen-
tiert. Zur Optimierung des Zeitverhaltens des Systems werden verschiedene FIR-
Filter betrachtet, sowie eine Analyse der Genauigkeitsgrenzen infolge von lauf-
zeitbedingten “glitches”, aliasing und jitter durchgefiihrt. Mit den entsprechenden
12 bit A/D- und D/A-Wandlern wird die Einbindung in den “Strahl” als Regelstrecke
komplettiert.

Die einzelnen Systemteile sind unter Verwendung von Streifenleitertechnik in
Hardware (ca. 60 Steckplitze) realisiert. Durch Ausnutzung weitgehender
Parallelverarbeitung entsprechend 2 - 3 Mrd. Ganzzahloperationen/Sekunde, wird
eine hohe effektive Bandbreite erreicht, die fiir die Unterdriickung von Synchro-
tronschwingungen und lange Lebensdauer des Teilchenstrahls erforderlich ist.
Die Funktion des digitalen Reglers wurde am Jiilicher Beschleuniger COSY ge-
testet.

Anwendungen der extrem schnellen und prizisen digitalen Synthese in anderen
Beschleunigern werden diskutiert, u. a. auch solchen mit nicht sinusférmiger
Anregung. Die Flexibilit4t des digitalen Systems erméglicht auch die phasenstarre
und frequenzgenaue Synthese quasi periodischer Schwingungen mit Einregelung
innerhalb von 1 Periode bis zu Frequenzen von einigen MHz.
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1. Einleitung

Seit dem Ende des 19. Jahrhunderts sind Vorrichtungen bekannt, die geladene
Teilchen beschleunigen kénnen. Der wohl am meisten verbreitete Typ ist der
Potentialbeschleuniger, der als Kathodenstrahlrshre in Oszilloskopen und im
heimischen Fernsehapparat anzutreffen ist. Die von einer Glithkathode
emittierten Elektronen durchlaufen eine Potentialdifferenz von bis zu 25 kV. Bei
hoheren Spannungen tritt beim Auftreffen der Elektronen auf die Anode Brems-
strahlung auf. Dies wird in Rontgenrshren fiir medizinische Zwecke angewen-
det. Fiir die Beschleunigung von Ionen fiir Teilchenexperimente (Bild 1-1) wer-
den Spannungen bis zu ca. 1 MV angelegt, die entweder durch Gleichrichterkas-
kaden oder durch einen Bandgenerator bereitgestellt werden. Die maximale Be-
schleunigungsspannung und damit der Energiegewinn fiir die positiven Ionen
wird durch ungewollte Hochspannungsentladungen begrenzt. Fiir Ionen mit
hoher Kernladungszahl ist die in Bild 1-2 dargestellte Tandemanordnung eine
Méglichkeit, die Energie zu erhohen. Negative Ionen werden von der anliegen-
den Potentialdifferenz beschleunigt. An einer Umladefolie oder einem Gastarget
werden einige der Elektronen der negativen Ionen abgestreift. Die nun positiv ge-
ladenen Ionen werden von dem positiven Potential der Umladestrecke abge-
stoen und weiterbeschleunigt, so dafl die Beschleunigungsspannung zweifach
genutzt wird. Ein Dipolmagnet selektiert die auf Erdpotential austretenden
Ionen nach der geforderten Energie.

lonenquelie
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Hochspannungs- + Beschleunigungs-
versorgung " strecke
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Bild 1-1: Skizze eines Potentialbeschleunigers nach [NIE-85]

Dipolmagnet als positives Hochspannungs-
Monochromator Druckgefa _/ potential

auf Erdpotential ( q \ Injektor auf
negativem

---------- Potential

\\ J Quelle fir
N

negative lonen

Umladefolie oder = Bandgenerator
Gastarget

\J

Bild 1-2: Prinzip des Tandembeschleunigers nach [NIE-85]



Potentialbeschleuniger fiihren einfach geladenen Teilchen, wie Protonen oder
Elektronen, maximal eine kinetische Energie von ca. 1 MeV zu. Das um 1920
eingefiihrte Prinzip des Linearbeschleunigers basiert auf der Verwendung von
elektrischen Wechselfeldern. Die Wirkungsweise ist in Bild 1-3 skizziert. Ein HF-
Generator erzeugt eine Wechselspannung, die an hintereinander angeordnete
Driftréhren angelegt wird. Wenn die Frequenz passend zur Geschwindigkeit der
von der Ionenquelle emittierten Teilchen gewihlt ist, erfahren die Teilchenpulks
jeweils im Raum zwischen zwei Driftrohren ein beschleunigendes elektrisches
Feld. Da die Geschwindigkeit der Teilchen durch die Beschleunigung zunimmt,
weisen die Driftrohren in Richtung der Teilchenbewegung zunehmende Linge
auf, damit die Phasenbedingung erfiillt ist: Die Flugzeit eines Teilchens durch
einen Spalt und eine Driftréhre mu8 der Periodendauer des Hochfrequenzsig-
nales entsprechen. Heutige Linearbeschleuniger verwenden statt Driftréhren
Hohlraumresonatoren. In jedem Fall bestimmt die Phasenbeziehung zwischen
Hochfrequenzfeld und Teilchenschwerpunkt den Energietransfer.

*—

-
® OO c o }=

\ o —
HF-Generator  lonenquelle Driftréhren

Bild 1-3: Linearbeschleuniger (Wideroetyp) nach [NIE-85]

Alle Beschleunigungsstrecken werden nur einfach genutzt. Um hohe Energien
zu erzielen, weist ein Linearbeschleuniger eine entsprechend groSe Lingenaus-
dehnung auf.

Beim Zyklotron (siehe Bild 1-4) werden die Ionen durch ein senkrecht zur Be-
wegungsrichtung orientiertes Magnetfeld auf niherungsweise spiralférmigen
Bahnen gefiihrt. Der Beschleunigungsspalt befindet sich zwischen den
sogenannten “Dees”. Beim Passieren des Spaltes erfahren die Teilchen eine
Beschleunigung, so da8 ihre Bahn weiter nach auBen verlduft. Nach Erreichen
ihrer maximalen Energie verlassen sie das Zyklotron. Ein Zyklotron bietet den
Vorteil, daB in erster Naherung das Magnetfeld und die Frequenz des HF-Gene-
rators wihrend der Beschleunigung konstant bleiben kénnen.

AN

« lonenquelle im Zentrum Polschuhe
Bild 1-4: Prinzip des Zyklotrons nach [NIE-85]
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Die BaugriBe limitiert die maximale mit einem Zyklotron erzielbare Energie. Je
groBler die Vakuumkammer ist, desto schwieriger ist es, ein gutes Vakuum zu
erzielen. Gleichzeitig treten Probleme mit der Homogenitit des Magnetfeldes
auf.

Beim in Bild 1-5 gezeigten Synchrotron ist im Gegensatz zum Zyklotron der
Bahnverlauf des Teilchenstrahls durch den Durchmesser des Strahlrohres ein-
geschriankt. Damit die Bahn des Strahles auch tatséchlich innerhalb des Strahl-
rohres verlduft, wird das ablenkende Magnetfeld der Dipole (M) und die Fre-
quenz des HF-Generators an die aktuelle Teilchengeschwindigkeit wihrend der
Beschleunigung angepalit. Diese zeitsynchrone Variation gab den Ausschlag fiir
die Wahl der Bezeichnung “Synchrotron”. Ein Vorteil eines Synchrotrons ist, da
mit Hilfe von magnetischen Quadrupolen eine starke Fokussierwirkung auf den
Strahl ausgeiibt wird, so daBl dieser nur einen relativ kleinen Raum einnimmt.
Prinzipiell kénnen die Quadrupole mit optischen Zylinderlinsen verglichen
werden, die in einer Koordinatenrichtung fokussieren und in der anderen zer-
streuen. Deshalb miissen immer mindestens zwei Quadrupollinsen (D) und (F)
kombiniert werden. Auf diese Weise entsteht das Aquivalent einer Linsen-
leitung.

Fir die Beschleunigung von Protonen stellt ein Synchrotron die giinstigste
Méglichkeit dar, eine hohe Energie zu erreichen. Bei Elektronen ist die maximal
erreichbare Energie durch den aufgrund der Synchrotronstrahlung auftre-
tenden Energieverlust limitiert.

Bei klassischen Synchrotronbeschleunigern wird ein rein analoges Hochfre-
quenzsystem zur Beschleunigung verwendet. Weil die Frequenz wihrend der
Beschleunigung erhéht wird, kommen VCO’s! zum Einsatz. Da deren Fre-
quenzstabilitét und Linearitit begrenzt ist, werden sie in einer Phasenregel-
schleife mit dem Teilchenstrahl synchronisiert.

A

DF

Beschleunigungs-
spalt

Extraktion

\

F D F D
F: tokussierender Quadrupol
D: defokussierender Quadrupol
M: Dipolmagnet zur Ablenkung

Bild 1-5: Prinzip eines Synchrotrons nach [DAN-74]

Injektion

1 VCO: Voltage Controlled Oscillator = Spannungsgesteuerter Oszillator
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Dies hat zur Folge, daB die Beschleunigung einigermafBen problemlos funk-
tioniert, aber die erreichte Endenergie nicht genau bekannt ist. Dies ist auf Ab-
weichungen des Magnetfeldes der Ablenkmagnete oder auf thermische Ein-
flisse auf den Oszillator zuriickzufiihren. Zusitzlich kann das Phasenrauschen
eines VCO die Lebensdauer des beschleunigten Teilchenstrahls verringern
(siehe [HAN-77], [BOU-80], [BOU-83] und [BOU-84]) bzw. den Strahlpuls ver-
diinnen. Deswegen werden bei Synchrotronbeschleunigern, z.B. bei der GSI
[KAS-91] oder beim Cryring [KAL-93] oder beim TSR [GRI-93] Anstrengungen
unternommen, als Hauptoszillator einen numerischen Oszillator einzusetzen,
dessen Frequenzgenauigkeit nur von der Wortbreite der Frequenzvorgabe und
der Langzeitstabilitit des mit konstanter Taktrate betriebenen Taktgenerators
abhéngt. Bei dem Synchrotron COSY?2 wird folgerichtig der nichste Schritt aus-
gefiihrt: Die bei anderen Synchrotrons bislang analog ausgefiihrte Phasen-
regelschleife ist erstmalig vollstindig digital realisiert .

In dieser Arbeit wird am Beispiel der Strahlteilchenphasenmessung und
Regelung verdeutlicht, wie der Einsatz der digitalen Signalverarbeitung in Be-
reichen, die bisher der Analogtechnik vorbehalten waren, zu Lésungen fiihrt,
die gleichzeitig hohe Prizision und Agilitit miteinander vereinen.

2 COSY: COoler SYnchrotron



2. COSY

In der Hochenergiephysik demonstrieren moderne Teilchenbeschleuniger als
wissenschaftliche Grofigerite den Stand der Technik und der Technologie. Der
Protonenbeschleuniger COSY ordnet sich in der Mittelenergiephysik ein. Nicht
die hohe Endenergie, sondern eine méglichst hohe Qualitit des Teilchenstrahls
zeichnet diese Maschine aus. Dieser Strahl soll eine wohldefinierte Pulsform an-
nehmen und gut fokussierbar sein. Die beschleunigten Protonen erméglichen
dann z.B. Experimente mit leichten Quarks, aber auch die Bestrahlung von
Tumoren im menschlichen Kérper zur Therapie.

2.1. Der Protonenbeschleuniger COSY

Der Name COSY ist ein Akronym aus dem Begriff ,COoler SYnchrotron“ und be-
schreibt einen Teilchenbeschleuniger, der auch als Speicherring dient. Das
Zyklotron Julic liefert Hgz.-Ionen mit einer kinetischen Energie von ca.
40 MeV/Nukleon, denen beim Durchgang durch eine sogenannte Stripper-Folie
die Elektronen entzogen werden. Im COSY-Ring, der die Form einer Rennbahn
aufweist, werden die Protonen dann auf eine maximale Energie von 2,5 GeV
beschleunigt und gespeichert. Der GrundriB der Anlage ist in Bild 2.1-1 abge-
bildet. Wie der Name suggeriert, soll der Teilchenstrahl gekiihlt werden. Thm
wird Entropie entzogen, damit die Teilchenansammlung eine héhere Ordnung
einnimmt. Die Zufallsbewegungen der einzelnen Teilchen, die mit Schrot-
rauschen vergleichbar sind, werden gegeniiber der gerichteten Bewegung
vermindert, so daB sich die Strahlqualitit verbessert. Die verwendeten Mecha-
nismen sind Elektronenkiihlung und stochastische Kiihlung.

Bei der Elektronenkiihlung wird ein “kalter” Elektronenstrahl iiber eine Strecke
von ca. 1 m parallel mit dem Protonenstrahl gefiihrt. Dabei gibt der Protonen-
strahl im Mittel einen Teil seiner Unordnung an den Elektronenstrahl ab.
Hinter der Interaktionszone wird der Elektronenstrahl wieder ausgelenkt und in
einem Kollektor aufgefangen. Der Elektronenkiihler ist an der Position “EC” in
Bild 2.1-1 zu finden.

Bei der stochastischen Kiihlung wird mit breitbandigen Aufnehmern im Bereich
von ca. 1 bis 3 GHz das “Rauschen” des Strahls detektiert und geeignet phasen-
verschoben dem Strahl mit einem 6rtlich um ca. 180° versetzten Kicker wieder
aufgeprégt (siehe Positionen “SC” in Bild 2.1-1), so daB die Zufallsbewegungen
des Teilchenstrahls insgesamt verringert werden. Dafiir sind Leistungen von
ca. 1 kW erforderlich. Die stochastische Kiihlung funktioniert nur, wenn das
Eigenrauschen der Verstirker, insbesondere das der Pickup-Vorverstirker ge-
ring ist [DAN-88].

Die Design-Parameter von COSY sind im Anhang in den Tabellen A.1.1 und
A.1.2 wiedergegeben. Der Beschleunigerring besteht aus zwei Halbkreisen und
zwei geraden Sektionen. Die vom Zyklotron gelieferten Ha,-Ionen werden iiber
eine Strahlinjektionsleitung paketweise durch eine Umladefolie in den Be-
schleuniger transportiert. Sind geniigend Protonen akkumuliert, beginnt die Be-
schleunigung. Verschiedene Betriebsarten sind vorgesehen, um Experimente
mit dem beschleunigten Teilchenstrahl zu erméglichen.
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Bild 2.1-1: GrundriB des Protonen-Beschleunigers COSY

Bei internen Experimenten befindet sich eine diinne Folie oder ein Gastarget im
Strahlengang. Der Teilchenstrahl wird bei jedem Durchgang gestreut und ab-
geschwiicht. Es ist keine Speicherung im engeren Sinne moglich.

Fiir externe Experimente wird der Teilchenstrahl iiber die Extraktionsstrahl-
fithrung aus dem COSY-Ring heraus zu den Experimenten geleitet.



Verschiedene Verfahren sind ﬁblichﬁ

1) Ein schneller Dipolmagnet, ein sogenannten ,Kicker*, beeinfluBt die Bahn des
beschleunigten Teilchenstrahles, so daB dieser den Ring am Punkt der Extrak-
tionsstrahlfiihrung verldBt. Diese Methode ist derzeit bei COSY nicht vorge-
sehen.

2) Ahnlich dem vorigen Verfahren beeinfluit bei der Resonanzextraktion ein
Kicker die Teilchensollbahn, so daB am Extraktionsort eine Instabilitiit vorliegt.
Dort wird dann mit Hilfe eines elektrischenSeptums der Teilchenstrahl ex-
trahiert. Die Extraktion kann direkt nach der Beschleunigung erfolgen. Alter-
nativ kann der Strahl auch erst gespeichert und gekiihlt werden, bevor er zu den
Experimenten geleitet wird.

3) Die ultralangsame Extraktion soll einen nahezu kontinuierlichen Teilchen-
strom zu den Experimentierplitzen leiten. Der beschleunigte Strahl wird zu-
nichst gespeichert. Mit Hilfe der stochastischen Kiihlung wird dem gespei-
cherten Strahl Entropie entzogen. Von dem gespeicherten und gekiihlten Strahl
wird mit Hilfe eines speziellen Rauschsignals jeweils eine definierte Teilchen-
menge abgeschilt und wie bei der Resonanzextraktion in die Extraktionsstrahl-
filhrung geleitet.
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Bild 2.1-2: Typischer zeitlicher Ablauf eines Beschleunigungszyklus



Die Teilchenanzahl wird so gewihlt, da8 bei den externen Experimenten die
Detektoren gerade richtig ausgesteuert werden: nicht zu wenig Teilchen fiir ein
gutes Signal/Rausch-Verhiltnis und nicht zu viele, um die Detektoren nicht zu
séttigen. Die ultralangsame Extraktion soll - durch die Lebensdauer des Strahls
begrenzt - von einigen Minuten bis zu Stunden ununterbrochen Teilchen zu
Experimenten liefern und so die Ausnutzung der Maschine erhéhen.

Ein typischer Maschinenzyklus, bestehend aus Beschleunigung und Abbrem-
sung, dauert einige Sekunden bis Minuten. In Bild 2.1-2 ist der zeitliche Verlauf
der Parameter der Hochfrequenzsignalerzeugung bei der Beschleunigung
skizziert.

Die Beschleunigung in COSY erfolgt mit einer abstimmbaren, mit Ferriten ge-
fiillten Kavitit (Position “RF” in Bild 2.1-1). Die Aufgabe des Hochfrequenzsys-
tems (Position “RC” in Bild 2.1-1) ist es, anhand von Vorgaben #hnlich Bild 2.1-2
die Beschleunigungsspannung Up = A(t) - sin (2t h fa(t)-t + ¢5(t) ) zu erzeugen.
Bei COSY wird mit h = 1 beschleunigt. Es existiert nur ein umlaufendes Teil-
chenpaket (Bunch) im Beschleuniger, und die Umlauffrequenz ist gleich der
Frequenz f, der Beschleunigungsspannung. Bei anderen Beschleunigern, die

mit h > 1 operieren (h € /N ), zirkulieren entsprechend h Teilchenpakete .

Die Phase ¢ beschreibt den Energieflu zwischen elektrischem Feld und Teil-
chenstrahl, wobei das gedachte synchrone Teilchen als Referenz dient. Je nach
Phasenlage werden die den Beschleunigungsspalt durchquerenden Teilchen von
dem elektrischen Feld beschleunigt oder gebremst. Die Amplitude A(t) der Hoch-
frequenzspannung limitiert die pro Teilchenumlauf tubertragbare Energie.

Die Einstellung der Ablenkmagnete (Dipole, Quadrupole und Sextupole) beein-
flut die Optik des Beschleunigers, d.h. die Abbildung der Sollbahn des statio-
nédren Teilchens auf den Querschnitt des Strahlrohres. Zusammen mit den
mechanischen Abmessungen des Beschleunigerrings und der zu beschleuni-
genden Teilchensorte ergeben sich Beschrinkungen und Anforderungen fiir die

drei HF-Parameter A(t), f, und ¢s, die in Kapitel 3 diskutiert werden.

2.2. Das COSY-HF-System

Eine Ubersicht iiber das Hochfrequenz-System von COSY bietet Bild 2.2. Die
einzelnen Baugruppen und der SignalfluB sind grob skizziert. Diese Darstellung
kann mit dem in Abbildung 5.1-4 wiedergegebenen Modell der Phasenregelung
verglichen werden. In Bild 2.2 sind zwei zusitzliche Regelkreise vorhanden, die
die Abstimmung des Resonators und die Stabilisierung der Signalamplitude am
Beschleunigerspalt auf den Sollwert A(t) nach Bild 2.1-2 gewihrleisten. Die
Eigenschaften des Resonators und der unterlagerten Regelkreise beeinflussen
das Verhalten der in Abschnitt 5.1 beschriebenen Phasenregelung. Deshalb
miissen sie in ihrer Auswirkung auf den Regelkreis untersucht werden. Eine
ausfiihrliche Abhandlung der rein analogen Analyse des Phasenregelkreises
eines Beschleunigers ist in [SCH-68] zu finden. Ein weiteres Beispiel der Analyse
eines solchen PLL kann in [JAM-65] nachgelesen werden. Tatséchlich findet
man bei fast allen weltweit installierten Teilchenbeschleunigern ein Phasen-
regelsystem und die zugehorige Dokumentation .
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Der analoge Teil des COSY-HF-Systems ist ein Duplikat der Installation
SATURNE II in Saclay (siehe [FOU-79] und [DEG-80]). Die Beschleunigerkavit:it
(Position “RF” in Bild 2.1-1) besteht aus dem abstimmbaren ferritgefiillten Reso-
nator (sieche Abschnitt 2.3), der auf einem Untergestell montiert ist. Dieses be-
heimatet eine Gegentaktrohrenendstufe mit zwei Tetroden, die, um Signalver-
zerrungen gering zu halten, in Klasse-A-Einstellung betrieben werden und aus
einer Gleichstromeingangsleistung von bis zu 100 kVA maximal 50 kW HF-
Leistung erzeugen. Die Anodenspannung ist auf 10 kV limitiert. Zuséitzlich be-
nétigen die Tetroden noch zwei Gittervorspannungen. Der Resonator ist mit 46
Ferriten vom Typ 8C12 (Valvo) gefiillt. Durch 16 Vormagnetisierungswin-
dungen, die mit einem Gleichstrom von - 20...+200 A gespeist werden, wird die
relative Permeabilitit prs der Ferrite verringert und dadurch die Resonanzfre-
quenz erhoht. Die HF-Wirkleistung wird im wesentlichen von den Ferriten auf-
genommen und in Wirme umgesetzt. Um die Warme abzufiihren, sind die
Ferrite abwechselnd mit wasserdurchflossenen Kiihlscheiben geschichtet.

An Monitoranschliissen werden die gemessenen Spannungen an beiden Hilften
des Beschleunigerspalts und an den Gittern der Endréhren abgenommen. Die
Spannung am Beschleunigerspalt wird mit einem analogen Regelkreis auf den
fiir die Beschleunigung festgelegten Sollwert - maximal 5 kV - stabilisiert.

Die Einstellung der Amplitude erméglicht ein spannungsgesteuerter Regelver-
stdrker, wobei der Sollwert von einem 12 bit DA-Wandler gelicfert wird. Der
Dynamikbereich betrigt ca. 55 dB, d.h. die Amplitude der Beschleunigungsspan-
nung 146t sich im Bereich von ca. 10 V bis 5 kV einstellen.

Aus der Phasendifferenz zwischen Steuergitterspannung und Spannung am Be-
schleunigerspalt wird ein Regelsignal zur Kavitidtsabstimmung gewonnen. Ist
diese Phasendifferenz von 180° verschieden, so erzeugt ein PID-Regelverstirker
ein Korrektursignal zur Ansteuerung einer Stromquelle, die den Vormagneti-
sierungsstrom zur Abstimmung der Kavitiit liefert. Die Regelbandbreite betrigt
maximal 10 kHz. Die Problemstellung bei der Abstimmung der Kavitit ist ver-
gleichbar mit der Strahlteilchenphasenmessung, so daB die in Abschnitt 5.3. be-
schriebenen Moglichkeiten der digitalen Phasendetektion zukiinftig eine weitere
Anwendung finden.

Zwei Transistor-Verstirker steuern die Leistungstetroden mit je bis zu 500 W
HF-Leistung an. Die Verstérker sind im Bereich von 0,1 bis 30 MHz verwendbar,
weisen eine Leistungsverstirkung von 60 dB auf, und werden auch fiir die
»ultralangsame Extraktion“ angewendet, die mit Trigern von ca. 8...12 MHz ar-
beitet. Ein 180°-Leistungsteiler liefert die Gegentaktsignale zur Ansteuerung bei-
der Verstirker. Ein Signalpegel von ca. 0 dBm - von der digitalen Signalsynthese
(siehe Abschnitt 5.2) zur Verfiigung gestellt - geniigt zur Vollaussteuerung.
Ohne den longitudinalen Strahlphasenmonitor wird das HF-System gesteuert
betrieben: der Teilchenstrahl synchronisiert sich dann selbstindig auf die Be-
schleunigungsspannung. Mit dem longitudinalen Sensor wird dagegen die Pha-
senbeziehung zwischen Teilchenstrahl und Beschleunigungsspannung mit
einem digitalen Phasenregler gemessen und ausgewertet, so daB umgekehrt die
Hochfrequenzsignalvorgabe auf den Protonenstrahl synchronisiert wird. Der
Teilchenstrahl als Regelstrecke kombiniert mit dem Hochfrequenzsystem stellt
einen Phasenregelkreis dar. Das Besondere an dem in dieser Arbeit vorge-
stellten Regler ist, dal er die analogen Eingangssignale nach Abtastung und
Diskretisierung rein digital in Echtzeit verarbeitet.
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2.3. Kavitidtsabstimmung

Die Synchrotronkavitit von COSY stellt einen Schwingkreis dar. Fiir die
Modellierung des Phasenregelkreises wird diese Komponente charakterisiert.
Die Simulation der Phasenregelung (sieche Abschnitt 5.1) beriicksichtigt die
Kavitit als TiefpaB beziiglich der Phasenmodulation.

Wenn die Kavitit zur Modellbildung mit einem koaxialen Leitungsresonator ver-
glichen wird, stellt das Strahlrohr den Innenleiter dar. Das Strahlrohr ist in der
Mitte des Resonators aufgeschnitten und enthilt einen keramischen Ring als
Isolator. Die an den Keramikring angrenzenden Flansche bilden den Beschleu-
nigungsspalt. Das elektrische Feld am Ort des Spaltes beschleunigt oder bremst
die hindurchfliegenden geladenen Teilchen, abhingig von Zeitpunkt ihres Ein-
treffens. Die Kavitédt wird demnach, wie Bild 2.3-1 zeigt, als zwei im Gegentakt
betriebene, ferritbestiickte A / 4 -Leitungsresonatoren beschrieben (siehe auch
[CAS-91], Seiten 349 bis 369).

Strahirohr

Ferritringe
Gapkondensatoren Kahlscheiben
Bild 2.3-1: Darstellung der Kavitit als zwei A / 4-Leitungsresonatoren
Bild 2.3-2 skizziert die Lage der Vormagnetisierungswicklungen. Sie verlaufen

in Form einer liegenden Acht, um die induzierte Hochfrequenzspannung in den
verschiedenen Segmenten zu kompensieren.

Bild 2.3-2: Anordnung der Vormagnetisierungswicklungen zur Erzeugung
von Hext

Bild 2.3-3 verdeutlicht das Ersatzschaltbild des Resonators: eine an einem Ende
kurzgeschlossene Leitung. Am anderen Ende sind die Gapkondensatoren Cg an-
geordnet. Der Widerstand Rp modelliert die Giite des Resonators. Der Resonator
verhilt sich in einem schmalen Bereich um die Resonanzfrequenz wie ein
Parallelschwingkreis nach Bild 2.3-4, dessen Induktivitit verdndert wird.

11



oll

A
: 1
T |

Bild 2.3-3: Ersatzschaltbild des Koaxialresonators mit Z, als Wellenwiderstand

Die Resonanzbedingung am Punkt AB lautet [DOR-81]:
2n-1 |
ZL Mres Cg = cot( 1;' 1’): cot (w_r:_g_r VEr.ur) (23_1)

Dabei bedeuten:
Z1,: Wellenwiderstand des Leitungsmodells
Iy: Lénge des Leitungsresonators verglichen mit

A: Wellenldnge des Hochfrequenzsignals der Kreisfrequenz wres und
co: Lichtgeschwindigkeit.
— ®

o T
oell] = @u»lz'f 3

N Kernmaterial
NN
| o

Ry Mit Verlusten
D
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Bild 2.34: Approximation der Kavitit durch einen Parallelschwingkreis. Die
Abstimmung erfolgt iiber ein externes Magnetfeld Heys, das die In-
duktivitit iiber eine Anderung der Permeabilitét pra beeinfluBit.

Die Resonanzbedingung fiir den Parallelschwingkreis nach Bild 2.3-4 lautet:
fres = 1 (2.3-2)
res o '__GL(Hex D

Mit der relativen differentiellen Permeabilitit des Ferritmaterials:
_1dB (2.3-3)

Hr. o dH
gehorcht die verdnderbare Induktivitit der Beziehung L = ppa-Lg. Die Induk-
tivitédt Lo hdngt nur von der Geometrie ab.
Bild 2.3-5 stellt die differentielle Permeabilitit als Steigung der Tangente in
einem Punkt der Hysteresisschleife dar. Die Induktivitit des Resonators ist
damit eine Funktion des vom Vormagnetisierungsstrom erzeugten Magnetfelds
Hext. Durch Heyt wird der Arbeitspunkt innerhalb der Haupthysteresisschleife
verschoben, wodurch sich die differentielle Permeabilitit pra, und damit die Re-
sonanzfrequenz verdndert. Die Tangente a zeigt einen Arbeitspunkt bei einer ge-
ringeren Vormagnetisierung Hext im Vergleich zu Tangente b.
Eine Veridnderung der HF-Amplitude HyF veriindert die eingeschlossene Fliche
der Hysteresisschleife und fiithrt so ebenfalls zu einer Verinderung der differen-
tiellen Permeabilitit.
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Bild 2.3-5: Erster Quadrant einer Hysteresisschleife. Das Diagramm zeigt die
Uber-lagerung eines kleinen HF-Wechselfeldes HyF mit einem Gleich-
magnetfeld Hext und die resultierenden Hysteresisschleifen.
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Bild 2.3-6a:

Spannung am Beschleunigerspait
(Spitze-Spitze): 10kV
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Bild 2.3-6b: Abhéngigkeit der Resonanzfrequenz der Kavitit von Vormag-
netisierungsstrom und HF-Amplitude. Der Strom wird von Null aus
erhoht, bis die maximale Frequenz erreicht ist. Dann wird der Strom
wieder bis zur minimalen Frequenz heruntergefahren.
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Fiir die Resonanzfrequenz des modellierten Parallelschwingkreises geniigt die
Beschreibung nach Gleichung 2.3-2. Befindet sich der Schwingkreis in Re-
sonanz, so stellt er nach Bild 2.3-4 einen reellen Widerstand Rp dar. Ist die an-
liegende Frequenz héher als die Resonanzfrequenz, wirkt der Schwingkreis wie
eine Kapazitit. Ist sie niedriger, so wirkt er wie eine Induktivitit. Bei der ver-
wendeten Réhrenendstufe ist der Anodenstrom schwierig zu messen, da die
Anodenspannung der Endréhren gegeniiber Erdpotential bis zu 10 kV betrigt.
Da die Rohre als spannungsgesteuerte Stromquelle betrieben wird, wird die
Phasendifferenz zwischen Réhrengitter und Beschleunigungsspalt zur Er-
mittlung der Abstimmung herangezogen. Ist die Kavitit auf die anliegende
Signalfrequenz abgestimmt, so muB die Phasendifferenz zwischen Beschleu-
nigungsspalt und Steuergitter 180° betragen. Nimmt die Phasendifferenz einen
von 180° verschiedenen Wert an, so wird diese Abweichung von einem PID-
Regler zur Nachregelung der Abstimmung genutzt.

Der Zusammenhang zwischen Vormagnetisierungsstrom, Amplitude der Be-
schleunigungsspannung und Resonanzfrequenz ist fiir zwei verschiedene
Amplituden in Bild 2.3-6a und Bild 2.3-6b dargestelit.

Auch die Giite Qi des durch die Endréhren belasteten Resonators ist abhingig
von der Vormagnetisierung und der Amplitude der Spannung am Beschleu-
nigungsspalt. Aufgrund der Nichtlinearititen der Ferrite tritt ab einer Frequenz
von ca. 1,2 MHz ein starker Einbruch der Giite auf. Messungen (siche [HAM-91])
ergeben den in Bild 2.3-7 aufgetragenen Verlauf der Giite in Abhingigkeit von
der HF-Amplitude und der Frequenz. Damit stehen die in Kapitel 5 fiir die
Modellierung des Phasenregelkreises benstigten Parameter des Resonators zur
Verfiigung und die Randbedingung, daB8 der Resonator mit der Beschleuniger-
frequenz mitgestimmt wird, wird eingehalten.
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—o— 9375
10 7
0 P—p— Py T ¥ v ¥ v P—p
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Bild 2.3-7: Giite Q) des COSY-Resonators in Abhingigkeit von der Resonanz-
frequenz bei verschiedenen HF-Signalamplituden.
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3. Grundlagen der Beschleunigung

Um verstehen zu kénnen, welche Parameter des Beschleunigers die Modell-
bildung der Phasenregelung beeinflussen, streift dieses Kapitel die physika-
lischen Grundlagen. Es wird deutlich, daB die Phasenregelung notwendig ist,
um unerwiinschte Dipolschwingungen zu dimpfen, die die Lebensdauer und
Stabilitdt des Teilchenstrahles verringern.

o p(t), Gewiinschter Teilchenimpuls
o B(t), Dipolmagnetfeld, aus p(t) abgeleitet
o fa(t), Umlauffrequenz, aus p(t) und realem B(t)
abgeleitet
o A(t), Amplitude der HF-Spannung, aus p(t) und aus
adiabatischen und dynamischen Randbedingungen
abgeleitet
o ¢(t), Phasendifferenz zwischen Teilchenstrahl und
HF, aus f{t), A(t) sowie p(t) abgeleitet
in Echtzeit mit Rampengeneratoren zur Verfiigung
* iiberwacht den Status des Beschleunigers und erlaubt die
Verénderung von Parametern und die Bedienung
* synthetisiert aus den Vorgaben der Rampenfunktionen
digitale [ fa(t), A(t) und ¢(t) das Analogsignal A-sin (2 & f, t + ¢)
HF-Technik * mifit und regelt die Phasendifferenz zwischen
HF-Vorgabe und Teilchenstrahl aus
* kompensiert die Phasenliufe der analogen Systeme
* verstirkt das synthetisierte Signal
analoge * liefert Hochfrequenzspannung am Beschleunigerspalt
HF-Technik * ermdglicht Strahlpulsdetektion und Verstirkung
* Filterung von Analogsignalen
* 148t sich von der Leittechnik ansteuern
Beschleuniger- | ® beeinfluBlt den Teilchenstrahl iiber
Ring o B(t), Dipolmagnetfeld zur Ablenkung
o Einstellung der Optik zur Fokussierung
¢ ist mit Hilfe von Diagnostik beobachtbar
¢ ist Vakuum-"Rennbahn” fiir Protonen
* liefert longitudinales Strahlteilchensignal zur HF-
Phasenregelung
Tabelle 3.1-1: Aufgaben der einzelnen Teilsysteme

Um einen Beschleuniger zu konstruieren und zu betreiben, wird das Wissen aus
verschiedenen Disziplinen benitigt. Das Hochfrequenzsystem eines Beschleu-
nigers verlangt Kenntnisse aus den Gebieten Beschleunigerphysik, analoge
Hochfrequenztechnik, Digitaltechnik und Computerprogrammierung.
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Die einzelnen Teilsyteme, die aus der Sicht der Hochfrequenztechnik im
Synchrotronbetrieb zusammenarbeiten miissen, sind: Leittechnik, digitale HF-
Technik, analoge HF-Technik und die Komponenten des Beschleunigerrings, die
dynamisch mitgesteuert werden. In Tabelle 3 sind die Aufgaben der einzelnen
Teilsysteme aufgefiihrt.

Die Beschleunigerphysik, reduziert auf die Beschleunigerentwicklung, be-
. schreibt zum einen das Verhalten eines einzelnen speziellen Teilchens und zum
anderen die Eigenschaften eines Teilchenpulks. Das synchrone Teilchen bewegt
sich auf einer bestimmten Sollbahn (Orbit) durch den Beschleuniger. Es hat eine
bestimmte Energie, einen entsprechenden Impuls, und sein Verhalten 148t sich
mit den Gesetzen der relativistischen Mechanik beschreiben. Ein Teilchenpulk
dagegen wandert nach statistischen GesetzmiBigkeiten um das synchrone Teil-
chen herum. Die beschreibenden Parameter sind die mittlere Energie, bzw. der
Impuls der Teilchen, die Energie- bzw. Impulsunschiirfe und die Phasenraum-
verteilung. Makroskopisch 148t sich der Teilchenstrahl als elektrisches Detektor-
signal nachweisen.

3.1. Beschleunigertheorie

Zunichst wird das Verhalten des synchronen Teilchens - bei COSY ein Proton -
betrachtet. Es lduft auf einer idealen Bahn, der Sollbahn, im Beschleunigerring
um und besitzt eine Gesamtenergie Eges, die sich in die Ruheenergie Eg und die
kinetische Energie T aufteilen 148t. Mit der Ruhemasse mg und der Gesamt-
masse Mges gelten die Zusammenhiinge:

Eges = EO +T= mo(:g +T= mges-cg = ‘Y-mo.cg (3.1-1)

Der Faktor y kann als relativistische Massenzunahme interpretiert werden. Die
Ruheenergie des Protons (siehe A.1) liegt bei ca. E¢ = 938 MeV. Die Geschwin-
digkeit vy des synchronen Teilchens wird mit B relativ zur Vakuum-Lichtge-
schwindigkeit ausgedriickt: vg = B-co.
Mit den Zusammenhingen

B= l-l,bZW.'Yz=—L

v 1-p°

wird aus der kinetischen Energie T des Protons mit Hilfe von Y=1+T/Ey, die
Geschwindigkeit vg oder sein Impuls p = B-y-mp-co bzw. cp = B-y-Eq bestimmt.

(3.1-2)

ispiele fii nen; _
Kin. Energie T ¥ B P
bei Injektion in COSY II 40 MeV 1,0426 0,283 273 MeV/cy
nach Beschleunigung [ 2,5 Gev 3,6625 0,962 3,3 GeV/cy

Die iiber die Injektionsleitung in den Beschleunigerring gelangten Teilchen
sollen auch wihrend der Beschleunigung im Ring bleiben. Dazu wird der Teil-
chenstrahl durch ein magnetisches Fihrungsfeld so beeinflult, daB seine Bahn
innerhalb des Vakuumrohres verliuft, ohne »anzuecken“. In den halbkreisfor-
migen Sektionen des Beschleunigers bendtigt man eine ablenkende Kraft, die
den Teilchenstrahl insgesamt um 180° lings eines Kreisbogens ablenkt.

16



Dies geschieht mit Dipolmagneten, deren B-Feld parallel zum Normalenvektor
auf die vom Beschleunigerring eingespannte ebene Fliche orientiert ist. Auf den
geraden Strecken des Beschleunigers befinden sich Quadrupole, die ab-
wechselnd fokussierend und defokussierend auf den Teilchenstrahl einwirken
und ihn dhnlich biindeln wie eine Linsenleitung einen Lichtstrahl.

Bei COSY bewirken insgesamt 24 Dipolmagnete die Ablenkung des Teilchen-
strahls in den beiden halbkreisférmigen Sektionen. Das Magnetfeld B(t) mu8 in
einem festen Verhiltnis zur kinetischen Teilchenenergie T(t) stehen, damit die
Bahnkurve ausnahmslos innerhalb des Strahlrohrquerschnitts liegt - sonst geht
der Strahl durch Wandkontakt verloren.

Auf der elektrischen Seite stellen die Dipole eine Induktivitit mit Eisenkern und
Verlusten dar. Durch Erhtéhung des Stromes erhsht sich das Magnetfeld. Dieser
Zusammenhang ist durch den geblechten Eisenkern bei hoheren Stromen und
Magnetfeldern B(t) > 1 T aufgrund von Sittigungserscheinungen nichtlinear.
Die Netzgerite beschrinken die schnellste Magnetfeldinderung auf ca. 1T/s
und begrenzen mit dieser Zeitkonstante alle anderen zeitlichenen Abliufe bei
einem Beschleunigungszyklus. Wihrend der Beschleunigung ist durch das
Magnetfeld vorgegeben, welche Energie die geladenen Teilchen haben diirfen,
damit sie sich auf einer stabilen Bahn befinden. Die Magnetfeldinderung dB/dt,
die proportional der Impulsinderung des synchronen Teilchens dp/dt ist, be-
stimmt somit, wieviel Energie die Teilchen pro Umlauf aufnehmen miissen.
Tatséchlich wird bei der Beschleunigung eine stiickweise lineare Impulsrampe
mit parabolischen Ubergingen als Vorgabe verwendet: p(t) =<t - tg.

Das Magnetfeld B(t) der Dipole ergibt sich mit dem Kriimmungsradius p (ca.

7m) und der Elementarladung e aus der Bedingung fiir einen Gleichgewichts-
orbit zu [STO-91}:

B(t) = S0P (3.1-3)
e p
Die Grundwelle der Teilchendichte des Strahles steht in einer bestimmten Pha-
senbeziehung zur beschleunigenden Hochfrequenz. Zur Vereinfachung wird
das synchrone Teilchen betrachtet, das mit einer Phasendifferenz ¢s den Be-
schleunigerspalt passiert und durch das dort anliegende elektrische Feld einen
Energiezuwachs (oder eine Abnahme) dT erfihrt. Das synchrone Teilchen ge-
winnt pro Umlauf durch den Beschleunigerspalt, an dem eine sinusférmige
Spannung Uy, anliegt, die Energie
dB(t) 3.14)

ep-B(t) LepB(t) . . .

- = % , mit B(t) = el
fw = co / L ist die Umlauffrequenz eines Teilchens, das mit Lichtgeschwindigkeit
in dem L = 183,5 m langen Beschleunigerring umlaufen wiirde.
Gleichung 3.1-4 beschreibt den Zusammenhang zwischen Magnetfeldsinderung,
bzw. Impulsinderung und erforderlicher Beschleunigungsspannung fiir das
gedachte synchrone Proton. Alle anderen Teilchen sind etwas schneller oder
auch etwas langsamer als das synchrone Teilchen, das mit der Frequenz f, um-
lduft, und befinden sich auf einer anderen Bahnkurve. Ist ihr Impuls zu sehr
verschieden von dem Impuls ps des synchronen Teilchens, so gehen sie durch
Kontakt mit der Strahlrohrwandung verloren.

dT = Up - sin (¢g) =
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Wie Gleichung 3.1-4 andeutet, ist ein Abtausch zwischen Phasenwinkel ¢s und
Amplitude der Beschleunigungsspannung U}, méglich. Einerseits ist die maxi-
male Amplitude durch die maximale HF-Leistung begrenzt, andererseits be-
wirkt ein zu groBer Phasenwinkel eine schlechtere Energiefokussierung der
Teilchen (siehe auch [EDW-73]). Im Gegensatz zu Beschleunigern mit analogem
Phasenregelsystem kann bei COSY der Phasenwinkel vorgegeben werden. Bei
der in Bild 2.1-2 angegebenen Standardrampe wird ¢s zu max. 15° gewihlt.

Der Strahlrohrdurchmesser, sowie der effektive Wirkungsradius der Magneten
bestimmen die Impuls-Akzeptanz dp/p der Maschine, d.h. die erlaubte Impuls-
abweichung Ap. Angenommen, ein Teilchen habe den Impuls P = ps + Ap. Dann

stellt man in linearer Niherung die Abweichung der Umlauffrequenz

Af_(L_1)Ap_, Ap ((ég)z)

fs —(v% Yﬁ) ps =" ps * \Bs (3.1-5)
fest. Der Frequenzdispersionsfaktor 7 ist definiert als

n=1.1 mity, =22 fir COSY . (3.1-6)

1
R

Die Transitionsenergie: Eir = Eo-y¢r ist von der Einstellung der Magnete ab-
héngig. Aus y = yir folgt 1 = 0 und die Teilchen befinden sich in einem instabilen
Zustand, in dem Umlauffrequenz und Impuls voneinander unabhiingig sind.
Die Phase ¢s muB dann in weniger als 50 ys von ¢s auf 180°-¢s, also um etwa 150°
umgeschaltet werden, um die Teilchenverluste gering zu halten. Diese Um-
schaltung spricht fiir eine digitale Realisierung der HF-Signalsynthese. Wie im
Anhang in Bild A.2.1-3 zu erkennen ist, muB das Verhalten der Beschleuniger-
kavitit bei einer schnellen Phaseninderung beriicksichtigt werden.

Wihrend der Beschleunigung lassen sich so zwei Fille unterscheiden:

Y<Yer :1>0; stabil fiir 0 < ¢ <7 ; bei COSY: ¢ = 15° ; (siehe Bild 3.1-1) 3.1-7)

Y> Yr : N<0; stabil fiir % < ¢s < ; bei COSY: ¢ = 165° ; (siehe Bild 3.1-2) (3.1-8)

-
¢s t
A: Synchrones Teilchen

B: Verspétetes Teilchen
Bild 3.1-1: Bedeutung des Phasenwinkels und Veranschaulichung des Koordi-
natensystems unterhalb der Transitionsenergie, y < i (siche [WIL-771)



Aufgrund der Frequenzdispersion iibt die Hochfrequenz einen stabilisierenden
Effekt aus, indem durch geeignete Wahl des Phasenwinkels ¢s Teilchen, die
etwas zu langsam sind, etwas mehr beschleunigt werden und Teilchen, die zu
schnell sind, etwas weniger beschleunigt werden. Dies zeigt Bild 3.1-1: Das
etwas zu langsame Teilchen B, das verspitet eintrifft, wird durch eine héhere
Spannung am Beschleunigerspalt stirker beschleunigt.

Wird der Phasenwinkel ¢ zu groB eingestellt, verkleinert sich der stabilisie-
rende Bereich und der Teilchenverlust bei Beschleunigung wird gré8er. Diese

Begrenzung des Phasenwinkels auf 15° verlangt nach einer minimalen HF-
Amplitude Apin. Die maximale HF-Amplitude wird durch die Akzeptanz des

Beschleunigers, und die Belastbarkeit des Resonators begrenzt.

‘ Kavitéat '

A: Synchrones Teilchen
B: Verspitetes Teilchen

Bild 3.1-2: Stabiler Phasenbereich oberhalb der Transitionenergie, ¥> Yir

Der Energiegewinn eines Teilchens pro Umlauf betrigt:

AE = e-Ug(sin ¢ - sin ¢g) 3.1-9)
Oberhalb der Transitionenergie fiihrt ein Energiegewinn kaum noch zu einer
Geschwindigkeitserhéhung, wohl aber zu einer Verlingerung der Bahnkurve
aufgrund der hoheren effektiven Masse des Teilchens, so daB ein Teilchen mit
hoherer Energie spiter eintrifft. Dies ist in Bild 3.1-2 gezeigt. Das spiter ein-
treffende Teilchen B hat die hohere Energie und wird deshalb einer geringeren
Beschleunigsspannung beim Passieren der Kavitit ausgesetzt. Das Problem mit
der Transition liBt sich vermeiden, indem man einen Beschleuniger aus
mehreren Ringen fiir jeweils verschiedene Energiebereiche zusammensetzt.

Die Bewegungsgleichung der Synchrotronschwingung wird hergeleitet aus dem
Energiezuwachs, den ein nicht synchrones Teilchen (¢ # ¢5) pro Umlauf erfihrt
(Gl. 3.1-9).

2 - 2 -
. . EoB vo _ g vEoB 1o
dE =e- - =EoAy=-422 % __d 200 7Y (3.1-10)
e-Ug(sin ¢ - sin ¢5) = Eg-Ay=-d ot dt  2nnf

Daraus folgt die klassische Differenzengleichung fiir die Synchrotronbewegung:

Eo-B2-y6
e-Uq(sin ¢ - sin ¢g) + L 202 V¢ _, 3.1-1)
dt 21t-'r]f‘2

AuBer bei ytr darf man annehmen, da8 sich B, y, 1 und f nur langsam im Ver-
gleich zur Synchrotronschwingung verindern. Dann resultiert:
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" + 2n-e-Ug - nf2

¢ (sin ¢ - sin ¢g) =0 3.1-12)
EoB v
Fiir kleine Amplituden (¢ - ¢s << 1) folgt die linearisierte Schwingungsgleichung
&; + 21C-eoU0 . nf CoSs ¢S:| (¢ - ¢S) =0 (3.1_13)
Eo-B v
mit der Resonanzfrequenz
fo=f ,\/ eUo M e L (3.1-14)
2n-Eo-B -y

Der Teilchenstrahl stellt demnach ein schwingfihiges System dar, da8 durch
die linearisierte Synchrotronschwingungsgleichung

d2 d

d_tg’ma‘llmgq,:o (3.1-15)
mit

o: Phasenabweichung mit Bezug auf das synchrone Teilchen

wg/27 : Synchrotron-Frequenz (ca. 1 kHz bei COSY)

a-g;: : Déampfung der Dipolschwingung

niherungsweise beschrieben wird. Im ungedimpften Fall, bei Beschleunigern
fiir Protonen oder schwere Ionen, gilt a = 0 und der Teilchenstrahl wird durch
die ungedidmpfte Schwingungsgleichung nach 3.1-16 beschrieben.

B(s) - (3.1-16)

s2 + @2 °
Die Ubertragungsfunktion B(s) wird fiir die Modellierung des Phasenreglers in
Abschnitt 5.1 benttigt, wobei sich der Funktionsname B(s) an Kapitel 5 anlehnt.

3.2. Anforderungen und Limitationen

Die Kurzzeitanforderungen wihrend der Beschleunigung unterscheiden sich
von den Langzeitanforderungen im Speicherbetrieb. Zu den Kurzzeitanfor-
derungen zihlt die schnelle zeitliche Veréinderbarkeit der Parameter Ag, f, und

¢s. Die Frequenzauflésung, sowie die innerhalb eines Taktschrittes mogliche
Frequenz- und Phasenvariation garantiert das NCO-Prinzip. Zu den Langzeitan-
forderungen zihlt z.B. eine hohe Frequenzstabilitit, um verschiedene Experi-
mente unter reproduzierbaren Bedingungen ausfiihren zu kénnen und ein ge-
ringes Phasenrauschen des eingesetzten Frequenzgenerators, um den Strahl
nicht ,aufzuheizen“, d.h. der stochastischen Kiihlung oder der Elektronen-
kiihlung entgegenzuwirken. Das Phasenrauschen des Hauptoszillators beein-
fluBt die Synchrotronseitenbinder des Strahles und regt so ungewollt Insta-
bilitdten an.



Die Anforderungen an das Hochfrequenzsignal Ag sin (2 © f3 t + ¢5) lauten

zusammengefaft:

o Einstellbereich der Amplitude Ag: 0V...5 kV

. zeitliche Amplitudenénderung dA / dt = 5 kV/100us beim Bunchen,
begrenzt durch die Giite Q) der Kavitit und den Amplitudenregler

. Amplitudengenauigkeit dA/A: 10 V/ 5 kV <=> 55 dB Dynamikbereich

geforderter Einstellbereich der Frequenz fy: 450 kHz...1572 kHz

realisierter Einstellbereich des Synthesizers fa: 400 kHz...2500 kHz

realisierter Abstimmbereich der Kavitit f,: 450 kHz...1800 kHz

maximale Frequenzinderung df / dt: 4 MHz / s, resultiert aus schnellster

Magnetfeldinderung 1T /s

. Frequenzauflésung df / f: 1 Hz /1 MHz = 10-6, entspricht der 19 bit Werte-
auflésung der Stromvorgabe fiir das Dipolmagnetfeld B(t)

o Phaseneinstellbereich ¢g: 0°...360° , fiir y-Transition und Phasenkorrektur

. zeitliche Phaseniénderung bei Transition: d¢ / dt = 180° / 50us, begrenzt
durch die Giite der Kavitit Q)

o absolute Phasengenauigkeit: d¢/¢ < 0,5°/360° (siehe Bild 7.5-4)

° relative Phasenauflésung zur Fehlerkompensation : A¢ = 0,01°

3.3. Simulation des Teilchenstrahls

Fiir die Simulation der Teilchenbewegung im Phasenraum wird ein System
zweier gekoppelter Differenzengleichungen verwendet, das fiir jedes betrachtete
Teilchen einzeln berechnet wird:

Ty =g + %%Q {sin(¢n) - sin(os) }
, (3.3-1)

Dabei bezeichnet n die Nummer des Teilchenumlaufs und h-ws I1, = OE, be-
schreibt die Energieabweichung vom synchronen Teilchen. Die Phase des syn-
chronen Teilchens, das mit der Kreisfrequenz s umliuft, ist ¢5 und die der
asynchronen Teilchen ¢, im n-ten Umlauf. Bei COSY gilt weiterhin h = 1.

Die angewendete Simulation in TurboPascal beriicksichtigt nur die longitu-
dinalen Strahleigenschaften.Die Optik des Beschleunigers wird durch den
globalen Parameter n (siche Gl. 3.1-6) in Rechnung gestellt. Die Simulation wird
fiir die Nachbildung des Signals verwendet, das der Strahlteilchenphasensensor
(siehe Kapitel 4) wihrend des Bunchens erfaBt. Daraus resultiert ein Kriterium
fiir die Umschaltung von gesteuertem auf geregelten Betrieb. Fiir die Simulation
geniigt eine einfache Bewegungsgleichung:

x[n] := x[n] + v[n]-t ~ (3.3-2)

Fiir jedes n-te der Nges simulierten Teilchen (mit Nges = 500...2000) werden vier
Parameter in Feldvariablen abgelegt: x[n], v[n], e[n] und 1[n].
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Das Feld x[n] bezeichnet den aktuellen Ort des n-ten Teilchens , das sich mit der
individuellen Geschwindigkeit v[n] lings der Bahn des synchronen Teilchens
bewegt. In Feld e[n] ist die kinetische Energie des Teilchens abgelegt und in 1[n]
die Bahnliinge seines Orbits. Der diskrete Zeitschritt der Simulation 1 = 500 ns ist
so gewihlt, daB er kleiner ist als die minimal mogliche Umlaufzeit (ca. 600 ns)
eines Teilchens im Beschleuniger. Die Geschwindigkeit v[n] eines Teilchens ver-
dndert sich nur, wenn es den Beschleunigungsspalt durchquert.

Dessen Linge ist mit ca. 12 mm fiir die Simulation vernachlissigbar gegeniiber
der Linge der Sollbahn lp = 183,5 m. Beim Durchgang durch die sinusférmige
Spannung U mit der Frequenz f nimmt das jeweilige Teilchen eine kinetische
Energie dT = e-U-sin(2x f t - ¢) auf. Die Phasenbeziehung ¢ ergibt sich aus dem
Zeitpunkt t., bei dem das Teilchen den Spalt passiert.

Die Simulation lduft folgendermaBen: Nach der Vorgabe der Startbedingungen
wird fiir jedes Teilchen pro Zeitintervall t die Bewegungsgleichung (3.3-2) ange-
wendet. Das aktuelle Zeitintervall ist mit der Laufvariable dt verkniipft.

Ist der zuriickgelegte Weg eines Teilchens x[n] gréBer als seine Umlaufstrecke
I[n], so hat es den Beschleunigungsspalt, der sich ohne Beschriankung der All-
gemeinheit bei x = 0 befindet, passiert. Der Energietransfer verindert die
kinetische Energie, aus der dann Geschwindigkeit, Ort und Bahnlinge des
Teilchens nach folgenden Formeln neu berechnet werden.

te := (x[n] - 1[n])/vIn] (nach Spaltquerung vergangene Zeit )
de := U-sin(2rnf-dt-t-2nf-t.) (Energietransfer)
e[n] := e[n] + de (Neue Teilchenenergie)
Y :=1 4+ e[n]l/Eg
vin] := (1 - 1/72)0,5 .y (neue Geschwindigkeit )
x[n] := v[n]-t¢ (Ort des Teilchens nach Beschleunigung )
l{n] := 80 m + 2-ro-Yo (Neue Bahnlinge)
40,6 MeV
dt=1

e[n]
40 MeV
39,6 MeV T I !

x[n]

Bild 3.3-1: Phasenraumverteilung und Phasenmonitor-Signal bei Injektion
mit einer kinetischen Energie der Protonen von 40 MeV



Die Startbedingungen sind der Situation des Einfangs (,Bunchen“) eines im Be-
schleuniger vorhandenen Teilchenstrahls angeglichen. Der Teilchenpulk wird
mit einer gegebenen Energieverteilung um die EinschuBenergie von 40 Mev ini-
tialisiert, hier: e[n] := 40 MeV + 0,2 MeV.

Mit gleicher Skalierung wie Bild 3.3-1 in verkleinerter Darstellung:

Bild 3.3-2: Verinderung zu Bild 3.3-1 nach 1
dt =200
Pre ey
Rerdes 2Rt
3@;“%}%—%’;‘ 5
N "*ﬁ*"gﬁ
RS

EE7 5 3

imulationsschritten

Bild 3.3-3: Veridnderung zu Bild 3.3-1 nach 2 1mulationsschritten
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Bild 3.3-4: Verinderungen zu Bild 3.3-1 nach 500, 1000, 2000 und 5000 Schritten

Aus der kinetischen Energie eines Teilchens werden y und B und daraus die Ge-
schwindigkeit v[n]:= B-cy bestimmt. Die individuelle Bahnlinge lautet
1[n] := 80 m + 2-r¢-y/yp. Fiir das synchrone Teilchen mit der Energie 40 MeV erge-
ben sich Y9 und die Bahnldnge 1y unter der Annahme, dafl die Bahnlinge des
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Teilchens auf den halbkreisformigen Sektionen vom Dipolmagnetfeld bestimmt
wird. Die Bahnkurve lings einer dieser Sektionen erstreckt sich iiber rg = 1g -
80 m, wobei 80 m die Linge der geraden Strecken ist. Fiir den Ort wird an-
genommen, da die Teilchen zunichst wie eine Perlenkette aufgereiht sind:
X[n] = lo'n./Nges .

Bei einer Simulation wurden 2000 Teilchen simuliert, und Zwischenergebnisse
nach 1, 100, 200, 500, 1000, 2000 und 5000 Simulationsschritten festgehalten (siehe
Bilder 3.3-1 bis 3.3-4).

Die einhiillende Kurve im Phasenraum wird als ,Bucket® bezeichnet und ist nur
durch HF-Parameter (f, A, ¢5), nicht durch Teilcheneigenschaften bestimmt.

Der Kern des Teilchenpakets (Bunch) rotiert im Phasenraum mit der Synchro-
tronkreisfrequenz

_ e-Ugp m-cos(ds) 3.3-3)

Qs°_m°°\/2nEo Y » N-cos(¢s) > 0

und .
Qso=0fliry=" (3.34)

Bei COSY gilt als Sollwert yir = 2,2. Die maximal denkbare Umlauffrequenz f.,
ergibt sich bei Lichtgeschwindigkeit zu

moo=2nf;,=21t% (3.3-6)

Bei COSY ist L = 183,5 m => f.. = 1,6349 MHz; w.. = 10,27-106 1/s.

Fir die Injektion bei COSY lassen sich folgende Vergleichswerte ermitteln

¢s =15° T = 40 MeV, Up =5 kV => y=1,0426 ; n=0,71326; B =0,283;Q4 = 7691 Us.
Es dauert Ty, = 27/ Qg, = 817 us, bis ein Proton einmal den Phasenraum durch-

laufen hat. Teilchen, die dagegen auf dem &#uBeren Bereich des Buckets
umlaufen, benétigen eine viel héhere Umlaufzeit. '

maximalen h

Die digitale Phasenregelschleife muB also mindestens diese Frequenz ver-
arbeiten und ausregeln kénnen.

ie andere Erkenntnis 1 :

Nach ca. 500 Umlidufen detektiert der Phasensensor ein verwertbares Strahl-
signal. Eine Uberwachung der Amplitude des vom Phasensensor gemessenen
Signals auf Uberschreitung einer vorgegebenen Schwelle ist ein geeignetes
Kriterium, um nach dem Bunchen vom gesteuerten Betrieb auf den geregelten
Betrieb umzuschalten. Alternativ ist auch eine Triggerung mit einem Zeitgeber
ca. 1 ms nach dem Beginn des Einfangvorgangs denkbar.



4. Strahlpulsdetektion

Der Phasenmonitor als Sensor empfiingt die longitudinale Position des Teilchen-
strahles. Der Signalaufnehmer ist als elektrostatischer Pick-Up ausgelegt, d.h.
die geladenen Teilchen, die sich innerhalb eines Zylinders befinden, influen-
zieren darauf eine proportionale Spannung. Zur Funktionsweise siche Bild 4-1.

Zum Vorverstéarker

keramische Durchfiihrung
als VakuumverschiuB:

S

Ce=Cy+ CSpaIt

Strahirohr

Protonenstrahl

isolierender Spalt:
CSpalt

Bild 4-1: Elektrostatischer Pickup

4.1. Auslegung des Signalaufnehmers

Der in Bild 4-1 gezeigte Pickup vermittelt nur eine Vorstellung von der Funktion.
Die relevanten Abmessungen des elektrostatischen Aufnehmers kénnen aus
Bild 4.1-1 entnommen werden. Am Typ-N-Anschlu8 stellt man eine Kapazitit
Ce = 145 pF fest, die sich aus der Kapazitit des inneren Zylinders gegeniiber dem
dufleren Zylinder Cspalt und der Kapazitit der Vakuumdurchfiihrung Cq zu-
sammensetzt. Der Gleichstromwiderstand ist groBer 20 MQ. Eine erste Reso-
nanz tritt bei 70 MHz auf. Ahnliche Signalaufnehmer werden fiir die Strahl-
diagnose (siche [BOJ-89)]) eingesetzt, um die transversale Ablage des Teilchen-
strahls von der Sollbahn zu registrieren. Zu diesem Zweck sind sie geschlitzt -
und bestehen aus zwei elektrisch getrennten Sektionen fiir die Detektion der Ab-
weichung in vertikaler und horizontaler Richtung. Ein solcher Positionsmonitor
weist an den Anschliissen eine Kapazitit von ca. Ce = 115 pF auf und die ersten
Resonanzen werden bei ca. 100 MHz beobachtet.



Typ-N-Vakuum-
durchfiihrung und
AnschluB3

/ 7

150 mm /
innerer Zylinder als
Signalelektrode

umschlieBender
Zylinder als
Masseelektrode

60 m

¢ | =130 MM ——

ER -

Bild 4.1-1: Abmessungen der Elektroden des Phasenpickups

Nach Bild 4.1-1 weist die tatsidchliche Bauform keinen runden, sondern einen
rechteckigen Querschnitt auf, weil der Phasenmonitor in einer der halb-
kreisformigen Sektionen des Beschleunigers (Position “PU” in Bild 2.1-1) ein-
gebaut ist. Dort werden Vakuumkammern mit rechteckigem Querschnitt ein-
gesetzt. Dies beeinfluBt allerdings nicht das Funktionsprinzip:

Die innere Elektrode integriert iiber ihre Linge 1. die auf ihr influenzierte
Ladung:

t+At
Qe(t) = f i(t) dt = ip(t) - At 4.1-1)
t

1
Dabei beschreibt At = E—i— die Flugzeit eines Protons durch den Zylinder. An der
0

Innenelektrode resultiert die Spannung:
Qe(t) _ip(t)-1e
t) = =
Ue( ) Ce Ce B % . (4.1—2)
Diese Gleichung ist giiltig fiir Bunchléngen >> l,, eine Bedingung, die bei COSY
erfillt ist. Aus der Gleichung ug(t) = Z¢q ip(t) findet man eine reelle Koppel-
impedanz zwischen Teilchenstrom und MeBsignal:

__le
2e0= CeBeco 4.1-3)
| B Zeo
0,28 10,3 Q
0,96 3,0 Q




Der Wellenwiderstand der ,Leitung“ zwischen Elektrode und Gehiuse ergibt
1

sichfirB=12zuZ;= Ceeco und betrigt damit Zg =~ 2,88 Q .

Die im Beschleuniger bewegten, geladenen Teilchen kénnen als ein Strom Iy

betrachtet werden. Der mittlere Strom, ergibt sich als Gleichstromanteil aus:

Iho = N ‘;;0 ﬁ. Dabei ist N (107...109---1011) die Anzahl aller Protonen im
Beschleunigerring COSY. Das Produkt (co-B) beschreibt die Teilchengeschwin-
digkeit. Mit dem Umfang der Teilchensollbahn Lo = 183,5 m sind folgende Mittel-
werte fiir den Strahlstrom I und die MeBspannung ueg zu erwarten:

N B Jho Ueo.
o LAEJ&
107 0,28 0,73 7,5
107 0,96 2,5 7,5
109 0,28 73 750
109 0,96 250 750

Fir die Phasendetektion ist die genaue Kenntnis der Amplitude nicht notwen-
dig. Die Amplitude sollte allerdings gro8 genug sein, um den Dynamikbereich
des DA-Wandlers des Phasenreglers (siche Bild 5.3-8 und Abschnitt 6.4.1)
sinnvoll auszunutzen.

Das Signal von der Aufnehmerelektrode gelangt auf einen breitbandigen, hoch-
ohmigen Vorverstirker als Impedanzwandler (470 kQ — 50 Q) mit Spannungs-
verstirkung 4. Der Frequenzbereich erstreckt sich bis ca. 200 MHz (bei -3 dB), so
daB der Phasengang im Bereich von 400 kHz bis 1,6 MHz flach verlduft. Aus
Stiickzahlgriinden wird ein BPM-Vorverstirker der Strahldiagnose (Schaltbild
siehe 4.1-2) eingesetzt.

Das Schaltungsprinzip wird z.B. auch fiir Aktivantennen im Mittel- und Kurz-
wellenbereich (siehe [HEN-88] oder [BEC-91]) angewendet.

+8V +sv
T1 R3 L
BF247A 880
G. 1
’ CLC404 I 100nF  Ty0 N.Kabel
Ri —ls _;. NC N g_ = als Ausgang
100 -In +Vs
: R4 3 +in Outfé — *l( o
99 [] -Vs NC— R8
§ c7
R2 5V Re 50 47uF
470k x . ' — 395
~T~C6 untere Grenzfrequenz ca. 1 Khz
N\ 10uF
/7

4x HP5082-2805 '-!-"

Bild 4.1-22 Hochohmiger Vorverstirker und Impedanzwandler 470 kQ -> 50 Q,
Schaltplan nach Unterlagen vom KFKI, Budapest (siehe [BOJ-89])
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Um das Signal-/Rauschverhiltnis bei kleinen Teilchenzahlen zu verbessern,
sollte ein Filter mit der aktuellen Beschleunigerfrequenz mitgestimmt werden.
Bei dem Entwurf handelt es sich um ein mit Kapazititsdioden abgestimmtes
Filter mit einer einstellbaren Stufenverstirkung von 2, 10 oder 100, wobei drei
Stufen hintereinandergeschaltet sind. Der DurchlaBbereich ist von 450 kHz bis
1,6 MHz ohne Bandumschaltung durchstimmbar. Die Simulation eines solchen
Filters mit Differenzengleichungen zeigt, daB die Durchstimmung innerhalb
des gewiinschten Frequenzbereiches mit der Geschwindigkeit 4 MHz/s keine
wesentliche Verschlechterung des Phasenganges mit sich bringt. Die Gesamt-
giite des dreikreisigen Filters wird, um einen flachen Phasenverlauf zu erhalten
zu Q = 50 gewihlt, woraus die Simulation eine Phasenabweichung kleiner 0,05°
bei idealer Abstimmung ermittelt. Damit ist dieses Filter in seinen Eigen-
schaften mit dem idealisierten Beschleunigerresonator (siehe Abschnitt 2.3)
direkt vergleichbar, der ebenfalls mit der aktuellen Umlauffrequenz mitge-
stimmt wird.

Ein solches Filter, das in Bild 4.1-3 skizziert ist, wurde mit Operationsver-
stirkern aufgebaut. Wird die Verstirkung hoch genug eingestellt, so reicht das
Rauschen der ersten Stufe, um den letzten Operationsverstirker voll auszu-
steuern. Bei zu hoher Verstirkung wirkt das Filter als abstimmbaren Generator
fiir rosa Rauschen.

Es zeigte sich im Betrieb des Beschleunigers, daB die Kombination aus Vorver-
stirker (siehe Bild 4.1-2) und einem weitereren Operationsverstirker mit um-
schaltbar entweder 8 oder 28 dB Verstirkung als 50Q-Leitungstreiber zur Zeit
ausreicht. Es besteht erst Bedarf nach einem mitstimmbaren Filter nach Bild
4.1-3, wenn vergleichsweise geringe Teilchenzahlen im Beschleuniger er-
wiinscht sind.

Mit der in Bild 7.3-1 gezeigten Phasenmefeinrichtung kann ein solches Filter im
Betrieb durchgemessen werden. Der Phasengang wird bei einer Kalibrations-
messung gespeichert, um bei Bedarf digital korrigiert zu werden.

Vom Zum digitalen
Phasensensor Phasenregler

A,
—>>—%

e
e

Frequenzvorgabe Verstarkungsvorgabe

Bild 4.1-3: Skizze eines mitgestimmten Filters fiir die Phasendetektion
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4.2. Zusammenhang zwischen Phase und Schwerpunkt

Der Zusammenhang zwischen Schwerpunkt des Strahlpulses und Phase der
Grundwelle wird in [MEU-92] behandelt. Die Kernaussage ist, daB einige Grad
Unterschied zwischen detektierter Grundwelle des Teilchenstrahls und dessen
Schwerpunkt auftreten konnen. Dieses Verhalten kann aber bei Kenntnis der
Teilchenzahl im “Bucket” - ausgedriickt durch den Fiillgrad p - kompensiert

werden. Bild 4.2-1 skizziert die Zusammenhiinge zwischen der Phase ¢s des
synchronen Teilchens, des Strahlschwerpunktes ¢, und der Phase der Grund-
welle ¢p-1.

251

phase ¢ [°]
8

15 qewe=
0.0 0.10.20.30.4 0.50.60.7 0.80.9 1.0
bucket fill fraction u

Bild 4.2-1: Zusammenhang zwischen ¢g, ¢ und ¢p=1
Der Schwerpunkt einer Funktion mit beschrinktem Definitionsbereich kann

ermittelt werden, indem man die aus der Mechanik bekannte Formel fiir einen
Schwerpunkt bei x¢g anwendet:

j‘ fix)-x dx

_0
Xo= 1

jﬂx)dx
0

Eingang
T/
Teiler
‘ a o\c Speicher .
& |7 b T

_—
cStan Integration ﬁ ?- f Séagezahngenerator und —L—°

Integratoren mit Umlauf-| Ortdes
o Stop Integration

t frequenz synchronisiert Schwerpunkts
Bild 4.2-2: Analoge Schwerpunktermittlung eines Teilchenpulses

(4.2-1)
mit 0<x,<I

Yy
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Wird der zeitliche Verlauf des Strahlpulses digitalisiert und abspeichert, kann
ein Computer, der diese Formel abarbeitet, die gewiinschten Phasenbe-
ziehungen berechnen. Ein Beispiel fiir eine analoge Schaltung, die Gleichung
4.2-1 berechnet, ist in Bild 4.2-2 skizziert. Deren MeBergebnisse kénnen z.B. ver-
wendet werden, um die Fehler der Phasenmessung der Grundwelle zu
korrigieren.

Nimmt man fiir f{x) ein sinusférmiges Signal mit Gleichanteil k an:

fix) = sin(x +b) + k | 4.2-2)
so liegt der Schwerpunkt x¢, wenn die Integrale in den Grenzen von 0 bis 2%
ausgewertet werden bei:

“i(b) firk 0

Fir k = 0 ist der Schwerpunkt.; nicht definiert.

(4.2-3)

Xg="-

Die Form eines Strahlpulses ist in den Bildern 7.5-3 und 7.5-4 dargestellt. Es
handelt sich dabei um ein quasiperiodisches Signal, so daB das Spektrum
nahezu periodische Gestalt annimmt. Es treten im wesentlichen nur Frequenz-
komponenten bei Vielfachen der Umlauffrequenz f, auf, die von Synchrotron-
seitenbéndern eingerahmt werden. Die annihernd symmetrischen Pulsformen
deuten daraufhin, daB Schwerpunkt und sinusférmige Grundwelle der Pulse
nahe beieinander liegen, so daB Abweichungen durch eine passende
(heuristische) Anderung der Phasenvorgabe korrigiert werden kénnen.



5. Modellierung der Regelstrecke

Der Beschleuniger COSY ist eine komplexe Maschine, bestehend aus
Teilsystemen (Hochfrequenz, Magnete, Netzgerite, Leittechnik ...) mit zum Teil
verschachtelten Regelkreisen.

Grob vereinfacht, erzeugt der Funktionssynthesizer fiir COSY (siehe Bild 5-1)
gemdB Vorgaben des gewihlten Beschleunigungszyklus, ein Signal

Up = A(t) sin (2 = £y (t)-t + ¢s(t)).

Vorgegebene
Parameter:

f __s|Numerischer — U
a . V Kavitét / b [Teilchen-
O — Oszillator A ,’ Resonator strahi

SOl (NCO)
A —pp
Phasen- Phasen- |

G messer |« sonde
Bild 5-1: Der gesteuerte Betrieb bei COSY

Die am Beschleunigerspalt in der Kavitéit anliegende Spannung Uy, erzeugt dort
ein elektrisches Feld. Geladene Teilchen, die dieses durchlaufen, erfahren einen
Energietransfer in der Hohe AT = e-Up-sin(¢s), wobei ¢ die Phasendifferenz
zwischen synchronem Teilchen und dem elektrischen Feld beschreibt. Niheres
fiihrt Kapitel 3 aus. Eine Phasensonde stellt die Phasendifferenz zwischen Teil-
chenstrahl und Hochfrequenzsignal fiir Diagnosezwecke fest.

Dies ist der gesteuerte Betrieb, bei dem sich der Teilchenstrahl auf die Hochfre-
quenzspannung synchronisiert. Diese Betriebsart ist zu Beginn des Beschleu-
nigungszyklus’ notwendig, da der Teilchenstrahl noch keine fiir den Phasen-
detektor verwertbare Struktur aufweist (siehe 3.3), so da die Phase ¢g des ge-
dachten synchronen Teilchens noch nicht definiert ist. Dennoch muf3 die Fre-
quenz fy mit einer Genauigkeit von mindestens ca. 100 Hz (durch die Apertur
des Beschleunigers begrenzt) auf die Umlauffrequenz des Teilchenstrahls ab-
gestimmt sein.

Nach einigen hundert Strahlumliufen ist der Strahl gebuncht; damit hat sich
eine Phasenbeziehung zwischen Teilchenstrahl und Hochfrequenz herausge-
bildet. Wird jetzt beschleunigt, so stellt sich im Mittel eine geeignete Phasenbe-
ziehung ¢;s¢ zwischen Teilchenstrahl und Hochfrequenzsignal ein. Dies ist je-
doch mit sténdigen Ausgleichsvorgingen verbunden, den Synchrotron-
schwingungen. Diese werden vermieden, wenn nach dem Bunchen auf geregel-
ten Betrieb (siehe Bild 5-2) iibergegangen wird, bei dem die Phasendifferenz ¢
vorgegeben werden mufB. Jetzt wird die Beschleunigungsspannung mit dem
Teilchenstrahl synchronisiert. Im stationéiren Zustand, d.h. ohne Beschleu-
nigung, ist die Sollphase ¢g01} = 0, und es erfolgt im Mittel kein Energietransfer
zum Strahl. Bei der Beschleunigung wird das magnetische Fiihrungsfeld B
stetig erhoht, das festlegt, welche Energie der Teilchenstrahl aufweisen darf,
damit er auf seiner Sollbahn bleibt.
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Frequenz fy(t), Amplitude A(t) und Phase ¢5(t) werden zeitlich prizise mit der
Magnetfeldinderung koordiniert, um dem Teilchenstrahl genau soviel Energie
zuzufiithren, daB er tatsichlich der Sollbahn folgt. Die synchrone Variation von
Magnetfeld und Hochfrequenzsignal ist der Grund fiir die Namensgebung
»Synchrotron”. Anstatt die Phase vorzugeben, kann natiirlich auch die Frequenz
passend moduliert werden.

Vorgegebene
Parameter: Numerischer
ty—w| Oszillator
(NCO)
* Up
digitaler o Teilchen-|
s Phasen- Kavitat - strahl
regler
A —p 1
a Phasen- | Phasen- |
ist messer |« sonde

Bild 5-2: Der geregelte Betrieb bei COSY

Da sich die Magnete nicht ideal verhalten, miissen die Hochfrequenzvorgaben
leicht korrigiert werden. Dies geschieht, indem der Strahl so weit beschleunigt
wird, bis er durch Wandkontakt verloren geht. Durch vorsichtige Variation der
Parameter tastet man sich heuristisch an die richtige Funktionsvorgabe heran.
Die fiir dieses Vorgehen nitige Reproduzierbarkeit ist ein zusitzlicher Freiheits-
grad, den nur eine digitale Realisierung bietet.

Ein allgemeiner Regelkreis [MEY-79], bestehend aus Regler und Regelstrecke,
ist in Bild 5-3 dargestellt. Ein vorgegebener Sollwert wird mit dem Istwert ver-
glichen. Bei einer Abweichung erzeugt der Regler ein Korrektursignal als Stell-
gréBe.

- - - - - - - = = | StérgrﬁBe+ z
Stell-
Soll-_wl e o | Korrektur- p| Stellein- groBe | y »| Regel- y
wert | einrichtung richtung | strecke
Istwert MeBein- | \ RegelgroBe
. l -
Regler richtung

Bild 5-3: Aufbau eines allgemeinen Regelkreises

Ein spezieller Reglertyp ist der Phasenregler, dessen Blockschaltbild in Bild 5-4 ‘
gezeigt ist. In der Literatur hat sich dafiir der Begriff PLL (Phase-Locked Loop)
eingebiirgert. Das Eingangssignal u;(t) stellt den Sollwert dar, und das Signal
uz(t) entspricht dem Istwert. Ein solcher Phasenregler bildet die Basis fiir die
Hochfrequenzansteuerung bei herkémmlichen Beschleunigern, z.B. bei der GSI
(Darmstadt), dem TSR (Heidelberg) oder dem SATURNE II (Saclay, Frankreich).



Eingangssignal FM-Ausgangssignal

(t W(t)
—""_“ ) Phasen- L Schleifen- ug(t)

uslt) Detektor (PD) fitter (LF)
| Spannungsgesteuerter

Oszillator (VCO)

Bild 5-4: Blockschaltbild eines allgemeinen Phasenregelkreises [BES-87]

Das Eingangssignal des Reglers in Bild 5-4 sei:

u(t)=A1sin@xnf t+¢71) (5-2)
und der spannungsgesteuerte Oszillator (VCO) liefert:
up(t) =Agsin@nfot +¢2) (5-3)

Dann erzeugt der Phasendetektor (PD) eine Ausgangsspannung u4(t), die von
der Phasendifferenz A¢ = ¢2 - ¢1 und der Frequenzdifferenz Af = f5 - f; zwischen
den Signalen uj(t) und ug(t) abhéngt. Die Amplituden A; und Az der Eingangs-

signale sollen innerhalb eines definierten Dynamikbereichs keinen EinfluB auf
ud(t) haben. Eine solche Beziehung lautet fiir einen linearen Phasendetektor:

ug(t) = Ke(fa - f1) + Ko (02 - ¢1) . (5-4)
Das Schleifenfilter (LF, Loop Filter) reduziert hinter dem Phasendetektor vor-
handene unerwiinschte Mischprodukte und bietet die Moglichkeit, die Regel-
charakteristik zu modifizieren. Das Ausgangssignal ugt) beeinfluBt einen
spannungsgesteuerten Oszillator. Dieser wirkt integrierend und erzeugt us(t)
mit einer Frequenz fa nach einer Kennlinie der Form:

fa =fo+ Kvcoug(t) . (5-5)
Zu diesem Phasenregler existiert ein digitales Aquivalent (Bild 5-5), so da8 die
mit der Variable t zeitkontinuierlichen Gleichungen in zeitdiskrete Gleichungen
tiberfiihrt werden. Mit der Abtastrate f. gilt fiir die diskrete Zeit n der Zusam-
menhang n =t.-f. Die Signalverarbeitung iibernehmen digitale Rechen-
schaltungen, und das analoge Ausgangssignal ua(t) erzeugt ein DA-Wandler.
Der analoge Wert uj(t) nach Gl. 5-2 lautet ideal abgetastet und digitalisiert:

2nfy ?— + ¢1) (5-6)
Cc .
Der numerisch kontrollierte Oszillator (NCO) als Aquivalent zum VCO liefert:

21tf211-+¢2)
fe :

Der digitale Phasendetektor berechnet einen Ausgangswert ug(n), der linear von

der Phasendifferenz A¢ = ¢2 - ¢1 und der Frequenzdifferenz Af = f - f; zwischen
den Signalen uj(n) und ug(n), aber nicht von den Amplituden A; und A ab-
hingt, so daB die Beziehung lautet:
ug(n) = Ke(fz - f1) + Ko (02 - 01) = KeAf + KyAd (5-8)

Das digitale Schleifenfilter reduziert als TiefpaB hinter dem Phasendetektor vor-
handene unerwiinschte Mischprodukte und Aliasing-Komponenten und be-
einflult die Regelcharakteristik. Das Ausgangssignal des Filters ugn) steuert
einen NCO, der ug(n) nach Gl. 5-7 und der Vorschrift nach Gl. 5-9 ermittelt.

fo = fo + KNCo ur (n) (5-9)

uj(n) = A; sin

us(n) = Ag sin &-7)




Der NCO folgt im Unterschied zum analogen VCO von einem Takt auf den
néchsten nahezu trigheitslos der Steuerfunktion ugn), da er als digitales Sys-
tem eine analoge Bandbreite aufweist, die deutlich iiber der Signalfrequenz liegt,
wiéhrend ein analoger VCO als abgestimmtes BandpaBsystem nur iiber eine
vergleichsweise geringe Bandbreite verfiigt.

Eingangssignal ug(n) ug(n)
uy(t) ui(n) [Gigitaler digitales numerischer uyt)
—>Z. Phasen- — Schleifen- —®=1Q0szillator %
D Detektor filtter (NCO)
uo(n) J

Bild 5-5: Blockschaltbild eines digitalen Phasenregelkreises

Jetzt wird die Kombination des Phasenreglers mit dem Beschleuniger unter-
sucht. Die Regelstrecke aus Bild 5-3 zerfillt fiir die Modellbildung in die zwei
Teile ,Beschleunigerkavitit* und ,Wechselwirkung Beschleunigerkavitit
&> Teilchenstrahl“. Die Daten der Beschleunigerkavitit fiihrt Kapitel 2 auf. Sie
wird hinreichend genau dadurch beschrieben, daB pro Umlauf eines Protons ein
Energietransfer in der Hohe e-U-sin(¢s) stattfindet. Tatsichlich interessiert fiir
den Phasenregler nicht das Verhalten der Kavitiit als Resonator, sondern die Be-
einflussung der Phaseninformation. Dazu wird die etwas umfangreichere Her-
leitung der Modulationsiibertragungsfunktion eines Resonators aus dem
Anhang A.2 verwendet.

Ist die Kavitit als BandpaB auf die Sollfrequenz f; = f, abgestimmt, so darf nach

Gl. A.2.2-21 fiir die Phasenmodulation ein TiefpaB mit der Ubertragungs-
funktion K(s) nach Gl. 5-10 angenommen werden.
. | (5-10)
Kie) = sQ+nfr 1+s1k

Fiir die Zeitkonstante gilt: 1 = Q1 / (n-f;) wobei Q) die Giite des belasteten Re-
sonators (siehe Bild 2.3-7) beschreibt und f; die Resonanzfrequenz bedeutet. Der
Resonator wird iiber die Anderung der differentiellen Permeabilitiit Mra der
Ferritfilllung abgestimmt (sieche [HAM-93] und Abschnitt 2.3). Fiir das Ferrit-
material gilt ndherungsweise pra-Q-fr = const., so daB mit f; e (jira)-0:5 der Para-
meter Tx nahezu frequenzunabhiingig ist. Bei f, = 1 MHz stellt man bei COSY
eine Giite Q) = 25...35 in Abhiingigkeit von der HF-Amplitude fest, so da8 Tk im
Bereich um 10 ps variiert. Die Zeitkonstante 1 (siche Gl. A.2.2-23) wird fiir die
Modellierung zu ca. 5 ps unabhiingig von der Frequenz angenommen. Die
Eigenschaften aller analogen Komponenten mit geniigend hoher Grenzfrequenz

diirfen gegeniiber diesem TiefpaB vernachlissigt werden. Es ist ausreichend,
Kabel, Verstédrker und Phasensensor lediglich als Verziogerung zu beschreiben.

Fir den Teilchenstrahl miissen entweder Niherungen oder Simulationen ver-
wendet werden, um sein Verhalten zu beschreiben. Eine geschlossene Dar-
stellung der Ubertragungsfunktion Wechselwirkung ,Beschleuniger-
kavitdt <> Teilchenstrahl® ist nur fiir vereinfachte Fille verfiigbar. In Kapitel 3
wird die linearisierte Synchrotron-Schwingungsgleichung (3.1-16) mit
Dampfung hergeleitet. Bei einem Elektronenringbeschleuniger wird die
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Démpfung durch Synchrotronstrahlung in den Sektionen hervorgerufen, in
denen der Strahl abgelenkt wird. Dies wird z.B. bei dem Synchrotron BESSY! zur
Erzeugung von Synchrotronstrahlung héchster Brillanz ausgenutzt. Dieser
Déampfungsmechanismus fehlt bei Beschleunigern fiir Protonen oder schwerere
Ionen, da diese Strahlung dort nicht auftritt. Die Dampfung muB8 deshalb von
»aullen” mit Hilfe eines Phasenregelkreises hinzugefiigt werden, um die uner-
wiinschten Dipolschwingungen zu verringern und damit die Lebensdauer des
Teilchenstrahls zu erhéhen. Im ungedidmpften Fall (o« = 0) wird der Teilchen-
strahl entsprechend Gl. 3.1-16 und Gl. 3.1-17 beschrieben durch

2
2+
Damit ist die Modellbildung von Teilchenstrahl und Resonator weitgehend ab-
gehandelt. Die Beschleunigerkavitit wird als TiefpaB und der Teilchenstrahl als
Parallelschwingkreis modelliert. Alle anderen Komponenten, wie Kabel oder
Verstirker stellen einfache Verzégerungen dar. Im nichsten Abschnitt werden
die Komponenten zu einem PLL verkniipft. Dessen Simulation liefert Dimen-

sionierungshinweise fiir die digitale Strahlteilchenregelung.

5.1. Der Phasenregelkreis (PLL) eines Beschleunigers

Die folgenden allgemeinen Beschreibungen des Hochfrequenzsystems eines Be-
schleunigers lehnen sich an die in der Beschleunigergemeinschaft verbreitete
Notation nach D. Boussard in [CAS-91] an.

Das einfachste HF-System eines Beschleunigers ist dhnlich Bild 5.1-1 aufgebaut.
Ein solches System ist anfillig fiir Fehler, wie Variationen des Magnetfelds oder
Phasenrauschen des Referenzoszillators.

Magnetfeld B —#» i
¥ Oszillator Kavitat |-p| ISiichen-
radiale Strahlposition —ps strahl

Amplitude  —p-
Bild 5.1-1: Einfachstes mogliches HF-System eines Beschleunigers

¢ 0
Referenz- | ' ®f Phasen- e —
Oszillator 9™ schieber —bD—» Kavitét: K(s)
}o. Y

Kompensations- Teilchen-
funktion G(s) strahl: B(s)

4 N

Phasen- longitudinaler
— @ detektor ~ Phasensensor |

Bild 5.1-2: HF-System eines Beschleunigers mit méglicher Riickfithrung

1 BESSY: Berliner Elektronen Synchrotron Speicherring

35



Um den in Gl. 5-11 fehlenden Dimpfungsterm zu erzeugen, erhilt das HF-
System eine Riickfithrung entsprechend Bild 5-2 und ist dann mit Bild 5.1-2
vergleichbar.

Der Teilchenstrahl wird im ungeddmpften Fall (siehe Gl. 5-11) durch die Uber-
tragungsfunktion von Kavitéitsphase ¢, zu Strahlphase ¢p mit

Bg)= b - 0F (5.1-1)
de s2+ (0%

beschrieben. Diese Funktion weist wie gewiinscht Pole bei s = + j wg auf. Fiir den
geschlossenen Regelkreis gilt:
_G(s)-K(s) - (B(s)-1) (5.1-2)
¢r(s) = 1-Gs) . K(s)- Bs) Oref(s)
Weist der Nenner in Gl. 5.1-2 keine Nullstellen mit positivem Realteil auf, ist das

System. Vernachlissigt man den EinfluB der Kavitit K(s) und wihlt als Kom-
pensationsfunktion einen idealen Differentiator mit G(s) = Kg-s, so weist die

charakteristische Gleichung G(s)-B(s) - 1 = 0 nach Gl. 5.1-3

s2-Kq-s5-0f + =0 (5.1-3)
Nullstellen bei

. 2. w2 5.1-4

s1’2=———-KdZm§ijms 1-———Kd4ms (6.1-4)

auf, so da8 mit K4 < 0 Dampfung auftritt. Das System zweiter Ordnung ist kri-
tisch geddmpft (siehe [PHI-88]), wenn beide Nullstellen rein reell sind, d.h. fiir

_-2 .
Kd—m ) (5.1-5)

s
Der ideale Differentiator existiert nicht. Wird er als realer Differentiator dimen-
sioniert und gleichzeitig die TiefpaBeigenschaft der Kavitit beriicksichtigt, so ist
in [CAS-91, Seite 476] gezeigt, daB bei einem solchen System die mogliche
Schleifenverstirkung begrenzt und nur eine schwache Dampfung erzielbar ist.
Wird fiir die Kompensationsfunktion G(s) ein realer Integrator gewihlt, mit
G(s) =—Ge (5.1-6)
l+s1,
so ist die Schleifenverstirkung aus Stabilititsgriinden wiederum begrenzt, so
dafl wiederum nur eine schwache Diampfung erzielbar ist.

Referenz- Orer Phasen- % Kavitét: K(s)
Oszillator ’ schieber .

1o | A

Kompensations- Teilchen-
funktion G(s) strahl: B(s)

Phasen- @ ®p longitudinaler
I ’ detektor Phasensensor

Bild 5.1-3: Ubliche Realisierung der Phasenregelung eines Beschleunigers



Das Problem lést die Anordnung nach Bild 5.1-3, wobei der Phasendetektor die

Phasendifferenz nicht zwischen Teilchenstrahl und Referenzoszillator, sondern

zwischen Teilchenstrahl und Beschleunigerkavitiit ermittelt.

Mit der Ubertragungsfunktion der Kavitit K(s) mit der Zeitkonstanten Tk nach

Gl. 5-12 lautet nun die Ubertragungsfunktion des Regelkreises:

__G(s)-K(s)-Bs)-1) (5.1-7)

* =1 6o K®- BE-D = -

Stabilitit ist gewéhrleistet, wenn alle Nullstellen des Nenners in der linken

Halbebene liegen. Die charakteristische Gleichung

1-G(s)-K(s)-(B(s)-1)=0 . (5.1-8)
liefert nach Einsetzen das Polynom 4. Ordnung:

sttt + 83.(1 + ) + 82-(1+ 1102 + Go) + 5-02-(T + T) + WE =0 ) (5.1-9)
Die Stabilitéit dieses Systems 4. Ordnung

ag-s? + ag-s3 +ags2+aysl+ag=0 (5.1-10)

wird mit dem Routh-Hurwitz-Kriterium (siehe [PHI-88], Seite 187) untersucht,
das hier fordert:

ay>0 = 1>0und1>0

az>0 = T+17%>0

ag -a—;s-ia—4->0 = Go>-1 (5.1-11)
aj-ag-ag - a%-a4 - a§-ao>0 = Gp>0

ag>0 = m§>0

Fiir jedes reelle Go > 0 ist der Regelkreis stabil. Diese Konfiguration ist mit
einem analogen System nicht realisierbar, da der Phasenschieber einen unend-
lich groBen Arbeitsbereich aufweisen muB. Stattdessen wird iiblicherweise ein
VCO eingesetzt, der als Phasenschieber eine unbegrenzte Phasenvariation er-
laubt. Im Gegensatz dazu wird diese Konfiguration mit einem digitalen Phasen-
schieber erfolgreich verwirklicht, wenn dieser eine unbegrenzte Phasenver-
schiebung ermdéglicht.

Der fiir COSY eingesetzte komplexe Multiplizierer (siehe 6.4.5) erfiillt diese
Bedingung, so daB dieses Regelkonzept fiir den digitalen Phasenregler ange-
wendet wird. Im Hinblick auf die digitale Realisierung wird fiir G(s) die ideale
PID-Kompensationsfunktion

G =5k, + 5Ky (5.1-12)
gewihlt, mit der man das System 3. Ordnung

s3.(Kq + 1) + 821 + Kp) + s-(021x + Kj) + 02 =0 (5.1-13)
und die Stabilititskriterien nach Gl. 5.1-14 erhilt.

az>0 = 1x+Kg>0

ag>0 = 1+Kp;>0 (5.1-14)

2083 .0 o Ki>w§-——Kd-Tk'Kp
az 1+Kp

aj -

apg>0 = m§>0



Das System nach Bild 5.1-3 beriicksichtigt noch nicht die in einem realen System
z.B. durch Kabel auftretenden Verzogerungen. Speziell bei einem digitalen
Regler treten Verzogerungen in Vielfachen der Abtastperiode auf, die allgemein
die Phasenreserve verringern und die Stabilitit vermindern. Um das Regel-
system realitéitsndher zu beschreiben, sind weitere Modellbildungen notig. Bild
5.1-4 enthilt Verzogerungen und mégliche Eingriffspunkte fiir die Rechner-
simulation.

¢ ¢ r &
Referenz- | ' ref Phasen- e ’ ’ N
Oszillator ’ schieber Tk | Kavitét: K(s)
toowws.
4 Or ok
T dig ®n
* o ¢ S
Kompensations- Teilchen-
funktion G(s) strahl: B(s)
¢d ¢ bs
? 5ol Ox
¢ det
@ Phasen- Op < ; 7 longitudinaler
detektor ‘ y K2; Phasensensor
i .
: TK3 g

trows
Bild 5.1-4: Modellbildung mit Verzogerungen. Die gestrichelten Verzo-
gerungen Tkj, Tke und Tg3 werden gegeniiber Tdig vernachlissigt.

Die Verbindungskabel von ca. 60 m Linge zwischen den einzelnen Baugruppen
verursachen Verzigerungszeiten Tkj, Tkz und Tk3 von jeweils ca. 300 ns. Die
digitalen Baugruppen, bestehend aus Phasendetektor, Kompensationsfunktion
und Phasenschieber, weisen zusammen eine maximale Durchlaufzeit von weni-
ger als 80 Takten auf. Da die Taktfrequenz der digitalen Baugruppen das 16-
fache der Umlauffrequenz des Teilchenstrahls betrigt (sieche Abschnitt 5.3), ist
mit der minimalen Umlauffrequenz 450 kHz die maximale Zeitverzogerung
Tdig = 10 us. Demgegeniiber werden die in Bild 5.1-4 gestrichelten Kabelverzo-
gerungen vernachlissigt. Der Phasensensor befindet sich nicht am Ort der
Kavitit, sondern der Teilchenstrahl erreicht ihn ca. ox = 300° spiter. Dies ge-
schieht, um das Ubersprechen zu minimieren, da das HF-Signal am Beschleu-
nigungsspalt mit bis zu 5 kV Amplitude anliegt, wihrend das am Phasensensor
detektierte Signal demgegeniiber (siehe Kapitel 4) eine Amplitude in der GriBen-
ordnung von einigen mV aufweist. Die Fithrungsgréfle ¢so11 gibt den ridumlichen
Versatz und auch die gewollte Phasendifferenz bei Beschleunigung vor.

Am Punkt ¢, kann der simulierte Strahl mit einer Stérung angeregt werden,
um das Regelverhalten zu untersuchen.

Das Modell in Bild 5.1-4 wird durch die Gleichungen



0e(s) = dref(s) + ¢r(s)

(5.1-15)
0r(8) = G(){9s011(S) + b(8) - K(8)-0e(s) - dn(s)] - e Taig
db(s) = B(s)[K(8)-0e(s) + 0n(s)] + dx(s)
und
Or(s) = G(s)‘[q)soll(S) + 0x(8) + [B(8) - 1] -(K(8)-0ref(s) + Qn(s))] . e-5'Taig (5.1-16)

1- G(s)-[B(s) - 1] -K(s) - e"5Taig
beschrieben. Das stationire Verhalten des Regelsystems wird mit dem Endwert-
theorem der Laplace-Transformation (siche [MEY-79])

lim y(t) = lim s-Y(s) (5.1-17)
t—oo0 s—0

ermittelt. Das Ausgangssignal des Phasendetektors lautet:
daerls) = 220l(® - GEHBE) - 11K(s) - &= Taig 6.1-18)

1- G(s)-[B(s)- 1] -K(s) - e’5'Taig

, $x(9) +[B®)- 1] (R(5)-bref(s) + 6n(s))
1- G(s)-[B(s) - 1] -K(s) - e-sTdig

Auf eine Sprunganregung ¢so1i(t) = £(t) 0—® s-1 antwortet der Regler mit
lim ¢get(t) = lim s-Gget(s) =0 . 5.1-19)
t—oo s—0

Er kann aufgrund des integrierenden Anteils ideal ausregeln. Der Phasen-
schieber mufl den Sprung nachvollziehen:

lim ¢(t) = lim s-r(s) =5 (5.1-20)
t—eo s—0 8

Auf eine Phasenrampe ¢so11(s) = £(t)-t 0—® s-2 reagiert der Regler mit
lim ¢ge(t) = lim s-dget(s) = - Ki - (5.1-21)
t—oo s—0 mg
und der Phasenschieber muf}, wie nach Gl. 5.1-11 gefordert, einen unbegrenzten
Arbeitsbereich aufweisen:
lim ¢r(t) = lim s-0e(s) = (5.1-22)
t—eo s—0 g2 -
Bei Anregung iiber den Referenzoszillator mit
Oref(t) = e(t) o—e s-1 oder Oref(t) = e(t)-t 0@ 52 oder bei Anregung
iber den Teilchenstrahl mit
on(t)=et) o—esloder on(t) =e(t)t o—e 52
lautet der Endwert des Ausgangssignals des Phasendetektors:

lim ¢get(t) = lim s-¢det(s) =0 (5.1-23)
toe s—0

und auch das Ansteuersignal fiir den Phasenschieber jeweils:
lim ¢x(t) = lim s-¢;(s) =0 (5.1-24)
toeo s—0 .



Storungen durch den Strahl, genauso wie Phasenrampen und Spriinge der
Referenz, hinterlassen also keine bleibenden Folgen.

ref [Anregungsfunktionen] : Rsol
Vref Rref IMEG
DC 0 AC 1 @ | 1MEG Vsol |

PULSE(0 1 10us Reav bCo Lbea
1us 1us 5ms 7ms) 1000 hi 1mH
5:’::}’) Ceav Emo2 Chea
V(phk .
+ 2°V(phr) 0 5nF T (phk) 25 33uFT

|Rawtat als |lefpal§| ISynchrotronschwmgung des Straﬁlsl

Edet so Edift
s s, Tait 2*(V(2) | Rout
fv(phs) 205010001 o T R -V(3))

asen ete tor Rint I erentlator
Eint int 50 12 13
V(phd) Tint Rz2
+ 2'V(13) 0 Z0=50 TD={TD1} ¢ 50
Ereg Rdig

P*V(phd
+l'\5?int; ht 30 phti erzogerung
+D*V(dif) Tdig Rphr des digitalen

0 Z0=50 TD={10us}q Phasendetektors

Bild 5.1-5: Simulationsgerechtes Ersatzschaltbild des Modells nach Bild 5.1-4
Hinweis: Vyef und Vgo) sind unabhiingige Spannungsquellen. Alle an-
deren Spannungsquellen, deren Name mit ,,E“ beginnt, sind entsprechend
der angegebenen Verkniipfung gesteuerte Quellen.

Aufgrund der Verzogerung Tqig versagt das Routh-Hurwitz-Kriterium bei der
Ermittlung der Stabilitit, so dal eine PSPICE-Simulation angezeigt ist. Diese
Simulation liefert gleichzeitig geeignete Parameter fiir den digitalen PID-Regler
(siehe Bild 6.4.11-1).

Eine Einfiihrung in die Benutzung von SPICE geben z.B. [HOE-85] und [TUI-88].
Die Méglichkeiten der kommerziellen Version PSPICE werden in [PSP-91] doku-
mentiert. Bild 5.1-5 gibt das Ersatzschaltbild des Reglers nach Bild 5.1-4 fiir die
Simulation an. Alle Elemente aus Bild 5.1-4 sind durch entsprechende passive
Schaltnetze und gesteuerte Spannungsquellen modelliert. Der Ausdruck des
Simulationsprogrammes ist im Anhang A.6.6 zu finden.

Bei der Ermittlung der Parameter fiir die PID-Kompensationsfunktion miissen
verschiedene Randbedingungen beachtet werden:

* Stabilitidt des Regelsystems

* Minimales Uberschwingen als Reaktion auf einen Sollwertsprung
* Méglichst hohe Dampfung der Synchrotronschwingung

* Verschwindender stationédrer Fehler bei Sollwertspriingen

* Minimaler stationdrer Fehler bei Sollwertrampen.
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Es ist sinnvoll, den Regler fiir die hirtesten Anforderungen auszulegen, die bei
der geringsten Umlauffrequenz f; = 450 kHz der Teilchen vorliegen. Die Synchro-
tronfrequenz f; kann ihren maximalen Wert annehmen, und die digitale Ver-
zogerung des Reglers Tgijg ist maximal. Durch geschicktes Probieren mit dem
Simulator findet man geeignete Koeffizienten fiir den digitalen Regler (siehe
Abschnitt 6.4.11) - zur leichteren Realisierung Zweierpotenzen:

P=1/2, I1=1/128, D=4 (5.1-25)

Um den Aufbau zu vereinfachen und Multiplizierer auf der Reglerkarte einzu-
sparen, ist bei dem Regler P = 1 vorgegeben. Deshalb wird fiir die Koeffizienten I
und D mit I = 1/64 und D = 8 der doppelte Wert eingestellt und dann mit einem
passenden Flachbandkabel eine Verschiebung des Ausgangssignals um eine
Binérstelle vorgenommen. Natiirlich kénnte stattdessen auch ein Multiplizierer
im Signalpfad hinter dem Regler eingesetzt werden.

Fiir hohere Umlauffrequenzen bis zur durch die Lichtgeschwindigkeit vorge-
gebenen Grenze f; < 1,6 MHz kénnen diese Parameter beibehalten werden. Da
fiir hohere Umlauffrequenzen die Taktfrequenz f, des Systems proportional zu f,
erhoht wird, verringert sich entsprechend die digitale Verzogerung Tgig und die
Phasenreserve wichst. Gleichzeitig wird die Anforderung durch die bei hoheren
Energien kleinere Synchrotronfrequenz entspannter. Nach Gl. 6.4.11-4 sind die
analogen Reglerparameter (Kp, Kj, Kq) mit den Koeffizienten des digitalen
Reglers (P, I, D) iiber die Zusammenhinge

Kp=P K;=1Lf, Kd=lfl (5.1-26)

C
frequenzabhiingig verkniipft. Alle Abhingigkeiten zusammen bewirken, da8
das Regelsystem ein ausgewogenes Verhalten iiber den gesamten Frequenz-
bereich aufweist.
Tabelle 5.1-1 gibt fiir verschiedene Synchrotronfrequenzen f; die Durchtritts-

frequenzen f4, und die Phasenreserve ¢res als Ergebnis der PSPICE-Simulation
bei der minimalen Umlauffrequenz f, = 450 kHz an. Bei der Frequenz f§ nimmt

der Amplitudengang des aufgeschnittenen Regelkreises den Wert 1 an. Die Zeit-
verzogerung Tgig = 10 us vermindert im wesentlichen die Phasenreserve bei

héheren Synchrotronfrequenzen um ca. A¢ = 360°-f-Tgig. Je geringer diese Zeit-
verzogerung ist, desto grofer ist der Einsatzbereich des Reglers. Dieses Ziel wird
durch massiv parallele Datenverarbeitung erreicht. Ahnliche Untersuchungen
am SSC in Dallas ((MES-92], [MES-93)) fithren zu dem Ergebnis, daB eine digitale
Phasenregelung mit einem modernen Signalprozessor nur fiir eine “langsame”
Anwendung mit Zeitkonstanten im Bereich von 100 pus realisierbar ist. Wird ein
Signalprozessor, wie in [MES-93] nicht zur Phasendetektion, sondern nur als
Kompensationsfunktion eingesetzt, so sind Zeitkonstanten um 1 ps moglich.

in{chrotronfrequenz fs | Durchtrittsfrequenz fq Phasenreserve res
10 Hz 3,0 kHz 84,5°
100 Hz 3,0 kHz 84,4°
1 kHz . 3,3 kHz 83,9°
10 kHz 11,8 kHz 65,7°
20 kHz 22,1 kHz 37,5°
Tabelle 5.1-1: Phasenreserve ¢¢s des Reglers in Abhéingigkeit von der

Frequenz f5 der Synchrotronschwingung bei f, = 450 kHz
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Mit den gefundenen Einstellungen ist der Regler einerseits stabil und diampft
andererseits Synchrotronschwingungen von f5 = 1 Hz bis ca. 20 kHz. Dies reicht
vollig aus, da die maximale Frequenz der Synchrotronschwingung bei COSY
kleiner als 1 kHz ist. Die PID-Koeffizienten als Ergebnis der Simulation werden
ungeéndert im installierten Phasenregler (siehe Abschnitt 7.5) beibehalten, da
sie bei Inbetriebnahme auf Anhieb einen stabilen Betrieb gewihrleistet haben.

52. Grundlagen der digitalen Signalsynthese

Fir die Signalerzeugung mit Hilfe der digitalen Signalsynthese nihern, wie Bild
5.2-1 veranschaulicht, zeit- und wertediskrete Abtastwerte das gewiinschte
Signal an.

s(t): zeit- und wertkontinuierliches Signal
s(n): zeitdiskretes und quantisiertes Signal

! Lsm] {st)}

Bild 5.2-1: Kontinuierlihes und diskretisiertes Signal in Gegeniiberstellung

Auf diese Weise werden nahezu beliebige Signalformen, deren Abtastwerte in
einem Speicher abgelegt sind, wiedergegeben. Signalmanipulationen lassen sich
ohne Riicksicht auf analoge Einschwingvorgiinge durchfiihren. Ist der Speicher
frei programmierbar, so spricht man von einem arbitriren Signalgenerator
(siche A.5, LeCroy 9112). Der Speicher kann auch fest programmiert sein, um
nur bestimmte Funktionen wie Sinus, Dreieck oder Rechteck zu generieren. Im
wesentlichen existieren zwei Prinzipien, nach denen die Signalsynthese fiir
variable Signalfrequenzen realisiert wird:

1) Eine vorgegebene Wertefolge wird mit variabler Rate abgetastet. Die Fre-
quenz des erzeugten Signals f; ist proportional zur Abtastrate f,.

2) Eine Wertefolge wird mit konstanter Rate fc"abgetastet. Die Frequenz f,
des erzeugten Signals wird beeinflut durch Anderung der Wertefolge.

Das erste Prinzip stellt Bild 5.2-2 vor. Ein Taktgenerator 148t einen Zeiger
rotieren, der auf einen Tabelleneintrag hinweist. Die Tabelle enthilt diskrete Ab-
tastwerte der zu erzeugenden Signalform, in diesem Beispiel von einem Dreieck-
signal. Das digitale Datenwort wird von einem Digital-Analog-Wandler (DA) mit
Hilfe eines TiefpaB’ als Rekonstruktionsfilter auf ein kontinuierliches Signal ab-
gebildet. Dieses Signal - das gespeicherte Dreieck - erfait ein Oszilloskop. Die
Frequenz f; der Grundwelle des erzeugten Signals steht in einem festen Ver-
héltnis zur Taktrate f,. Wenn n; die Anzahl der Tabelleneintrsge ist, dann gilt:
fc = nt-fa. Will man die Frequenz f; kontinuierlich einstellen, mufl die Takt-
frequenz f, variabel sein.
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Rekonstruktionsfilter
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Bild 5.2-2: Motivation der digitalen Signalsynthese mit variablem Takt

Wandler

o0 pooo

Das zweite Prinzip veranschaulicht Bild 5.2-3. Eine solche Baugruppe wird als
NCO2 bezeichnet und ist von verschiedenen Anbietern: z.B. TRW [TRW-91],
Stanford Telecom [STE-90], Harris [HAR-91] oder Plessey [PLE-91] erhiltlich.
Ein NCO besteht allgemein aus den Komponenten: Phasen-Akkumulator, Pha-
senaddierer und Sinus/Cosinus-Wertetabelle, bzw. CORDIC-Algorithmus. Der-
zeit existieren NCOs, die Taktfrequenzen bis zu 2 GHz erlauben (siche Abschnitt
6.4.12) und Signalfrequenzen bis zu 500 MHz erzeugen kénnen.
Die Funktionsweise eines NCO beruht auf einfachen arithmetischen Opera-
tionen. Ein Phasenakkumulator summiert ein vorgegebenes Phaseninkrement
(5.2-1)
p(n) = A®(n) ,N
2n

auf. Die Akkumulatorwortbreite betrigt bei kommerziellen Bausteine typischer-
weise N = 32 bit. Das Phaseninkrement ist proportional zur gewiinschten Signal-
frequenz f;. Eine Uberschreitung des Wertebereichs des Akkumulators wird
ignoriert, da der Addierer modulo 2N arbeitet. Das Intervall [0, 2 n [ fiir A®(n)
wird auf das digitale Wort p(n) € [0, 2N-1[ abgebildet.
Das Signal x(n) entspricht einem Zeiger, der mit der Kreisfrequenz
corf —onfe oo fo AD@) N _ . (5.2-2)
ma_21cfa-21t2N p(n)-21t2N r 27 = f, - A®(n)
rotiert. Dem Zeigerstand kann additiv eine Phasenmodulation ¢(n) aufgeprigt
werden, die innerhalb eines Taktschritts ,trigheitslos” wirksam wird, wie das
rechte untere Zeigerbild verdeutlicht.
Das phasenmodulierte Signal y(n) zeigt auf einen Eintrag in einer Tabelle, die
den Phasenwerten die Abtastwerte s(n) z.B. eines sinusformigen Signals zu-
ordnet. Das Ausgangssignal s(n) ist dann die digitale Repréasentierung einer
Sinusschwingung

sm) = sin [wa(n) 2+ o) ] = sin [ 2022 1 4 o) ] 623

¢ 2 .

Statt einer Tabelle der Abtastwerte wird z.B. bei dem digitalen Synthesizer
TMC 2340 von TRW (sieche [TRW-91]) ein sogenannter CORDIC-Algorithmus
benutzt.

2 NCO: Numerical Controlled Oscillator ~ numerisch gesteuerter Oszillator
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Phasen - Akkumulator Phasenversatz Tabelle / CORDIC-Alg.

y | sin(y)

Verzb-
gerung

x(n)

o—
- ¥ ((Ausgabe)

x(n) = x(n-1) + A_(;gt_n)_ N y(n) = x(n) + ¢(n) s(n) = sin(y(n))

4

®y = const c

Takt NCO] ID /I :
fc == fa A

Bild 5.2-3: Funktionsweise, allgemeiner Aufbau und Einsatz eines NCO

Dieser Algorithmus bildet die oberen 16 bit des 32 bit breiten Phasenakkumu-
lators auf zwei 16-bit Worte fiir Sinus und Cosinus ab. Dabei wird eine Theorie
benutzt, die bereits in [VOL-59] beschrieben wird. Dieser Algorithmus wird auch
bei dem Koordinatentransformer TMC 2330 (siche Abschnitt 6.4.9) eingesetzt.

32+ W =S~ NCO/Logik
28 '-\ \ — B - DA-Wandler
24 3 ==f= AD-Wandler
20 A\ \..|—=- DSP/P

a el P \

Wortbreite

1 10 100 1000 10000
Taktfrequenz f'5 /MHz

Bild 5.2-4: Zusammenhang zwischen Wortbreite und Abtastrate digitaler
Schaltkreise heutiger Technologie, entnommen aus den Datenbiichern:
[ADC-90], [ADC-92], [IDT-90b], [PHI-91], [PLE-91], [PLE-92], [STE-90],
[TEK-92] und [TRW-91].



Bevor auf die erzielbare Signalqualitit eingegangen wird, zeigt Bild 5.2-4 die
heutigen Technologiegrenzen auf. Allgemein gilt, daB bei héheren Taktfrequen-
zen die Wortbreite der signalverarbeitenden Komponenten kleiner wird. Betrach-
tet man den Zusammenhang fiir DA- und AD-Wandler, so findet man einerseits
»langsame” hochauflésende und andererseits ,schnelle” niedrigauflésende Kom-
ponenten vor. Die heutige Grenze wird durch DA-Wandler mit 8 bit Wortbreite
bei 2 GHz Taktrate markiert.

Im folgenden werden die Entwurfskriterien fiir ein DDS3-System allgemein und
am Beispiel der Signalerzeugung fiir COSY erlidutert.

Als erstes muB eine Vorstellung iiber das gewiinschte Signal-/Rauschverhiltnis
vorliegen. Dieses legt grob die Wortbreite der DA-Wandler nach Gl. 5.2-4 fest. Die
begrenzte Auflésung des DA-Wandlers erzeugt ein Quantisierungsrauschen
[LUK-85] und limitiert so den erzielbare Stérabstand. In der Praxis [KES-91]
geniigt eine Faustregel fiir die Wortbreite Npa des Digital-Analog-Umsetzers:

ff =1,76 dB + 6,02 dB -Npa _ (65.24)

Ein analoger TiefpaB entfernt Oberwellen aus dem vom DA-Wandler gelieferten
analogen Signal. Die Auslegung des TiefpaB’ beeinfluBit die maximal erzeugbare
Frequenz, den Phasengang und die spektrale Reinheit. Die Anforderungen an
das Rekonstruktionsfilter sind fiir sinusférmige und nichtsinusférmige Signale
verschieden. Dieser Abschnitt behandelt nur sinusformige Signal.

Ein Synthesizer nach Prinzip 1) mit variablem Takt f, = 1 / T, und einer Tabelle
mit N1 Eintréigen erzeugt eine Folge von Abtastwerten

si(n) = sin(z ENA) ,

1
die sich sich definitionsgem#B nach jeweils N7 Takten wiederholt. Damit das
Signal nicht identisch Null ist, mu8 Nj > 2 gelten. Der ideale DA-Wandler liefert

als Abtasthalteschaltung das Zeitsignal:

(5.2-5)

N;-1 + 00
sa®= Y sin (2 u-n-) : rect(-t-) +8t-nTo* > &t - mN; -Te) (5.2-6)
n=0 Nl Tc ms=-oo .
Die Fourier-Transformierte von Gl. 5.2-6 lautet dann:
Si(m-£.T,) T ! =
Si(f) = =——"-¢2 sin(2n -).e-i2xfnT, -1 .f) (5.2-7)
! N ,,go ( N1) m=z, - N, ¢
Fir gerades Nj erhilt man aus Gl. 5.2-7:
si(n-£-T,) -~
Si(f) =222 ¢l e-jm-m 3(f - .f,) (5.2-8)

Ny/2-1 N
-j2 s'n(2n L)-sin(27|:f-T -(—1- n))
! ngl ' N ¢ 2 .
Aufgrund der Siebeigenschaft des Dirac-StoBes existiert das Spektrum nur an

diskreten Frequenzlinien f=m-f,/ N; mit m € /Z . Unter dieser Voraussetzung
vereinfacht sich die Summe iiber das Produkt der Sinus-Funktionen in Gl. 5.2-8:

8 DDS: Direct Digital Synthesis



Ny2-1 +N form = 1N 21 (5.29)
sin(Zn -n—)-sin(21tf-Tc-(El - n)) =
n=1 N 2 0 sonst
mitle /Z
so dafl der endgiiltige Ausdruck
. +00
=:i 1. f. . - l. - - -.L. 5.2-10

Si(h =3 sitw£To) 1:2.“. &F- A+ N - 8- 0 NP ( )

resultiert.

Der Synthesizer nach Prinzip 2) mit konstantem Takt f, , einer Akkumulator-
wortlénge N2 und dem Phaseninkrement p(n) erzeugt nach Gl. 5.1-3 eine Folge:

s2(n) = sin [ 27:P_(2)_ n+¢m) | =sin [ 21:-9@ n+6m) ] (65.2-11)
2N2 N3 :

Das Phaseninkrement 148t sich allgemein in der Form p(n) = r-2k darstellen,
wobeir, ke /N gelten soll.

Die Folge der Abtastwerte wiederholt sich nach 2(N2 - k) Takten, maximal nach
N3 = 2N2 Takten. Eine Abtasthalteschaltung modelliert den idealen DA-Wandler,

und die Phasemodulation sei ¢(n) = 0. Dann lautet das Zeitsignal zu Gl. 5.2-11:

N3-1 +o0
sot)= 3 sin (2 n-l)—(m) : rect(i) *8t-nTo* ¥ 8t-mN3-T)  (5.212)
n=0 N3 Tc ms=-oo )
Das zugehorige Spektmm wird dhnlich wie Gl. 5.2-7 beschrieben:
Sof) = si(n-f-Te) N32: ! sin(21t p(n)-n). e-i2nfnT, g S(f-1 .f) (5.2-13)
N3 =0 N3 M= N3 .
Da N3 gerade ist, folgt aus Gl. 5.2-13:
So(f) = SimETe) jnm g 8(F- 10 .f,) (5.2-14)
N3 me.. N3
N3/2-1
.32 inl 2 P(n_)n_) : (2 f. .(_I‘l&- D
J nz_:l s1n(1: N3 sin| 2nf-T, ) n .
Dieses Spektrum existiert an diskreten Frequenzlinien f = m-f/N3 mit me /Z .
N2l () N
2 sin(zn M).sin(ZKf.Tc.(__a. - n)) = (5.2'15)
ne1 N3 2

N3 ... m= p(n)+]1-N3 ungerade oder
—4';i for m = - p(n) + 1-N3 gerade
N3 fir @ p(n) + 1-N3 gerade oder mitle /Z
4 m = - p(n) + I-N3 ungerade
0 sonst



Da N3 = 2N2 eine ,groBe” Zahl ist, kann dieses Spektrum sehr dicht und fein ver-
teilt sein. Viele Spektrallinien entfallen, da die Summe iiber das Produkt der
Sinus-Funktionen in Gl. 5.2-14 nach Gl. 5.2-15 an vielen Punkten verschwindet.
Daraus resultiert der endgiiltige Ausdruck

. + o0

S =3 sitnfTo- Y, 8- A+
l=-00

Fiir den Spezialfall, daB der Synthesizer mit festem Takt f. auf eine Frequenz f,

eingestellt ist, die genau der Taktfrequenz f;, geteilt durch eine natiirliche Zahl,

entspricht, also fiir p(n) = N3/N1, verhilt er sich genauso wie der Synthesizer mit

variablem Takt, der auch mit f, betrieben wird.

Die Bedeutung der Spektren nach Gl. 5.2-10 und 5.2-16 wird nun im Hinblick auf

die erzielbare Signalqualitit untersucht.

Beiden beschriebenen Verfahren ist gemeinsam, daB ein TiefpaBfilter hinter

dem DA-Wandler notwendig ist, um das Nutzsignal der Frequenz f, herauszu-

priparieren und alle anderen spektralen Komponenten so stark zu didmpfen,

daB sie nicht mehr stérend in Erscheinung treten. Dieser Zusammenhang ist in
Bild 5.2-5 dargestellt.

ITH®I, ISH) |
1-

p(n) £y, . _p(n) . 5.2-16)
Na )fe) - &f- [ N3)fc). (

~- AMplitudengang des Rekonstruktionsfilters |H(f)|
| Ausgangsspektrum hinter dem DA-Wandler |S(f)|
\ Amplitudengang der Abtasthaltefunktion des DA-Wandlers

fa fc fc 'fa fc fc’-fa 2fc -fa 2fc 2fcl~fa 3fc -fa 3fc 3fc+fa F\lequmzf
2
Bild 5.2-5: Spektrum des Ausgangssignals der Kombination eines NCO mit

einem idealen DA-Wandler und Frequenzgang des passenden analogen
Rekonstruktionsfilters

Die erzielbare Signalqualitit hingt davon ab, inwieweit es gelingt, alle Fre-
quenzkomponenten aufler der gewiinschten Signalfrequenz f; zu entfernen. Die
Nyquistgrenze fy < f,/2 limitiert die maximal erzeugbare Frequenz unter der An-
nahme, dal das Rekonstruktionsfilter ein Tiefpal sein soll. Wihlt man einen
Wert f5 > f¢/2, so liegt die Aliaskomponente f, - fa als Spiegelbild unterhalb der
Nyquistgrenze und ist deshalb von einem Nutzsignal nicht unterscheidbar. Die
Nyquistgrenze f, = f/2 ist in der Praxis nicht erreichbar, da ein realisierbares
kausales Rekonstruktionsfilter das Nutzsignal bei f; und die Aliaskomponente
bei f; - f5 nicht mehr trennen kann. In der Praxis wihlt man daher

fa S 0,4 ° fc . (5.2‘17)

Das tatséchliche Verhiltnis von Taktfrequenz und Abtastfrequenz hingt vom
speziellen Anwendungsgebiet ab. Ist der Phasengang des Rekonstruktions-
filters, z.B. bei Audio-Anwendungen, weniger wichtig, so darf ein TiefpaBfilter
hoher Ordnung eingesetzt werden. Bei der Erzeugung eines Signals ent
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sprechend Gl. 5.2-17 mit f; = 0,4-f,, tritt im Spektrum eine untere stérende
Komponente mit der Frequenz f; = 0,6-f, auf. Die Amplituden von f,; und f, ver-
halten sich aufgrund der Abtasthaltefunktion des DA-Wandlers allgemein zu:

f

. . f, . f. - f,
Iy Iy
1SEy| =Sl(1t fc) =sm(1r fc) fa sm(n : ) fa_f
|S(fa)] si(n %) sin(u %) b sin(n %) b f
C C C
Mit fa = 0,4-f; resultiert eine Démpfung um ca. - 3,5 dB bei f,. Ein Storabstand
von z.B. r = 96 dBc, erfordert eine Abschwichung bei f, um weitere rgi; = 92,5 db.

(5.2-18)

Alle anderen spektralen Komponenten miissen nicht mehr betrachtet werden,
da sie einerseits aufgrund der Abtasthaltefunktion eine geringere Amplitude
aufweisen, und andererseits das TiefpaBfilter so ausgelegt sein sollte, daB die
spezifizierte minimale Diémpfung im Sperrbereich auch erreicht wird. Das
Filter muBl demnach eine Abschwichung rgjt innerhalb von

f,
ln( Jl) (5.2-19)
Noct = __f_a_

In (2)
Oktaven bewirken, in diesem Beispiel also innerhalb ca. 0,58 Oktaven. Um-
gerechnet auf eine Oktave entspricht dies einer Ddmpfung von
T, =£ﬁlt- (5.2-20)
oct Noct »
in diesem Fall also ca. 158 dB/Oktave. Fiir die Filterordnung ngj¢ nimmt man
dhnlich [WIL-91] an:
- Toct (5.2-21)
Pilt =g 3B Oktave
so daB in dem angegebenen Beispiel ein Filter 27-ter Ordnung benétigt wird.
Bei gegebener Abschwichung r ist ein Abtausch zwischen maximaler Signal-
frequenz und Filterordnung ng); nach Gl. 5.2-22 méglich:

£
- . u
. r-20 log{f n@ (5.2-22)
filt = 9B/ Oktave . [£.| °
In E}l
a

Bei gegebener Taktfrequenz erfordert eine hohere Signalfrequenz eine hohere
Filterordnung. Es sind verschiedene Auslegungen méglich, wobei die Ver-
fiigbarkeit und die Toleranz der Komponenten eine Rolle spielt.

Fir die Verwendung der digitalen Signalsynthese innerhalb einer Phasenregel-
schleife mufl zusitzlich der Phasengang des Rekonstruktionsfilters betrachtet
werden. Allgemein nimmt die Nichtlinearitit des Phasengangs mit steigender
Filterordnung und griBerer Annidherung der Signalfrequenz an die - 3 dB-Fre-
quenz des Filters zu, wodurch er schwieriger zu beherrschen ist. Seine genaue
Kenntnis erleichtert die digitale Kompensation. Das Problem wird deutlich,
wenn zu Mefzwecken zwei Ausgangssignale gleicher Frequenz, aber ver-
schiedener Phase benotigt werden.



Ein Ausgang wird als Referenzkanal definiert, und der andere soll dann gegen-
iber dieser Referenz ein um einen bestimmten Winkel frequenzunabhiingig
phasenverschobenes Signal liefern. Die Realisierung einer solchen Anordnung
ist in Bild 7.4-4 als Vorstufe zur Phasenregelung gezeigt.

Weisen die Rekonstruktionsfilter beider Kanile einen unterschiedlichen Phasen-
gang auf, hat man ein Problem. Man kann natiirlich die Phasengiinge beider
Filter ausmessen und digital korrigieren, aber das bedeutet gleichzeitig, da8
sich jede DA-Wandlerkarte individuell verhilt und im Stérungsfall nicht einfach
gegen eine Reservekarte ausgetauscht werden kann.

Eine Losung besteht darin, Rekonstruktionsfilter zu verwenden, deren - 3 dB-
Frequenz deutlich hsher als die maximal zu erzeugende Signalfrequenz liegt.
Man benétigt kommerziell gefertigte Filter, die reproduzierbar mit nachge-
wiesener Streuung geliefert werden. Die minimale Abtastrate f. wird demnach
auch von den verfiigbaren Rekonstruktionsfiltern bestimmt.

Fir COSY werden TiefpaBfilter von Mini-Circuits (siche [MIN-92]) verwendet.
Die gemessenen Daten der Typen PLP 5, PLP 10.7 und PLP 21.4, wobei die Zahl
die - 3 dB-Eckfrequenz in MHz angibt, sind in Bild 5.2-6 aufgefiihrt.

1
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Bild 5.2-6: Amplituden und Frequenzgang der verwendeten analogen
Tiefpaflfilter fiir die Signalerzeugung bis 8 MHz
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Tabelle 5.2-1 fiihrt Designbeispiele anhand der Signalerzeugung fiir COSY auf.
Die unterste benétigte Frequenz betridgt famin = 450 kHz und die oberste
famax = 1,6 MHz. Die erste Storkomponente tritt nach Bild 5.2-5 bei fy = f; - f, auf,

Nr.| Taktfre- | Wandler | famax Dampfung [ Filtertyp | Notige Einsatz /
quenz f, bei £, Filter- Bemerkung
12 bit, ~ [212dB | [ Testzwecke, |
1 |20MHz |AD9713 |1,6MHz |bei PLP5 50,7 dB siehe 6.4.2
18,4 MHz
12 bit, 27,6 dB Signaler-
2a {40 MHz AD 9713 1,6 MHz |bei PLP 10.7+ |444dB zeugung,
38,4 MHz PLP 214 siehe 6.4.2
12 bit, 12,7dB Signaler-
% |40 MHz AD 9713 7,5MHz |bei PLP 21.4+ |59,3dB zeugung
32,5 MHz PLP 214 fiir TSR
12 bit 29,8 dB §igna1erz.
3a [144MHz | DAC600 450kHz | bei PLP5 422 dB variabler
14 MHz Takt
12bit 29,8 dB Signalerz.
3 |51,2MHz | DAC600 1,6 MHz |bei PLP5 422 dB variabler
49,6 MHz Takt
8 bit 102,4 MHz | 20 dB Butter- variable
4 1,024 GHz | TQ6114M bei worth 28 dB Takterzeu-
(Triquint) 921,6 MHz 2. Ordn. gung
Tabelle 5.2-1: Dimensionierungsbeispiele fiir Rekonstruktionsfilter

Beispi
Fir famax = 1,6 MHz wird die erste storende Harmonische bei f, = 18,4 MHz um
21,2 dB gedidmpft. Die restlichen ca. 50 dB Dimpfung, bis der 72 dB Dynamik-
bereich des 12 bit Wandlers erreicht ist, muB das TiefpaBfilter erbringen. Ein
Tiefpaffilter des Typs PLP 5 weist bereits die nétige Ddmpfung auf.

Es zeigt sich, da bei der realen Schaltung gegeniiber dem idealen Spektrum
nach Gl. 5.2-10 noch weitere Stérkomponenten bei tieferen Frequenzen als f,, auf-
treten. Deshalb wird fiir die Signalerzeugung (Abschnitt 7.1) fiir COSY (2a) eine
Kettenschaltung aus den Filtern PLP 10.7 und PLP 21.4 verwendet. Mit zwei
TiefpaBfiltern PLP 21.4 (2b), lassen sich mit der ansonsten gleichen Kombination
Signalfrequenzen bis zu 7,5 MHz bei einem Stérabstand von ca. 55 dBec fiir die
Anwendung beim TSR (Heidelberg) erzielen.

Zu Beispiel 3;

Bei der Signalerzeugung mit variablem Takt 7,2 MHz < f, < 25,6 MHz miissen
zwei Parameter in Einklang gebracht werden: die Anzahl n; der Tabellenein-
trdge und die Auswahl des Rekonstruktionsfilters. Einserseits muB n; ohne Rest
durch vier teilbar sein. Dann kann die Hilbert-Transformation in idealer Form
durch einfache Verzégerung um ny/4-Takte, also um 90° realisiert werden. Die
zweite Bedingung lautet, dal die Frequenzen fymin und famay mit f5 = f, / n¢

einstellbar sein miissen.



Mit n¢ = 4 resultiert fymin = 4-famin - famin = 1,35 MHz. Diese Frequenz liegt
innerhalb des Nutzfrequenzbandes, kann also durch ein TiefpaBfilter nicht ent-
fernt werden. Daraus folgt die Bedingung: ny > 8. Um den Phasengang des Re-
konstruktionsfilter besser beherrschen zu kénnen, wird n; = 16 gewihlt. Gleich-
zeitig wird dadurch die obere Grenzfrequenz der verwendeten digitalen Kompo-
nenten optimal verwertet. Fiir famin ergibt sich dadurch fymin = 15-famjn. Die
Komponente bei fymin wird gegeniiber dem Nutzsignal um 23,5 dB geddmpft.
Das Rekonstruktionsfilter muB also bei fymin = 6,75 MHz unter Verwendung
eines 12 bit DA-Wandlers eine Dampfung von 48,5 dB aufweisen. Dies ist mit den
vorgesehenen Filtern nicht sinnvoll erreichbar. Die fiir die Signalverarbeitung
verwendeten Multiplizierer verhindern eine weitere Erhhung der Taktfrequenz
entsprechend einer Steigerung von n¢. Deshalb werden zwei Tabellen mit n¢ = 16
Eintrigen verwendet, wobei die Abtastwerte in der zweiten Tabelle gegeniiber
der ersten um 360°/32 verschoben sind (siche dazu Abschnitte 6.4.2, 7.2 und
A.5.6). Die Abtastwerte beider Tabellen werden verschachtelt, so da8 der DA-
Wandler die Daten mit der effektiven Abtastrate f, = 2-f, = 32.f, erhilt. Nun
reicht laut Tabelle ein TiefpaBfilter PLP 5.

Zu Beispiel 4;

Fiir die Takterzeugung zur Ansteuerung der Schaltung nach Beispiel 4 (siehe
Abschnitt 6.4.13 und 7.2) geniigt laut Tabelle 5.2-1 und Gl. 5.2-22 ein Filter 2.
Ordnung. Dieses wird als Butterworthfilter in PI-Konfiguration realisiert. Die
Kombination von Beispiel 3 und 4 ergibt das in Bild 5.2-7 skizzierte Blockschalt-
bild. Wie im folgenden noch beschrieben wird, treten Stérungen aufgrund von
Rundungsfehlern oder Nichtlinearititen des Wandlers etc. bei dieser Schaltung
im Gegensatz zum Betrieb mit festem Takt nur bei Vielfachen der Signalfre-
quenz f, auf.

Takt NCO|_|D
1,024GHz [~ | 64a]" ‘/A I” % —|64°fa

fe [4 bit D AP
1+ 2 - b lor Tabelle 1 [ A s
Multi-
plexer
+2 fe Tabelle 2 | fe

Bild 5.2-7:  Skizze der Kombination von Beispiel 3 und Beispiel 4

Die Uberpriifung der Eigenschaften eines digitalen Systems liefert iiblicherweise
schlechtere Signal-/Rauschverhiltnisse, als man aufgrund der Auflésung der
DA-Wandler vermutet. Dies ist zum einen auf Unvollkommenheiten und zum
anderen auf Informationsverlust durch Rundungsfehler zuriickzufithren. Ver-
schiedene Artikel, z.B. von V.F. Kroupa (siehe [KRO-93]) oder [NIC-87], wie auch
die Applikationsschriften der Hersteller von DDS-Komponenten behandeln die
auftretenden Stérkomponenten und das Hintergrundrauschen.

Folgende Stérquellen werden lokalisiert, die dem NCO-Prinzip, der Signal-
synthese mit konstanter Taktrate f., zugrundeliegen:
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1 Die Phasenauflésung der Sinus-Tabelle ist geringer als die
Wortbreite des Phasenakkumulators.
2) Die Werteauflésung der Sinus-Tabelle ist in der Wortbreite begrenzt.

In den Gleichungen 5.2-5 bis 5.2-16 wird ein idealer DA-Wandler mit unend-
licher Auflésung angenommen. Die Verwendung eines nicht idealen DA-Wand-
lers bewirkt zusétzliche Storsignale:

3) Die Wortbreite des Wandlers und seine Linearitit sind begrenzt.

4) Das Taktsignal erzeugt aufgrund von Nichtlinearititen der Schalt-
stufen des Wandlers Mischprodukte mit dem Ausgangssignal.

5) Aufgrund interner Schaltverzégerungen in dem Wandler kénnen
bei bestimmten aufeinanderfolgenden Abtastwerten sogenannte
»Glitches” auftreten.

Weist die Taktquelle einen Jitter auf, so kommen die (richtigen) Abtastwerte
zum falschen Zeitpunkt:
6) Der Taktjitter verringert die effektive Wandlerauflosung.

Die Ursachen der Stérungen 2) und 3) werden zusammen betrachtet. Ublicher-
weise werden NCO und Wandler so kombiniert, daB das vom NCO an den
Wandler gelieferte Signal die gleiche Wortbreite wie der Wandler Np A aufweist.
Ist dies nicht der Fall, oder hat der Wandler aufgrund von Nichtlinearititen eine
geringere effektive Auflésung, so muBl die minimal auftretende Wortbreite be-
trachtet werden, und Gl 5.2-4 liefert die Amplitude der Stérsignale im Vergleich
zum Tréger. Nun ist interessant, an welchen Punkten im Spektrum diese Stor-
signale auftreten. Der Ubergang von Gl. 5.2-14 zu GI. 5.2-16 erfolgt unter der im-
pliziten Voraussetzung exakter Abtastwerte, so daB sich viele Spektralkompo-
nenten laut Gl. 5.2-15 gegeneinander aufheben. Sind die Abtastwerte nicht exakt,
so existiert im allgemeinen eine quasizufillige Abfolge der spektralen Kom-
ponenten, wobei das Frequenzraster, der minimale Abstand zweier Linien im
Spektrum, durch Af = f, / N3 bestimmt ist. Auf einem Spektrumanalysator beob-
achtet man einen sogenannten ,Rasen”, der unterhalb dem nach Gl. 5.2-4 defi-
nierten Stérabstand unter dem Tréger zu finden ist (siche dazu Bild 5.2-10). Eine
genauere Aussage ist nicht sinnvoll, da sich die Spektren zweier Signale leicht
verschiedener Frequenz beziiglich der Position der Stérkomponenten so stark
voneinander unterscheiden kénnen, daB diese zusitzliche Information bedeu-
tungslos ist. Die Ursache ist leicht zu verstehen:

Fir geschickt ausgewihlte Phaseninkremente p(n), die ,groBen” Primzahlen
entsprechen, erzeugt der Phasenakkumulator nach Gl. 5.2-11 eine Folge, die
eine Periodizitdt von bis zu N3 Takten aufweisen kann. Damit wird einerseits das
Nutzsignal f, generiert, andererseits entsteht dadurch, dhnlich wie bei einem
riickgekoppelten Schieberegister, eine quasizufillige Folge von Abweichungen
von der idealen Wertefolge, die sich im Spektrum widerspiegeln.

Aus Speicherplatzgriinden ist die Zahl der AdreBleitungen der Tabelle, die die
Abtastwerte als Funktion des Phasenakkumulators enthilt, kleiner als die Wort-
breite des Phasenakkumulators. Dadurch treten Rundungsfehler beziiglich der
tatsdchlichen Phase auf. Nach [KRO-93] kann man diesen Einflu} gegeniiber
der Wortbreite des DA-Wandlers Npa vernachldssigen, wenn die Tabellen-
adresse mindestens um den Faktor n hoher auflost. In der Praxis ist die Wort-
breite der Tabellenadresse um zwei bis drei bit hoher als Npa.
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Bei der Signalerzeugung mit variablem Takt gemiB Bild 5.2-2, existieren defini-
tionsgem&dB keine Rundungsfehler bei der Adressierung der Tabelle nach
Gl. 5.2-5. Weiterhin ist die Folge der Abtastwerte mit n; periodisch, so daB Stor-
komponenten resultierend aus der begrenzten Wandlerauflésung nur bei Viel-
fachen der Signalfrequenz auftreten. Die fest vorgegebenen Abtastwerte (ny =16
fiir die Anwendung bei COSY) sind optimiert, so daB die Auflésung im Mittel
besser als + 0,5 LSB¢ ist. Damit ist ein Storabstand erreichbar, der tatséchlich
um ca. 6 dB besser sein kann, als es die Auflésung des DA-Wandlers vorgibt.

Aus dem nichtidealen Schaltverhaltens der Ausgangsstufen eines DA-Wandlers
resultieren Mischprodukte zwischen der Takt f, und der Signalfrequenz f,. Die

in Gl. 5.2-23 angegebene Beziehung entspricht dem Modell eines Mischers mit
nichtlinearer Kennlinie, wobei f; j die Frequenz der Stérkomponente bedeutet.

fij=ifa +jfc ,miti,je /Z (5.2-23)
Bei der Signalsynthese mit konstantem Takt ist die Verteilung dieser Storfre-

quenzen von der eingestellten Frequenz f, abhingig. Bei variabler Taktung
liegen diese Stérungen bei Harmonischen der Signalfrequenz.

Das Schaltverhalten bewirkt auch die Erzeugung von StorgréBe 5). Ein DA-
Wandler kann nicht beliebig schnell den digitalen Wertevorgaben folgen, wie
Bild 5.2-8 qualitativ andeutet, vergeht eine Einschwingzeit, . Die im Wandler vor-
handenen gesteuerten Stromquellen schalten aufgrund von Laufzeiteffekten zeit-
lich versetzt. Dies produziert unerwiinschte Stérspitzen, sogenannte ,Glitches“.
Hersteller von Wandlern (z.B. [ADC-90] und [KES-91)) geben die eingeschlossene
Fldche von Zeit und Amplitudenabweichung als »Glitch-Impuls“ an. MeBdaten
»guter” Wandler zeigen Glitchimpulse < 100 pV-s. Diese Stérungen sind unange-
nehm, weil sie Komponenten mit der Frequenz f. - 2.f; erzeugen, die in den
DurchlaBbereich des Rekonstruktionsfilters fallen kénnen.

== Tatsachlicher Spannungsverlauf s(t)
- |dealisierter Spannungsverlauf s(n)

o

{ i >
tn
Bild 5.2-8: Einschwingverhalten und Glitches bei einem realen DA-Wandler

Die nicht ideale Takterzeugung bewirkt eine Unsicherheit des Abtastzeit-punk-
tes, die als Taktjitter At; bezeichnet wird. Bild 5.2-9 veranschaulicht, daB dieser
Ab-tastjitter einem Amplitudenfehler AA; des gewiinschten Signals sin(2x f, t)
entspricht. Dieser Fehler ist im Nulldurchgang maximal mit V
AAj = sin (2r fy A ty) = 21 £, At (5.2-24)
Daraus 148t sich eine effektive Wortldnge Neg = - log, (2n f, At;) abschéitzen und

ein effektives Signal-/Rausch-Verhiltnis (S/N)egr = 6,02 - Nefr gewinnen.

4 LSB: Least Significant Bit = Bindrstelle niedrigster Wertigkeit
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® Abtastwert zum richtigen Zeitpunkt
o Abtastwert zum falschen Zeitpunkt

Amplituden-
unsicherheit

AA

Taktunsicherheit
At i Taktjitter

Bild5.2-9: Signalbeeinflussung durch Taktjitter

Ursachen des Jitters sind das Phasenrauschen des eingesetzten Hauptos-
zillators zur Erzeugung der Abtastfrequenz f; und die Reproduzierbarkeit der
Schaltflanken der verwendeten Logik. Anhand der qualitativen Beispiele in
Tabelle 5.2-2 ist es sinnvoll, bei Signalfrequenzen, die deutlich héher als 1 MHz
sein sollen, Wandler in ECL-Logik zu verwenden.

P — - ———
200 ps (z.B. TTL-Logik) 1 MHz 9,63 58 dB
10 ps (z.B. ECL-Logik) 1 MHz 13,96 84 dB
10 ps (z.B. ECL-Logik) 10 MHz 10, 63 64 dB
Tabelle 5.2-2: Abhingigkeit des effektiven S/N-Verhiiltnisses vom Taktjitter

Die Qualitit eines DDS-Systems wird in der Praxis mit der Spektralanalyse be-
wertet. Der zu priifende digitale Synthesizer erzeugt die gewiinschten Nutzsig-
nale. Mit einem Spektrumanalysator oder besser noch mit einem Fourierana-
lysator wird das Spektrum hinter dem Rekonstruktionsfilter gemessen. Man
erhilt eine Darstellung, die Bild 5.2-10 qualitativ wiedergibt.

Netz- Signal- f 2. Har- 2+ 3. Har- 3+ Takt- f
a . a . a Cc
brumm frequenz monische monische frequenz

Y tntels et A

_‘ N\ Filterkenn-
Gerdusch- N \ finie
Phasen- spannungs- N

rauschen abstand

breitbandiger
Rauschpegel

spektrale Leistung

Frequenz

Bild 5.2-10: Typisches Spektrum hinter einem DA-Wandler, der von einem NCO
angesteuert wird (nach [DA-93])
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Aus dem gemessenen S/N-Verhiltnis wird durch Umstellung von Gl. 5.2-5 eine
effektive Wortbreite Nges des gesamten digitalen Systems definiert:

(-S—)meB ~176dB

N (5.2-25)

Nges = 6,02dB

Ist dieses Nges ungefihr gleich .NDA, so ist das System ausgewogen realisiert. Ist
Nges deutlich kleiner als Npa, muB das Design iiberarbeitet werden.

In der Tabelle 5.2-3 sind verschiedene Beispiele zum Vergleich angegeben.

pe—

Wort- Bezeichnung fe fa S/N (S/N)mes
| breite Npa (Theorie)
12 bit |Diplomarbeit 4,19 MHz | 100 kHz 72 dB 35 dB
[DEC-92]
12 bit |Signalerzeugung 20 MHz 8 MHz 72 dB 52 dB
TSR
12 bit |Signalerzeugung 60 MHz 2 MHz 72 dB 68 dB
COSY
8 bit |STEL-2273 1,024 GHz | 400 MHz 48 dB 42 dB
Tabelle 5.2-3: Beispiele fiir die Qualitit von DA-Wandlern in DDS-
Anwendungen

Um die hier vorgestellte digitalen Signalsynthese mit anderen Verfahren zu ver-
gleichen, muB zusiitzlich das Phasenrauschen in geringem Abstand zum ge-
wiinschten Trigersignal betrachtet werden. Bei der Signalsynthese mit variab-
lem Takt ist dies einfach: Das Phasenrauschen der variablen Takterzeugung
wird ermittelt und die Anordnung von Zghler und Tabelle als Teilerfaktor ng fir
die Signalfrequenz behandelt, die nach [ROH-83, Seite 87] die Rauschleistung um
den Faktor (n4)2 fiir einen perfekten Frequenzteiler verringert. Fiir nicht ideale
Teiler verringert sich die Rauschleistung um einen geringeren Faktor. Die auf-
tretenden Seitenbinder neben dem Trigersignal werden im wesentlichen von
dem Hauptoszillator erzeugt.

Das Phasenrauschen bei der Signalerzeugung mit konstantem Takt 148t sich
z.B. fiir eine Bandbreite Af = 1 Hz wie folgt abschiitzen:
Innerhalb dieser Bandbreite befinden sich nach Gl. 5.2-14 m = N3-Af/ f, Spektral-
linien. Bei einer Auflésung des Phasenakkumulators von 32 bit, d.h. N3 = 232
und f; = 20 MHz sind dies m = 214 Linien. Fiir f, = 1,024 GHz existieren ent-
sprechend m = 4 Linien. Nach [KRO-93] darf fiir die Rauschleistung P,(f) des
weillen Hintergrundrauschens die Formel 5.2-26 angewendet werden, wenn sich
innerhalb der untersuchten Bandbreite Af mindestens eine Spektrallinie aufler
der gewollten Signalfrequenz befindet, d.h. es muB m > 1 gelten.

Puf) =2 .2200A (5.2-26)

3 f. .

Als Faustformel fiir das Phasenrauschen in 1 Hz-Bandbreite resultiert:

P
Tréfl = -2 - 6-NDA - 10 log (fc) ]

(5.2-27)



In kurzer Ubersicht bietet die digitale Signalerzeugung folgende Vorteile:

. Die Wortbreite des Phasenakkumulators bestimmt die erzielbare Fre-
quenzauflésung. Ein 32 bit breiter Phasenakkumulator erlaubt unter
der Annahme f, <f./ 4 eine Frequenzauflésung von 10-9, so daB sich eine
Signalfrequenz von z.B. f, = 100 MHz auf 0,1 Hz genau einstellen 148t.

. Die Frequenzkonstanz ist nur von den Eigenschaften des Taktoszillators
abhéingig, der in einer temperaturstabilisierten Umgebung untergebracht
sein kann oder mit einem Frequenznormal synchronisiert wird.

o Die Frequenz und die Phase des Nutzsignals kénnen innerhalb weniger
Takte modifiziert werden, da die analoge Bandbreite eines digitalen
Oszillators mindestens doppelt so gro8 wie die erzeugte Signalfrequenz ist.

. Das Nutzsignal kann gleichzeitig in analoger und in digitaler Repri-
sentation verwendet werden, um digitale Signalerzeugung und -verar-
beitung zu kombinieren.

Einige Nachteile miissen in Kauf genommen werden:
o Digitale Schaltungen erzeugen ein breites Storstrahlungsspektrum.

. Die Auslegung des Rekonstruktionsfilters, das die Oberwellen unter-
driicken soll, kann problematisch sein.

o Der erzielbare Signal-/Rauschabstand verringert sich mit zunehmender
Signalfrequenz. Die maximal erzeugbare Frequenz liegt derzeit bei
500 MHz bei (S/N) = - 42 dBc.

53. Auswahl des Phasendetektors

Die Eigenschaften eines Regelkreises sind eng mit der Genauigkeit der Erfas-
sung des Zustands der Regelstrecke verkniipft. Die in Abschnitt 5.1 beschriebene
Phasenregelung benitigt nach den Gleichungen 5-4 und 5-9 einen linearer Pha-
sendetektor mit méglichst hoher Auflésung, hoher Genauigkeit und schneller
Akquisition. Das Prinzip eines Phasendetektors zeigt Bild 5.3-1.

Eingangssignale Ausgangssignal

U.| . . —
U1W' —_p{Vergleicher ud 1‘|deef?a|3 ud Uy
utr A L, u="1(o) Integrator bl ™6

Bild 5.3-1: Prinzip eines Phasendetektors

Sind die Signale uj(t) und us(t) als rein sinusformig gegeben mit:
ui(t)=A;sin(@xnfyt+¢1) + G ynd
ug(t) = Ag cos 2 fa t + 02) + Go )

dann ist die Phasendifferenz A¢ = ¢2 - ¢; gesucht.

(5.3-1)
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Die Gleichanteile G; und G2 werden z.B. von Offset-Fehlern in der analogen Sig-
nalvorverarbeitung hervorgerufen. Dabei ist angenommen, dal aufgrund
duBlerer Bedingungen fiir die Frequenzen gilt: f; = fa = f,, wobei fy die Umlauf-
frequenz des Beschleunigers im Bereich von 450 kHz bis 1,6 MHz ist.

Eingangs-
signale

Schaltkreis

Ausgangssignal
hinter TiefpaB U= (¢)

uhAAAS U
blranas | Y - B ~o
Th T 21 le% A
%‘H:&qu* 1: Vierquadrantenmultiplizierer ] Te
ohonn, | o
winnon, aQ o
Qhmaman , v ';WI ™
n Q
2: Exklusiv-Oder ”sz—
Q=up
1=1 .
Q= down ¢

3: Flip-Flop-Phasendetektor

u

- | up

4: Tri-State-Phasendetektor

\

V]

©

T

5: Sample & Hold-Phasendetektor

e
Ug
T

-

eV
151
-2 211/11:
e

Bild 5.3-2:

[RHO-83] und [BER-87].

Verschiedene mogliche Realisierungen eines Phasendetektors nach



Entsprechend Bild 5.1-3 ist uj(t) das von einem Strahlteilchensensor detektierte
longitudinale Strahlsignal. Dieses ist nicht rein sinusférmig mit der Frequenz
fa, sondern es treten auch hohere Komponenten bei Vielfachen von f; auf. Die
spektralen Komponenten werden jeweils von Synchrotronseitenbindern beglei-
tet. Die Pulsform des Teilchenstrahls wird in Abschnitt 3.3 simuliert. Ge-
messene Pulsformen sind in den Bildern 7.5-3 und 7.5-4 dargestelit.

Das Signal us(t) wird am Beschleunigungsspalt der Kavitit (siehe Abschnitt 2.2)
mit einem kapazitiven Spannungsteiler abgenommen. Dieses Signal ist sinus-
formig und weist einen Stérabstand von bis zu 60 dBe auf - abhingig von der
Aussteuerung der Rohrenendstufe.

Die Phase soll mit einer Genauigkeit Ad < +0,1° gemessen werden. Die MeBzeit
Tmes darf einige Teilchenumliufe im Beschleuniger nicht iiberschreiten, da sie

zur Verzégerungszeit Taig beitrdgt, die die Phasenreserve ¢es des in Abschnitt
5.1 beschriebenen Phasenreglers verringert. Deshalb soll Tpeg < 2...10 us gelten.
Die Realisierung und die erzielten Leistungsdaten des ausgewihlten digitalen
Phasendetektors behandelt dann Kapitel 7.

In der Literatur existieren verschiedene analoge und digitale Verfahren fiir den
Aufbau eines Phasendetektors, die in Bild 5.3-2 ohne Anspruch auf Vollstén-
digkeit tabelliert sind. Jedes dieser Verfahren weist spezifischen Vor- und
Nachteile auf. Nachfolgend wird die Auswahl des fiir die Phasenmessung bei
COSY verwendeten Prinzips begriindet: Die gleichzeitige Anforderung an
Genauigkeit und Geschwindigkeit 148t sich nur mit einem digitalen Phasen-
detektor, basierend auf dem Vierquadrantenmultiplizierer, erfiillen.

Die anderen vier Verfahren werden kurz gestreift:

Phasendetektoren, die nach den Verfahren 2 bis 4 ausgelegt sind, erzeugen eine
Pulsfolge ugq(n), deren zeitlicher Mittelwert innerhalb eines Bereiches von 7, 2.1
oder 4-x linear von der Phasendifferenz der beiden Eingangssignale abhingt.
Dieses Prinzip wird z.B. in der Studienarbeit [STU-71] und darauf aufbauend in
der Diplomarbeit [HAI-78] angewendet. Dort wird ein NF-Phasenmesser bis
100 kHz Signalfrequenz vorgestellt, der eine Genauigkeit von ca. 3° aufweist. Aus
den analogen sinusférmigen Signalen uj(t), bzw. ua(t) werden die notwendigen
rechteckférmigen Pulsfolgen uri(t) bzw. ur2(t) durch jeweils einen Komparator
nach Bild 5.3-3 gewonnen.

u(t) " u r(t)
ulrAAA > wlonnn,

Bild 5.3-3: Gewinnung eines rechteckformigen Signals u,(t) aus einem
sinusférmigen Signal u(t) mit einem Komparator

Aufgrund des nicht idealen Schaltverhaltens der Komparatoren ist die Phasen-
detektion amplitudenabhiingig. Ein Gleichspannungsanteil auf einem der Ein-
gangssignale fiihrt zu einem Phasenfehler, da der Schaltzeitpunkt des je-
weiligen Komparators verschoben wird. Am Beispiel von Verfahren 2, das in
Bild 5.3-4 dargestellt ist, werden weitere Einzelheiten erirtert. Die Komparatoren
generieren aus den sinusférmigen Signalen u1(t) und ug(t) die Rechteck-
pulsfolgen u,1(t) und u,o(t) fester Amplitude, wobei die Schaltpunkte in etwa mit
den Nulldurchgingen korrespondieren.



Das Exklusiv-Oder-Gatter erzeugt eine Pulsfolge u4(t), deren Tastverhiltnis der
Phasendifferenz ¢ direkt proportional ist.

oA al “+® tnnn,
Ot ¥ n ‘ _
N >__j}> 4 %

W(t) ™

o—+ Yo
D honn. tumm,

Bild 5.3-4: Phasenmessung mit Komparatoren und Exklusiv-Oder-Gatter

Diese Anordnung wird stellvertretend fiir die Verfahren 3) und 4) betrachtet, bei
denen Flip-Flops den PhasenmeBbereich erweitern. Die Ausgangsfolge wird mit
einem digitalen Zihler oder einem analogen TiefpaB ausgewertet. Letzteres ver-
deutlicht Bild 5.3-5.

T Ta
————

NN, ot
T |

Bild 5.3-5: Mittelwertbildung der zur Phasendifferenz proportionalen Impuls-
folge ug(t) mit einem RC-Tiefpa8 1. Ordnung

Zunéchst muB fiir die Zeitkonstante des TiefpaBfilters gelten: T >> Ta, wobei
Ta = 1/f, die Periodendauer eines der Eingangssignale des Phasendetektors ist.
Wenn ug der Maximalwert der Spannung u4(t) ist, dann gilt fiir den Mittelwert :

(56.3-2)
uq = up- %l=k_¢1? mit k =1, 2 oder 4 (je nach Schaltung)
a k- .

Da die Einschaltzeit T; proportional zur Phasenverschiebung ist, ist nach
Gl. 5.3-2 auch der Mittelwert uq proportional zu ¢. Die Welligkeit der Ausgangs-
spannung ermittelt sich zu:
Ty . ( 1- T__l_) (56.3-3)
T Ta °
Das Verhiltnis von Auq und ug lautet dann:
Aud_%L.(Ta-Tl)_lg;Tl
ud Ty ST
Fir T1 = 0 nimmt dieses Verhiltnis den maximalen Wert Ta /T an. Dieser Zu-
sammenhang verhindert, da ein Phasendetektor nach diesem Schema gleich-
zeitig schnell und genau sein kann. Soll das Verhiltnis nach Gl. 5.3-4 einer 16
bit Phasenauflésung entsprechen, so ergibt sich bei einer Signalfrequenz
fa = 450 kHz eine Zeitkonstante T = 0,15 s. Erlaubt man dagegen eine Zeit-
konstante von 100 ps, um die Synchrotronfrequenz sicher zu verarbeiten, so re-
sultiert eine Phasenunsicherheit von * 4°. Dieses Problem wird durch Verwen-
dung eines Filters hoherer Ordnung auf Kosten der Phasenreserve des Regel-
kreises verringert, so da8 die Stabilitit nicht linger garantiert wird.

Aug = uo-

(5.3-4)
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Die Vorteile dieser Schaltung sind der einfache Aufbau und die lineare Abhiing-
igkeit des Ausgangssignals ug von der Phasendifferenz. Integrierte Schaltungen
stehen in reichhaltiger Menge zur Verfiigung. Der Diskriminator AD 9901 von
Analog Devices (siehe [ADL-91]) kann z.B. bis 200 MHz eingesetzt werden.

Ein Nachteil dieser Schaltungsart ist, daB das Ausgangssignal durch den Tief-
paB integriert werden muB. Es muB ein geeigneter KompromiB zwischen Rest-
welligkeit, Zeitkonstante des TiefpaBfilters und Filtergrad gefunden werden.

Bei geeigneter Auslegung dient dieser TiefpaB gleichzeitig als Schleifenfilter.
Ein weiterer Nachteil ist, daB nach [MAH-89b] bei Anwesenheit von Oberwellen
im Eingangssignal MeBfehler auftreten.

In [VIS-90] ist deswegen ein verbesserter Algorithmus dhnlich dem Prinzip 5
mit einem Sample&Hold-Schaltkreis zur Phasenmessung angefiihrt. Bei einer
maximalen Taktfrequenz der Schaltung von 35 MHz lassen sich Signalfrequen-
zen von 100 kHz mit einer Genauigkeit von ca. 1° erfassen.

Da Phasengenauigkeit und maximale Signalfrequenz jeweils eine GréBenord-
nung von den gewiinschten Parametern entfernt sind, wird dieser Weg nicht
weiter verfolgt.

An dieser Stelle mul angemerkt werden, daB der bei COSY benétigte Frequenz-
hub 1+4 das Problem darstellt. Bei kleinerem Frequenzhub verringert eine
Bandpafifilterung die durch Oberwellen verursachten Abweichungen.

In der Literatur wird einz uniibersichtlich groSe Anzahl an weiteren Erschei-
nungsformen eines Phasendetektors, wie z.B. die Nulldurchgangsdetektion oder
der Nyquist-Rate-Phasendetektor beschrieben. Eine gute Ubersicht iiber die ver-
schiedenen Verfahren liefert [BES-87]. In [MAH-90] wird z.B. die Realisierung
der Anordnung High Precision Phase Measurement Using Adaptive Sampling
aus [MAH-89] erldutert. Dieses MeBsystem erlaubt die Phasenmessung mit
einer Genauigkeit von 1°, wenn der Quotient von Abtastfrequenz f. und Signal-
frequenz f; mindestens 100 betrigt und 12 bit AD-Wandler verwendet werden.
Die heute erhiltlichen 12 bit AD-Wandler erlauben Abtastraten von 25 MHz, so
daB bei Signalfrequenzen bis 1,6 MHz die mit dieser Schaltung mogliche Phasen-
genauigkeit bei ca. 6° liegt. Andererseits sind 12 bit AD-Wandler fiir ca. 160 MHz
Abtastrate in den nichsten Jahren nicht erhiltlich.

Auch diese Moglichkeiten erfiillen fir COSY nicht die gestellten Anforde-
rungen. Dies liegt prinzipiell daran, daB die in dieser Aufzihlung bisher be-
schriebenen Methoden die im Nutzsignal enthaltenen Informationen nur zum
Teil auswerten. Komparatoren reagieren nur auf die Nulldurchginge, nicht
aber auf den zeitlichen Verlauf eines Signals, in dem die wesentliche Signal-
energie enthalten ist.

Deshalb wird im folgenden die analoge Mischung der beiden Eingangssignale
mit einem Vierquadrantenmultiplizierer (Prinzip 1) beschrieben. Darauf auf-
bauend wird das digitale Aquivalent dieser Schaltung vorgestellt, das bei
variabler Taktung eine optimale Phasendetektion innerhalb einer Periode des
Nutzsignals gestattet.

Die Schaltung nach Bild 5.3-6 ist eine einfache analoge Realisierung einer
PhasenmefBeinrichtung mit einem Vierquadrantenmultiplizierer.
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Bild 5.3-6: Analoge Realisierung einer PhasenmeBeinrichtung

Der Multiplizierer ermittelt das Produkt der Eingangssignale nach Gl. 5.3-1:
up(t) = uy(t)- uy(t) (6.3-5)

Aj1-As
2
Ai-Ao
2
|+ A1Gosin 2xf] t+ ¢1) + A2-G1 cos (2 nfot + ¢2) ).
Mit f; = fa = f vereinfacht sich up(t) zu:

(

sin (2 &t (f1 - f2)t + (91 - ¢2))

-+

sin (2 ® (f1 + f2)t + (01 + ¢2)) + G1-G2

A1-Ag

sin (¢1 - ¢2) + G1-G2

- 5.3-6
um(t)=| 4 A12A2 sin (4wt fa t + (01 + ¢2) ( !

|+ A1Gesin 2nfyt+ ¢1)+ Aa-Gycos (2xfyt + d2) )

Der TiefpaB hinter dem Mischer 148t den Gleichanteil mit der Phaseninfor-
mation passieren. Die Komponenten mit der einfachen Frequenz fa, die mit der
doppelten Frequenz 2-f; und natiirlich auch hshere Frequenzen soll er heraus-
filtern. Erfiillt ein idealer TiefpaB die Bedingungen: Hrp(f=0)=1 und
Hrp(f>fy) = 0, so resultiert:

, (5.3-7)
ur(t) = ArAz sin (¢1 - ¢2) + G1-G2

Die z.B. aus einem Eingangsoffset stammende Gleichspannungskomponente
G1-G2 vermindert die Genauigkeit der Phasenmessung. Deshalb muB entweder
G1 =0 oder G2 = 0 mit hinreichender Genauigkeit erfiillt sein. Aus ug(t) gewinnt
man die gewiinschte Phaseninformation mit einer Kennlinie der Form

. (2ur(t) i [ n n]

ug(t) =arcsin | ——= | mitugp(t) e | -=; + =
¢ (Ar A2) e 2’7 2]

Der eingeschrinkte Definitionsbereich dieser Funktion limitiert den nutzbaren
MeBbereich auf weniger als + 90°. Die MeBgenauigkeit hingt von der Linearitit
des Mischers, der Oberwellenunterdriickung des TiefpaBfilters und von der
Stabilitit der Amplituden Aj-Ag ab.

(5.3-8)

61



Die durch mégliche Schwankungen der Amplituden A; und Ay eingeschrinkte
Genauigkeit wird verbessert, wenn von einem der beiden Eingangssignale
zusédtzlich die Quadraturkomponente, bzw. die Hilbert-Transformierte (siehe
Abschnitt 6.4.8)

ug(t) = ug(t) * #) =1Ua(t) = Ag sin 2 fa t + ¢2) + Gor

vorhanden ist, wie Bild 5.3-7 veranschaulicht. Auf diese Weise entfillt auch die
Begrenzung des PhasenmefBbereichs, der nunmehr volle 360° abdeckt.

(5.3-9)

ug(t) X umr(t) P ug(t) r(t)
X
o t
u;(t) Y o uq’(ﬁ)o
Koordinaten-
u2(t) X um(t) TP ke ®© ] tr:?\;fl::me:r

Bild 5.3-7: Phasenmessung mit Quadratursignalen und Koordinaten-
transformer (siehe Abschnitt 6.4-9)

Hinter den Filtern in Bild 5.3-7 existieren die Quadratursignale ugt) und ug(t):

ug (t) =iléf3 sin (01 - ¢2) + G1-Gg (5.3-10)
ugt) = AléAz cos (91 - ¢2) + G1-Gor .
Unter Vernachlissigung der Offset-Spannungen G1, G2 und Gor resultiert:
A1-Ao . A-A (5.3-11)
ur(t) = 132 sin (91 - ¢2) und ugl(t) = 1722 cos 91-¢2) .
Aus ug(t) und ufr(t) werden Amplitude r(t) und Phase ¢(t) ermittelt:
. (5.3-12)
() =212 ung oft) =1 - 42
Die Amplitude berechnet sich aus:
(5.3-13)

r(t) = V ug (6)° + ug (t)2
und die Phase wird aus der Beziehung

_ ug(t) ue®)) . . (5.3-14)
o(t) = ar (————r(t) X0 ) mit ¢t)e [ - ; +x
ermittelt. Das Ausgangssignal uy(t) ist mit einer Skalierung ko versehen:
uy(t) = kg - ¢(t) . (56.3-15)

Diese Formeln werden von dem Koordinatentransformer in Bild 5.3-7 berechnet,
der den vollen 360°-Phasenbereich verarbeitet. Die Realisierung der Nicht-
linearitét ist nidherungsweise als analoge Rechenschaltung méglich. Dies wird
nicht vertieft, da integrierte digitale Schaltkreise die Aufgabe der Koordinaten-
transformation in Echtzeit ausfiihren.

Um den Koordinatentransformer einsetzen zu kénnen, wird das MeBprinzip aus
Bild 5.3-7 in die entsprechende digitale Schaltung nach Bild 5.3-8 umgesetazt.
Dieses MefBverfahren ist fiir eine feste Abtastrate f, vorgesehen. Die Ahnlichkeit
mit einem digitalen Empfiinger (siehe z.B. [CHE-92]), ist nicht zufillig,
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Die Bedingungen G2 = 0 und Ggr = 0 werden durch geeignete Wahl der vom NCO
gelieferten Wertefolge ideal einhalten. Die Genauigkeit von digitalen Multipli-
zierern kann bei geniigend groBer Wortbreite diejenige von analogen Mischern

bei weitem iiberschreiten. Phasengenauigkeiten von 0,01° und geringer sind bei
16 bit Wortbreite moglich.

uzr(n) Umr(n) ufr(n)
X TP
cul(t) - M u;(n) r(n)
r—o0
o D uy(n) X um(n) - ug(n) ,___uigl )
t — Koordinaten-
(o} NCO Mischer TiefpaBfilter transformer

numerischer Oszillator

Bild 5.3-8: Digitale Realisierung der Phasenmessung nach Bild 5.3-7

Mit der Abtastrate f; gilt die diskrete Zeit n = t-f,. Das analoge Eingangssignal
u3(t) und das ideal abgetastete uj(n) sind gegeben als

ut)=Ar1sin@nfat+¢1) + G
uj(n) = Aj sin (2 nfa D+ ¢1) +Gp .

Der numerisch kontrolliertecOszillator (NCO, siehe Gl. 5.2-11) liefert:
us(n) = Ag cos (2 7 £y f-{l + ¢2) und uy(n) = Ag sin (2 nfy ﬁ + ¢2) .

C
Erfiillen die digitalen Filter die Bedingungen Hpp(f=0) = 1 und Hrp(f2fy) =0,
dann lauten die gefilterten Signale #hnlich wie bei Gl. 5.3-10:

. . (5.3-18)
ug(n) =£1'2'A_2 sin (¢1 - ¢2) und ug(n) = A142 oo (01-92) .

Der digitale Koordinatentransformator (siehe 6.4.9) berechnet schlieSlich
uy(n) = arg (ug(n) , ug(n)) mit uy(n) e [-n;+ ) (5.3-19)

im vollen 360°-Winkelbereich. Die Genauigkeit des MeBwertes hiangt von der
Qualitit der digitalen Taktversorgung, der Wortlinge der Multiplizierer und der
tatsidchlichen Auflésung des AD-Wandlers ab. Die genauen Abhiéngigkeiten und
die erzielten MeBergebnisse werden in Kapitel 7.3 diskutiert. Das TurboPascal-
Programm sim20ph4.pas, das diese Schaltung simuliert, ist im Anhang
A.6.1 abgedruckt.

Mit einem 12 bit AD-Wandler und 16x16 bit Multiplizierern bei einer Takt-
frequenz fc von 20 MHz lassen sich MeBgenauigkeiten von 0,1° bei einer Auf-
l6sung von 0,01° fiir Signalfrequenzen f, von 400 kHz bis 2 MHz erzielen. Die
MeRBzeit liegt bei 100 us, wenn zwei einfache, hintereinander geschaltete Digital-
filter (siehe Abschnitt 6.4.8) benutzt werden, die jeweils iiber ca. 1000 Abtastwerte
einen gleitenden Mittelwert bilden.

Die “digitalen” Parameter: Abtastrate, Filterlinge und Wortbreite sind vonein-
ander abhéingig. Zusammen mit den Eigenschaften der analogen TiefpaSfilter
entsteht ein mehr-dimensionales Optimierungsproblem. Es ist sinnvoll, eine
Anfangskonfiguration zu schitzen und davon ausgehend die Parameter zu ver-
bessern.

(5.3-16)

(5.3-17)




Ein Parameter ist die Abtastrate f;.. Bei der Mischung der Grundwelle der
Frequenz f; mit dem lokalen Oszillator tritt nach Gl. 5.3-6 eine Komponente mit
2-fa auf. Diese soll durch die digitalen Filter eliminiert werden. Um Aliasing-
Probleme zu vermeiden, gilt deshalb fiir die Taktfrequenz: f; > 4-famax, d.h.
fc > 6,4 MHz. Nach Gl. 5.2-17 kann es nicht schaden, bei der Abtastfrequenz grof3-
ziigiger zu sein, also wird f. > 8 MHz gewihlt. Das Eingangssignal enthilt zu-
sétzlich Vielfache von f;, die entweder durch die analogen oder durch die
digitalen Filter geddmpft werden sollen. Die Genauigkeit der Phasenmessung
héingt ebenso wie die Qualitét der Signalerzeugung (siehe Gleichungen 5.2-18 bis
5.2-22) von den analogen Filtern ab. Bei der Signalerzeugung nach Beispiel 1) in
Tabelle 5.2-1 werden aus Reproduzierbarkeitsgriinden Filter vom Typ PLP 5 ein-
gesetzt. Fiir die Phasenmessung werden die gleichen Filter gewihlt, so daB z.B.
ein Signal der Frequenz 10 MHz um 48 dB gedimpft wird. Hohere Frequenzen
werden stirker abgeschwicht. Mit einer Taktfrequenz f, = 20 MHz werden Alias-
signale von Frequenzen, die héher als die Nyquistrate f. / 2 sind, entweder von
dem analogen oder von den digitalen Filtern eliminiert .

Die Eckfrequenz der verwendeten digitalen Filter hingt nach Gl. 6.4.8-7 direkt
von dem Verhiltnis Stufenanzahl zu Taktfrequenz ab. Mit niedrigerer Taktfre-
quenz sinkt die Bandbreite des Phasendetektors und die Phasendetektion erfolgt
langsamer. Bei Verringerung der Anzahl der Filterstufen, wird entsprechend
iiber weniger Abtastwerte gemittelt, so daB die Genauigkeit der Phasenmessung
sinkt. Dies ist ein Grund, die Abtastrate hoch genug zu wihlen.

Die Obergrenze fiir die Abtastfrequenz f, < 25 MHz ist durch die Verfiigbarkeit
von AD-Wandlern und Multiplizierern mit geniigend hoher Wortbreite fiir diese
Frequenz bestimmt. Ein Abtausch zwischen Wortbreite und Abtastfrequenz
kann erfolgen, wenn die Aufgabenstellung dies erlaubt.

Aufgrund der begrenzten Bandbreite wird dieses Verfahren nicht fiir die Pha-
senregelung des Teilchenstrahls, sondern fiir die Abstimmung der Beschleu-
nigerkavitét verwendet. Die MeBzeit wiirde mit digitalen FIR5-TiefpaBfiltern mit
ca. nFIR = 300 verschiedenen Koeffizienten auf ca. 10 us verkiirzt. Eines dieser
FIR-Filter erfordert dann eine Rechenleistung von ca. f - nriR = 6 Milliarden
Festkomma-Multiplikationen und Akkumulationen pro Sekunde. Dies tibersteigt
die Moglichkeiten freiprogrammierbarer Mikroprozessoren und
Signalprozessoren, die derzeit maximal 200 Millionen Operationen pro Sekunde
ausfithren. Nur mit speziellen kaskadierbaren Filterprozessoren wie dem PDSP-
16256A von Plessey [PLE-92], lassen sich die Filterfunktionen mit hohem Auf-
wand (siehe 6.4.8) realisieren.

Die MefBigeschwindigkeit 148t sich aber auch auf andere Weise steigern:

Mit einem Schaltungskniff erhilt man auch von dem digitalisierten Eingangs-
signal die Quadraturkomponente. Dies verringert die Anforderungen an die
digitalen Filter und verbessert das Signal-/Rausch-Verhiltnis um den Faktor 2.
Die Quadraturkomponente eines Signales wird berechnet, indem dieses Signal
Hilbert-transformiert wird. Ein Hilbert-Transformator mit der Ubertragungs-
funktion hpji(t) = [1/(n t)] ist nur unter bestimmten Einschrinkungen als kau-
sales System realisierbar. Ist jedoch die Taktfrequenz f;, eines digitalen Systems

genau ein durch 4 teilbares Vielfaches der Signalfrequenz f,, d.h. ng=f./fy e {4,

8, 12, 16, ...}, so entspricht die Hilberttransformierte einer Verzogerung der
Information um n¢ / 4 Takte (siehe auch Abschnitt 6.4.8).

5 FIR: Finite Impulse Response = endliche Impulsanwort

64



‘ u;(n) u1(n) ‘
uy(®) vz A ek “f"Zin) r(n)
o— TP —% X y ;‘—O
X ¢ [umm [0 _J— uy(n)
' u (n) B x - Uf(n)

_NCOL us(n)
| S )
Bild 5.3-9: Digitale Phasenmessung mit Hilbert-Transformation

Die in Bild 5.3-9 angegebene Schaltung fiir n¢ = 16 ist demnach eine modifizierte
Version von Bild 5.3-8 fiir variablen Takt mit der diskreten Zeit n = t-fc = t-16.f,.
Diese Schaltung ist in [BES-87] mit dem Hinweis angegeben:

»Die durch die Hilbert-Transformation benétigten arithmetischen Operationen
lassen sich am besten realisieren, wenn dieser PD-Typ rein softwaremiBig im-
plementiert wird. Die hardwarem:Bige Realisierung wiirde einen enormen Auf-
wand an Rechenschaltungen bedingen.“. Zu diesem Zeitpunkt (siehe auch
[LAN-82]) wurde an die Realisierung von Modemfunktionen im kHz-Bereich ge-
dacht. Heutzutage ist der Aufwand, der im wesentlichen durch die vier Multipli-
kationen und die zwei Additionen entsteht, in Echtzeit fiir Signalfrequenzen im
MHz-Bereich beherrschbar geworden.

Das analoge Eingangssignal uj(t) und das ideal abgetastete Eingangssignal
u1(n) sind hier abweichend zu den vorherigen Schaltungen gegeben als:

ujt) =Ajcos2nfat+d1)+ Gy

(5.3-20)
u;(n) = Ay cos(ana?-+¢1)+ G1 =A; cos(21c%+¢1 +Gy .
C
Der numerische Oszillator (NCO), liefert die Folgen:
ug(n) = Ag cos 21tfaf‘}—c+¢2 = Ag cos 2ui‘—6+¢2 und (5.3-21)

ug(n) = Ag sin 21tfai'l+¢2 = Ag sin 21:%-{-&1)2
C

Er wird ersetzt durch zwei zyklisch ausgelesene Tabellen mit Je 16 Eintrigen fiir
den Sinus- und den Cosinus-Wert (sieche 6.4.4 und A.4.6). Der Hilbert-Transfor-
mator verzogert uj(n) um vier Takte und generiert so die Quadraturkomponente

11(n) des digitalisierten Eingangssignals uj(n):

a = n -E =A1sin{2 g I-
ui(n) A1cos(21c16+¢1 2)+G1 1 sin n16+¢1)+G1_.

Erfiillen die digitalen Filter die Bedingungen Hpp(f=0) = 1 und Hrp(f2f,) =0,
dann ergeben sich die gefilterten Signale:

ur(n) = Aj-Ag sin (¢1 - ¢2) und ug(n) = A1-Ag cos (91 - dg) . (5.3-23)
Der digitale Koordinatentransformator liefert schlieBlich

(5.3-22)

uy(n) = arg (ufr(n) , uf(n)) mit uy(n) € [ -« ; + 7] (5.3-24)

im vollen 360° Winkelbereich.



Drei Parameter miissen bei dieser Schaltung dimensioniert werden: die Wort-
breite der digitalen Baugruppen, das Verhiltnis von Taktfrequenz und Frequenz
der Grundwelle, sowie das analoge TiefpaBfilter im Signaleingang.

Zuniichst wird die Abtastrate bestimmt:

Die Hilbert-Transformation fordert, da n¢ = fc / fa ohne Rest durch vier teilbar
ist. Wie bei der Signalerzeugung mit variablem Takt nach Beispiel 3) in Tabelle
5.2-1 treten Probleme mit Aliasfrequenzen auf, so daB fiir die Frequenzvariation
von ungefihr 1+4 mindestens n¢ > 8 zu wihlen ist. Die digitalen Filter bilden
einen Mittelwert iiber jeweils ni von den Multiplizierern gelieferten Werten. Sie
filtern die stérenden Komponenten heraus, die nur bei fa und Vielfachen von f,
auftreten, da auch das Eingangssignal u1(t) im wesentlichen nur Stérkompo-
nenten bei Vielfachen von f, aufweist. Die Geschwindigkeit der Phasendetektion
wird jetzt kaum noch durch die Filter, sondern hauptsichlich durch die
digitalen Verzogerungen aller weiteren Rechenschaltungen begrenzt. Der Koor-
dinatentransformer benétigt 23 Takte, bis aus einem anliegenden kartesischen
Koordinatenpaar die Phase errechnet ist. Die internen Operationen in diesem
Baustein laufen parallel, so daB bei Jedem Takt ein neues Ergebnis am Ausgang
erscheint, das die Pipeline mit 23 Taktschritten passiert hat.

Die Gesamtverzégerung muBl minimiert werden, da sie die Phasenreserve eines
mit diesem Phasendetektor aufgebauten Reglers verringert. Dies erfordert eine
moglichst hohe Wahl der Taktfrequenz fe. Die Grenze f, < 25 MHz wird durch die
verfligbaren AD-Wandler, Multiplizierer und den Koordinatentransformer
selber vorgegeben. Folglich wird n¢ = 16 gewihlt. Dies harmoniert mit der Wahl
des analogen TiefpaBfilters PLP 5 hnlich Beispiel 3) bei der Signalerzeugung.
Eine hohere Uberabtastung wichtet einzelne Abtastfehler weniger stark. Damit
steigt im Mittel die erzielbare MeBgenauigkeit.

Die so dimensionierte Schaltung wird fiir die Phasendetektion bei COSY ein-
gesetzt. Nach einem Umlauf des Strahls, also nach 16 Takten, ist die Phasenin-
formation in voller Genauigkeit von ca. +0,01° verfiigbar. Dafiir werden 12 bit
AD-Wandler und 16x16 bit Multiplizierer eingesetzt (sieche Abschnitt 7.4).
Zusétzlich verursacht der Koordinatentransformer weitere 23 Takte Verzoger-
ung, bis die Phaseninformation vorliegt. Die MefBzeit, nach der man das Ergeb-
nis erhilt, betrigt dementsprechend abhéngig von der Beschleunigerfrequenz
ca. 1,6 ps bis 5,6 us. Wie Abschnitt 5.1 zeigt, 148t sich damit ein stabiler Regel-
kreis aufbauen. Da es auBer dem Phasendetektor dann noch andere Komponen-
ten gibt, tritt insgesamt ungefiihr die doppelte Verzégerungszeit Tgig auf.

Der Aufwand liegt nun in der Takterzeugung und im Design der digitalen Bau-
gruppen. Ein digitales System fiir eine feste Taktfrequenz auszulegen, ist eine
nicht immer leichte Aufgabe. Soll ein System bei einer variablen Taktrate funkti-
onieren, miissen alle Signale einen eindeutigen Zeitbezug zur Takterzeugung
aufweisen, um Ubernahmefehler zwischen den Baugruppen zu vermeiden.
Auch bei dieser Schaltung treten Probleme durch Ungenauigkeiten der Analog-
Digital-Wandler, durch Phasengiinge in den analogen Filtern, durch Taktjitter
etc. auf, doch erlaubt ein digitales System die Fehlerkompensation: Die aus einer
Kalibrationsmessung gewonnenen Daten werden gespeichert und werden spéter
zur Korrektur verwendet. Die genauen Abhingigkeiten und die MeBergebnisse
sind in Kapitel 7.4 erlédutert. Das TurboPascal-Programm simvar.pas, das
diese Schaltung simuliert, ist im Anhang A.6.2 abgedruckt.



6. Baugruppen der digitalen Signalverarbeitung

Dieses Kapitel beschreibt und charakterisiert die Komponenten, aus denen die
digitale Phasenregelung besteht. Die Moglichkeiten und Grenzen des Einsatzes
der digitalen Signalverarbeitung in Systemen, die bis ca. 10 MHz Signalfrequenz
arbeiten, werden verdeutlicht. Digitale Realisierungen ersetzen analoge Hoch-
frequenzbaugruppen wie Mischer, Oszillatoren, Filter, Modulatoren und Demo-
dulatoren.

Die Schaltungen der digitalen Signalverarbeitung basieren, wie Tabelle 6-1
darstellt, auf verschiedenen Technologien und erlauben unterschiedlich hohe
Taktfrequenzen.

Funktionen Technoljgje Taktfrequenz Sigalgegel
Addierer, Multiplizierer, CMOS 10...30 MHz TTL
Arithmetik, Speicher

Register, Zihler, logische | Bipolar 5...60 MHz TTL
Verkniipfungen

Register, Pegelwandler, Bipolar 20...128 MHz ECL

logische Verkniipfungen

Numerischer Oszillator, GaAs 1 GHz ECL,
DA-Wandler Analoger Takt
Numerischer Oszillator, Bipolar 1...2GHz ECL,
Frequenzteiler Analoger Takt

Tabelle 6-1: Realisierte Funktionen der digitalen Signalverarbeitung
Verschiedene Probleme werden in diesem Zusammenhang gelost:

1) Digitale Baugruppen werden simuliert, damit ihr Verhalten iiberpriifbar
bleibt.

2) In einem System der digitalen Signalverarbeitung ist die Wortbreite direkt
mit dem Aufwand und der erzielbaren Prizision verkniipft. Bei Einsatz
unter Echtzeitbedingen spielt zudem die Abtastrate eine wichtige Rolle.

3) Bei den verwendeten Abtastrasten miissen Leiterplatten auch nach Hoch-
frequenzgesichtspunkten entworfen werden.

4) Die sinnvolle Aufgabenteilung zwischen verschiedenen Funktionsbau-
gruppen mit definierten Schnittstellen ist die Voraussetzung, um ein kom-
plexes Regelsystem erfolgreich in der Praxis einzusetzen.

Die Losungswege und die Ergebnisse auf Baugruppenebene werden im folgen-
den niher ausgefiihrt. :



6.1. Simulation digitaler Baugruppen

Programme in BASIC oder TurboPascal simulieren die Funktionsweise der
digitalen Schaltungen, um damit die MeBwerte der real existierenden Bau-
gruppen auf Abweichungen vom geforderten Verhalten zu untersuchen. Dies
wird dadurch erleichtert, daB die in Echtzeit zu berechnenden Funktionen
schnell ausfiihrbar sein miissen und daher in Ganzzahl-Arithmetik implemen-
tiert sind. Die Rechenoperationen, wie z.B. Addition und Multiplikation, sind
klar definiert, so daB die Simulation auf einem Digitalrechner nur eine Verlang-
samung der Ausfithrungsgeschwindigkeit darstellt.

Digitale Schaltungsteile in TTL-Logik werden interaktiv beim Zeichnen des
Schaltplans simuliert. Das zur Schaltplanerstellung eingesetzte Programm
»DesignWorks“ [CAP-90] liduft auf MacIntosh-Rechnern und erstellt Netzlisten
zum Export von Daten fiir andere Simulatoren oder CAD-Systeme. Insbesondere
lassen sich aus Schaltplinen Netzlisten im ~PSPICE“-Format [PSP-91] erstellen,
8o dafl im Hintergrund das transiente Verhalten von analogen Schaltkreisen
berechnet werden kann. Das Programmpaket ,DesignWorks“ enthilt umfang-
reiche Bibliotheken digitaler TTL-, CMOS- und allgemeiner digitaler Gatter-
funktionen. Zusammen mit ,MAC-ABEL* [CAP-92] werden auch in PALs! oder
PROMs? realisierte Funktionen simuliert. Selbstdefinierte Bauelemente kénnen
eine interne Schaltung - auch geschachtelt - als Macro aus vorhandenen Ele-
menten enthalten. Viele logische Fehler bei kombinatorischen Schaltungen wie
auch bei sogenannten ,State-machines* werden so schon im Ansatz vermieden.
Komplexere Schaltungen, wie z.B. ein 16-16-bit Multiplizierer, werden aus ge-
schachtelten Macros zusammengesetzt. Die dabei ermittelten Ergebnisse erlau-
ben aufgrund der nicht exakt simulierbaren Gatterlaufzeiten nur eine unge-
fihre Aussage. In diesem Fall ist es sinnvoll, die Wortlinge zu reduzieren.

6.2. Auswahl von Wortbreite und Abtastrate

Ein digitales System speichert und verarbeitet Zahlenwerte mit begrenzter
numerischer Auflésung. Rechenoperationen mit Integerzahlen benétigen im
allgemeinen weniger Taktzyklen zur Ausfithrung als FlieBkommaoperationen.
Da positive und negative Werte auftreten, wird die Integerdarstellung im
Zweierkomplement gew:hlt. Um eine vorgegebene Genauigkeit garantiert ein-
halten zu kénnen, wird eine bestimmte minimale Wortlidnge benétigt.

Ist ein digitaler Abtastwert eines analogen Signals A mit N-bit Wortbreite ge-
geben, so berechnet sich die Pegelauflésung nach der bekannten Faustformel:

AA = 2-N, (6.2-1)

wenn A zu 1 normiert ist.
Steht der Abtastwert in einer bestimmten Phasenbeziehung, z.B. A = Ag-sin(¢),
ist die Auflésung der Phase A¢ nichtlinear mit der Auflésung AA verkniipft.

1 Programmable Array Logic
2 Programmable Read-Only Memory



Wird A durch eine Integerzahl k ausgedriickt, so kann k bei einer Wortbreite von
N bit Werte aus dem Intervall [- 2(N-1), 20N - 1) .1] annehmen. Variationen von k
sind nur in Schritten Ak =+ 1 méglich, wie Gleichung 6.2-2 verdeutlicht.

2-
k= INT[(zN -1, 1)-sin(¢)] : ©22)
Die auch an anderer Stelle benutzte Funktion INT(x) ist definiert durch Gl. 6.2-3:
etc. ]
-1 fiir-1<x<0 (6.2-3)
INT(x) = 0 flir0<x<1

@ =11 fri<xe2
2 fiir2<x<3

ete. J -
Der Informationsverlust durch das Abschneiden der Nachkommastellen bei
Gl. 6.2-2 bewirkt, daB die Umkehrfunktion nur ein ungefdhres Ergebnis liefert:
¢ ~ arc sin —K (6.2-4)
oN-1.4

Die Auswirkung einer Anderung von k um Ak wird mit dem Ansatz

k + Ak = INT/21 - 1)sin(6 + Ag) . (6.2-5)

bestimmt. Aus Gl. 6.2-3 und 6.2-4 folgt ndherungsweise die Phasenauflésung
(bzw. Unsicherheit) fiir ein gegebenes ¢ zu:

INT|(2N-1_ 1).5i
A¢ = arc sin Ak+k ¢ = arc sin Ak + [(2 D sm(cp)] -0 (6.2-6)
2N-1.1 2N-1.

Es muB} gewihrleistet sein, daB (k + Ak) im erlaubten Wertebereich bleibt. Der
Phasenwinkel ¢ kann als Arbeitspunkt angesehen werden, bei dem die Pha-

senauflésung A¢ bei einer Wertesinderung um Ak betrachtet wird. Bild 6.2-1 ver-
anschaulicht diesen Zusammenhang.

100 -5 é:s }
= %
< 5 Kk
g ” g 8 kg
¥ é; & XitiL
@) =0° T -
% U $=25° ? 8 8 T :< i
2 01 O 6=60° =
g X ¢=89° © @
+ ¢=90° &
0.01
i B
0.001 1

2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
Anzahl der Biniirstellen N

Bild 6.2-1: Phasengenauigkeit 1A¢!| iiber der digitalen Wortbreite N bei
Bezugsphasen ¢ = {0°, 45°, 60°, 89°, 90°}

Die Phasenabweichung A¢ liegt bei 16 bit Werteauflésung unter 0,0025° im Win-
kelbereich ¢ von 0°...45°. Bei ¢ = 90° ist die Abweichung maximal mit A¢ = 0,45°.
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Die Phasenabweichung ist allgemein in dem Punkt maximal, wo die Bezugs-
funktion sin(¢) einen lokalen Extremwert annimmt und minimal bei einem
Nulldurchgang. Wird als Bezugsfunktion cos(¢) benutzt, so treten die gleichen
minimalen und maximalen Abweichungen bei einer um 90° verschobenen Be-
zugsphase ¢ auf.

Die Phasenabweichungen sind bei Quadratursignalen deutlich geringer. Ein

Winkel der Phase ¢ wird dann durch die zwei Signale s; = cos(¢) und 83 = sin(¢)
reprisentiert. Die Phase wird aus den Quadratursignalen s; und sg iiber die

Funktion

¢ = arg(s;, s3) = arc tan (—:—f) +m-n mitme /N (6.2-7)

berechnet. Der Wert fiir m ist entsprechend dem Quadranten zu wihlen, in dem
der Vektor mit den Komponenten s; und s2 in der komplexen Ebene liegt.

Die Genauigkeit von Quadratursignalen wird in Abwandlung von Gl. 6.2-5 mit

INT[(zN -1, 1)-sin(¢)] ) (6.2-8)

¢
INT[(ZN’ 1. 1)~cos(¢)]
angegeben. Diese Funktion wird mit einem kleinen Programm ausgewertet, das

bei einer gegebenen Wortlinge N e {2, 3, ..., 16} z.B. 20000 fein verteilte Winkel ¢

im Bereich von -90°...90° vorgibt und die maximale Abweichung |A¢! aufzeich-
net. Auf diese Weise erhilt man die in Bild 6.2-2 gezeigte Abhingigkeit.

A¢ = arc tan

Phasengenauigkeit zweier Kaniile mit
N bit Wortbreite als Quadatursystem

S w4k -
§ \X AngepaBte Kurve: ]
g 10 RG] | agl =114 27N |
E RN
= ) ){\\M
AN
N
X
0.1 X‘X
X
0.01 X
' X
XS‘(
0.001 = 1 1

2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 4 1B 18
Anzahl der Binirstellen N

Bild 6.2-2: Phasengenauigkeit |A¢!iiber der Anzahl der Binirstellen N

Sind beide Signale mit 16 bit Wortbreite gegeben, resultiert eine Phasengenauig-
keit A¢p = 0,00174°. Auf diese Weise ergeben jeweils 16 bit Amplitudenauflésung
bei Quadratursignalen eine effektive Phasenauflésung von 17,66 bit.
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Die Auflésung eines Phasenwertes, der mit 16 bit Wortbreite dargestellt wird, be-
triagt demgegeniiber 360°/ 65536 = 0,00549°. Der Faktor © zwischen der Ampli-
tuden- und der Phasenauflgsung findet seine Entsprechung in dem Definitions-
bereich [0...2x] und dem Wertebereich [-1...+1] der Funktionen sin(¢) und cos(¢).

Aus diesen Zusammenhingen lassen sich drei Schlufifolgerungen ziehen:

1D Ein Phasenwert mit einer Auflésung von 0,01° 148t sich mit 16 bit
Integerzahlen im Zweierkomplement darstellen.

2) Ist ein Phasenwert ¢ durch s; = cos(¢) oder s; = sin(¢) reprisentiert, so ist

die Phasenauflésung A¢ im ungiinstigsten Fall 6,35 bit kleiner als die
Amplitudenauflésung von sj.

3) Ist eine Phase durch die Quadratursignale s; = cos(¢) und sg = sin(¢) mit

16 bit Amplitudenauflésung gegeben, betrigt die Auflésung A¢ = 17,66 bit.
Die Quadratur erlaubt so eine um bis zu 8 bit hohere Phasenauflésung.

Werden daher fiir alle Operationen wie Abwértsmischung, Phasenschiebung,
Phasenvergleich oder Phasenmodulation jeweils Quadraturverfahren mit 16 bit
Wortbreite eingesetzt, so ist die Phasenabweichung der Ubertragungsstrecke
garantiert kleiner als 0,01°. Aus diesem Grunde werden alle arithmetischen
Operationen mit mindestens 16 bit Genauigkeit im Zweierkomplement aus-
gefiihrt.

Flachbandkabel mit 34-poligen PreBsteckern (Bild 6.2-3) verkniipfen die digitalen
Baugruppen mit 16 bit Wortbreite miteinander, wobei jede zweite Kabelader zur
Abschirmung mit Masse verbunden ist. Soweit moglich, werden Punkt-zu-
Punkt-Verbindungen ohne Abzweigungen bevorzugt. Dies verringert Re-
flexionen und erleichtert die Endterminierung, wenn sie notig sein sollte.

Masse Die Entscheidung fiir eine méglichst
:;:‘sse_\- hohe Wortbreite folgt dem Prinzip, daB
D15 ein hoher Dynamikbereich eines Sys-

tems Reserven bietet, wenn z.B. die
AD-Wandler am Anfang der Signal-
verarbeitungskette nicht optimal aus-
gesteuert werden. Allerdings ist die
maximale Wortbreite dadurch limi-
tiert, dafl alle Baugruppen mit der

[ N X ]
NI

Mass durch Echtzeitbedingungen vorgege-

3’3 : benen Abtastrate fehlerfrei betrieben
sse rechte werden miissen.

Do f linke Stiftreihe: d Reihe:

Signalleitungen / \ Masse
Bild 6.2-3: Digitale Signalverbindungen
mit 34-poligem Flachbandkabel

Die verfiigbare Technologie beschrinkt die maximale Abtastrate. Baugruppen
der digitalen Signalverarbeitung wie Addierer, Multiplizierer, Koordinaten-
transformer und schnelle Amplitudenkorrektur sind fiir einen variablen Takt
bis ca. 25 MHz ausgelegt.

Komponenten wie die digitalen Filter mit bis zu 4096 Stufen oder der numerische
Oszillator von TRW (siehe 6.4.3), erlauben den Betrieb mit einer konstanten
Taktfrequenz von bis zu 20 MHz.
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Nach Abschnitt 5.2 ist eine moglichst hohe Taktrate sinnvoll, um den Daten-
durchsatz zu erhshen und die bei einem digitalen System unvermeidliche Totzeit
zu verringern. Allgemein erméglicht eine héhere Abtastrate nach dem Nyquist-
Kriterium eine héhere Verarbeitungsbandbreite. Kritische Baugruppen be-
ziiglich der Abtastrate sind die AD-Wandler und die Multiplizierer.

Derzeit sind AD-Wandler (siehe 6.4.1) fiir Abtastfrequenzen bis 25 MHz nur mit
12 bit Auflésung erhiltlich. Die unbelegten niederwertigen 4 bit bei Anschlu8 an
eine Arithmetik-Baugruppe mit 16 bit Wortbreite (siche Bild 6.2-4 oben) werden
mit Schaltern vorgegeben. Die zur Signalerzeugung eingesetzten DA-Wandler
(siehe 6.4.2) verfiigen ebenfalls iiber 12 bit Auflésung, verarbeiten jedoch eine Ab-
tastrate bis zu 250 MHz. Die niederwertigsten 4 bit (siche Bild 6.2-4 unten)
werden ignoriert.

Die Schliisselkomponente, der komplexe Mischer, ist als 16 bit Multiplizierer
verfiighar und wird in Abschnitt 6.4-5 beschrieben. Dieser Baustein wird in dem
Phasenregler mehrfach eingesetzt. Seine héchste erlaubte Arbeitsfrequenz von
25 MHz korrespondiert direkt mit der Auslegung der maximalen Abtastrate. Pro
Taktzyklus berechnet er vier Produkte und fiihrt zwei Additionen aus. Auf diese
Weise stellen alleine die Multiplizierer eine Rechenleistung von bis zu 1,5
Milliarden Operationen pro Sekunde zur Verfiigung, die die Echtzeitsignal-
verarbeitung im MHz-Bereich erst erméglicht.

Analoger 45 it AD-Wandler

Eingang
o A ;D A D4_D15
Digitaler
12 If] ljj E] ﬁ 16 —pl-O Ausgang
16
n}— D3
Takt " B Arithmetik-
:.—/ = Baugruppe

Digitaler 12 bit DA-Wandler
Eingang D Analoger
16 A o Ausgang

[Anr] 16 LY

Takt

Arithmetik-
Baugruppe

Bild 6.24: Ubergang zwischen 16 bit Arithmetik und 12 bit DA-, bzw. AD-
Wandlern

6.3. Leiterplattentechnologie

Die signalverarbeitenden Komponenten existieren nicht nur in der Theorie - sie
bewidhren sich auch im Dauerbetrieb am Beschleuniger COSY. Vor der
Fertigung einer Schaltung als gedruckte Platine wird ein Prototyp aufgebaut.
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Eine Wire-Wrap-Verdrahtung gestattet Taktfrequenzen bis ca. 30 MHz. Die
Kombination von HF-Lochrasterplatten3 und Fiadeltechnik gestattet hohere Fre-
quenzen bis ca. 100 MHz. Mit dieser Technik lassen sich auch “kleine”
Schaltungen fiir Taktfrequenzen im GHz-Bereich aufbauen, deren Grundfliche
einige cm? nicht iiberschreitet, so daB die Abmessungen klein gegeniiber der
halben Wellenlinge A = 15 cm sind. Dies reicht fiir Schaltungen wie Os-
zillatoren, Frequenzteiler oder NCOs aus. Die Kompaktheit von SMD4-Bauteilen
erleichtert die Einhaltung dieser Randbedingung.

Die Schaltpléne werden (siehe Abschnitt 6.1) mit dem Programm »~DesignWorks“
entworfen. Das Leiterplattenlayout erfolgt auf VAX-Workstations mit dem Pro-
grammpaket ,Racal-Redac“. Theoretisch kénnten die Netzlisten aus
»DesignWorks“ exportiert und in das ,Racal-Redac*-System eingelesen werden.
Da die Bauteilebibliotheken beider Systeme voneinander unabhingig sind und
ein Abgleich stindiges Nacharbeiten erfordert, ist es einfacher, den Schaltplan
der zu fertigenden Platine noch einmal in das Zeichenprogramm von Racal-
Redac einzugeben und von dort die Netzliste zur Leiterplattenentflechtung zu ex-
portieren.

Je nach den Anforderung an die Platine und an den Wellenwiderstand der Lei-
terbahnen (siehe Tabelle 6.3.1-1) kommen verschiedene Qualititen zum Einsatz.
Das ZEL (Zentrallabor fiir Elektronik) in der KFA fertigt doppelseitige durchkon-
taktierte Platinen fiir Taktfrequenzen bis zu 25 MHz. Die Technologie ZEL2_20
erlaubt eine minimale Leiterbahnbreite und einen Mindest-Leiterbahnabstand
von 12 mil = 0,3048 mm. Platinen in héherwertiger Technologie werden von
externen Anbietern (siche Tabelle 6.3-1) produziert. Die minimale Leiterbahn-
breite und der minimale Leiterbahnabstand betragen jeweils 8 mil = 0,2032 mm,
so dal zwei Leiterbahnen zwischen den Litaugen zweier IC-AnschluBlbeinchen
im 2,54 mm Raster plazierbar sind.

| Technolog’ ename |Verwendun Taktfrequenzen
WIKA 2: 2 Lagen |, Jangsame“ Schaltungen, z.B. bis 25 MHz
EPROM-Tabellen

WIKA 4: 4 Lagen |komplexe TTL5-Schaltungen, z.B. bis 50 MHz
digitale Filter oder Multiplizierer
WIKA 6: 6 Lagen | Gemischte ECLS-/TTL-/Analog- bis 120 MHz
Schaltungen wie DA-Wandler
Tabelle 6.3-1: Ubersicht der verwendeten Leiterplattentechnologien

Bei Verwendung der 2- oder 4-Lagen-Technologie fiir Schaltungen mit Takt-
frequenzen bis 50 MHz weisen die Leiterbahnen, die einer Massefliche zu-
geordnet sind (siehe Bild 6.3.1-4), als Wellenleiter Wellenwiderstinde von 90 Q
bis 150 Q auf. ECL-Schaltungen und auch analoge HF-Schaltungen verlangen
nach Leiterbahnen mit 50 Q Wellenwiderstand. Erst mit einer 6-Lagen-
Technologie ist es moglich, unter Beibehaltung der mechanischen Stabilitit
(Dicke der Leiterplatte als Dielektrikum), Leitungen mit 50 Q Wellenwiderstand
zu realisieren, die auch zwischen den Litaugen von ICs verlegbar sind.

3 Die Bauteileseite einer HF-Lochrasterplatte ist als Massefliche ausgefiihrt.
4 SMD: Surface Mounted Device = Oberflichenmontierbares Bauelement.

5 TTL: Transistor Transistor Logic

6 ECL: Emitter Coupled Logic
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Der nichste Abschnitt behandelt deshalb die Grundlagen der Microstreifenlei-
tungstechnik. Sichere Aussagen iiber den Wellenwiderstand einer Platine in Ab-
héngigkeit von Basismaterial und Herstellungsverfahren liefert eine Testleiter-
platte. Die MeBdaten dieser Platine bestimmen dann die Leiterbahnab-
messungen fiir das Design von Hochgeschwindigkeits-ECL-Schaltungen.

6.3.1 Leiterbahnparameter fiir High-Speed-Design

Werden Pulse iiber eine Leitung iibertragen, so miissen ab einer Leitungslinge,
bei der die Signallaufzeit T} groBer als die Anstiegszeit des Pulses ist, MaB-

nahmen getroffen werden, um Signalverformungen durch Reflexionen zu ver-
mindern. In Bild 6.3.1-1 ist eine einfache Ubertragungsstrecke mit Spannungs-
quelle, Leitung und Verbraucher dargestellt.

Ry

)
Impedanz: Z,

e Juq ‘Ue Laufzeit: T, J Y 1R,

Bild 6.3.1-1 Ubertragung eines Signals iber eine Leitung

Die Impulsiibertragung ist optimal fiir R; = R, = Z1, wobei aber Logikpegel
auBlerhalb der zulissigen Toleranzen auftreten, da die Spannung am Verbrau-
cher R, nur die Hilfte der Quellenspanung Ugq betrigt. Deshalb wird bei Logik- .
schaltungen im Gegensatz zu Hochfrequenzschaltungen entweder nur Ri=1Z;,
oder R, = Zj, gewiihlt.
Die Serienterminierung, R; = Zp, wird z.B. bei RAM7?-Speicherbiinken ange-
wendet. Der Quellenwiderstand liegt im Bereich R; = 33...68 Q und ist ungefihr
an Zg, = 100...200 Q angeglichen. Die Ausgangslast R, = 1...100 kQ ist nicht an-
gepaBit und erzeugt, wie Bild 6.3.1-2 links zeigt, eine Riickreflexion, die bei R; ab-
gesumpft wird. Bei der Endterminierung, R, =~ Z1,, ist der Quellenwiderstand
R; = 1...20 Q kleiner als Z, = 50...200 Q.
ui ui Der Ausgang wird mit
q 9 — Ra =50...200 Q an Z1, angepaBt
und verhindert Riickre-
1 flexionen, wie Bild 6.3.1-2 rechts
Ui Ui zeigt. Der Vorteil der annihernd
e 2T, e e . ) <
reflexionsfreien Ubertragung
wird durch eine gegeniiber der

#

1 > Serienterminierung héhere Ver-
Ua A T Ua # T lustleistung erkauft, die die Sig-
-l - nalquelle bereitstellen mu8. Zur
Anwendung kommen deshalb
i > spezielle Leitungstreiber.
Serienterminierung Endterminierung

Bild 6.3.1-2 Qualitativer Verlauf eines Pulses
bei Serien- und Endterminierung

7 RAM: Random Access Memory
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Néheres ist in den Applikationen der Hersteller digitaler Schaltkreise zu finden
(siehe [PHI-91]}, [MOT-91] und [NAT-91)).

Werden speziell ECL-Signale iiber eine Leitung iibertragen, so soll diese nach
Herstellerangaben am Ausgang mit 50 Q gegen eine niederohmige Spannungs-
quelle mit -2 V Pegel abgeschlossen sein. Die beste Anpassung und die ge-
ringsten Reflexionen treten auf, wenn die Leitung einen Wellenwiderstand
Z1, = 50 Q aufweist.

Die Impedanz einer Leitung auf einer Leiterplatte 148t sich nur kontrollieren,
wenn sie einer Massefliche zugeordnet ist. Bei der “Triplate”™Leitung werden
die Signalleitungen jeweils zwischen zwei Masseflichen eingebettet (siche [MEI-
86] und Bild 6.3.1-3). Diese Anordnung hat Vorteile beziiglich ihres EMV8-Ver-
haltens. Dafiir ist es schwierig, die Leitungen zu kontaktieren. Jeder AnschluB
erfordert eine Durchkontaktierung und stellt eine Parallelkapazitit dar, die Re-
flexionen erzeugt. Fehler im Design sind bei der fertigen Platine nicht mehr
visuell erkennbar. Bei iiblichen Herstellungsverfahren fiir Platinen kann die
Triplate-Leitung nicht symmetrisch zwischen zwei Masseflichen angeordnet
werden. Aus diesen Griinden wird nur die in Bild 6.3.1-4 dargestellte Microstrei-
fenleitung betrachtet.

Basismaterial
Signalleitung %
Masseflache r=x
Bild 6.3.1-3: Querschnitt durch eine Triplateleitung

*. w: Leiterbahnbreite
d d: Leiterbahndicke
h: Platinenmaterialdicke

&r: Dielektrizititszahl des Basismaterials

Bild 6.3.1-4: Querschnitt durch eine Microstreifenleitung

Der Wellenwiderstand einer Microstrip-Leitung kann nach [SCH-85] niher-
ungsweise berechnet werden. Ein Hilfsprogramm findet sich im Anhang A.6.5.

Fir wh < 1 gilt:

er+1  &-1 1 w\2 (6.3.1-1)
Ereff = + +0,04- (1-¥
=T T2 Tirhw (3
60 Q (6.3.1-2)
T = In(8h + w
L VEreff n ( w + 4 h
Fi S B¢
Ereff = e&+1 &-1 1
re 2 2 Yi+12h/w (6.3.1-3)
7L = 120 T Q 1
VA 6 (6.3.1-4)
Ereff W 4246- 0,498 4 (1-h-)

8 EMV: Elektromagnetische Vertriglichkeit

75



Die Leiterbahndicke d hat keinen wesentlichen EinfluB auf Zj,. Eine stabile
Leiterplatte soll nicht viel diinner als 1 mm sein. Das verwendete Ma8 von ca.
1,7 mm entspricht dem Standard fiir das Europa- und das Doppeleuropa-
Format. Platinen mit 4 Lagen bestehen aus zwei ca. 0,8 mm dicken doppel-
seitigen Leiterplatten, die mit einer ca. 0,1 mm dicken Isolierfolie verpreBt sind.
Platinen mit 6 Lagen (siche Bild 6.3.1-5) bestehen aus zwei duieren ca. 0,3 mm
dicken, doppelseitigen Leiterplatten und einer inneren ca. 0,5 mm dicken
Leiterplatte, die mit Isolierfolien verklebt sind. Die relative Dielektrizitsitszahl
des Dielektrikums wird vom Hersteller (z.B. Isola, Diiren) zu €r = 4,8 angegeben.
Fertigungstoleranzen begrenzen die Anzahl der Lagen einer Platine, da sich mit
steigender Anzahl der Lagen die Fehler akkumulieren und die Ausbeute an
einwandfreien Leiterplatten geringer wird.

Technologie: 2 Lagen 2 Lagen 4 Lagen 6 Lagen
(ZEL2_20) (WIKA 2) (WIKA 4) (WIKA 6)

Dicke h des 1,7 mm 1,7 mm 0,8 mm 0,3 mm

Platinenmaterials

Minimale Leiter- 0,3048 mm 0,2032 mm 0,2032 mm 0,2032 mm

bahnbreite wnin

Wellenwiderstand 128,3 Q 1428 Q 1159 Q 815Q

bei Wmin

Leiterbahnbreite 3,04 mm 3,04 mm 1,43 mm 0,53 mm

fiir Z1, =50 Q

Tabelle 6.3.1-1: Wellenwiderstand von Streifenleitungen

Um hoher integrierte ECL-Schaltungen z.B. im PGA9-Gehsuse kontaktieren zu
kénnen, miissen Leitungen mit 50 Q Wellenwiderstand zwischen Létaugen im
2,54 mm Raster verlegbar sein. Tabelle 6.3.1-1 empfiehlt die Verwendung einer
6-Lagen-Technologie. In Tabelle 6.3.1-2 ist eine geeignete Signalzuordnung
angegeben, deren Schichtenfolge in Bild 6.3.1-5 skizziert ist. Zwischen den Lagen
2 und 3, sowie 4 und 5 befindet sich eine diinne Klebefolie, so daB3 die -5V -
Versorgung sowie die -2V ECL-Terminierung bestmoglich mit den zugeord-
neten Masse-Flidchen gekoppelt sind.

Lage Funktion Racal- |Racal- |File-
Name |Layer |Extension
1 (Bauteileseite) | Signalebene 1 1 BS

2 Masse GND 2 .GND
3 -2V (ECL-Terminierung) -2V 10 JIN1
4 -5V oder -5,2V -5V 20 IN2
5 Masse GND2 49 IN3
6 (Lotseite) Signalebene 2 50 LS

Tabelle 6.3.1-2: Zuordnung der Leiterbahnebenen bei 6-Lagen-Technologie

Die Lagenpaare 1 und 2, sowie 5 und 6 befinden sich als Beschichtung auf einem
Basismaterial mit einer bestimmten Dicke und relativen Dielektrizititszahl Er.
Diesen Werte bestimmen die Leiterbahnbreite auf der Bauteile- und der Létseite.

9 PGA: Pin Grid Array
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Die Parameter fiir das Material zwischen den Ebenen 3 und 4, die nur ein DC-
Signal fiihren, sind weniger wichtig.

1
2 Basismaterial

? Klebefolie

4

5 Kupferlagen oz
6

Bild 6.3.1-5: Schichtenfolge bei einer 6-Lagen-Platine

Diese Informationen erlauben die Auslegung einer Probeplatine im Europafor-
mat. Es sei angenommen, daB das Platinenmaterial reproduzierbar ist, so da3
sich die Schichten zwischen den Ebenen 1 und 2 sowie 5 und 6 nicht wesentlich
unterscheiden. Auf der Bauteileseite (Ebene 1) werden 16 Microstrip-Leitungen
verschiedener Breite und 100 mm Lénge erzeugt, wobei Ebene 2 als Massefléiche
den Riickleiter bildet. Am Eingang sind die Leitungen mit Lemo19-Printbuchsen
zum AnschluB an einen Netzwerkanalysator ausgeriistet. Am anderen Ende
sind sie mit 50 Q SMD-Widerstinden gegen Masse abgeschlossen. Die vier
inneren Kupferlagen sind fiir Kapazititsmessungen zuginglich.
Sinnvoll ist eine geometrische Aufteilung der Leiterbahnbreiten w(n):
n-1
WD) = Win - (l”—m—ai) B ne(1,2,.. 16 (6.3.1-5)
Wmin
Mit Wmpin = 0,25 mm und Wmax = 2 mm liefert Gl. 6.3.1-5 16 Werte, die mit drei
Stellen Genauigkeit in das Platinenlayoutprogramm eingegeben werden.

1 O

High-Speed-PCB-Entwurfspiatine 1206_21.
B2 B3 ZEL & COSY-HF 10.06.1992

oy be H Rongen
A. Schnase

Bild 6.3.1-6: ECL-Testplatine im MaBstab (1:1). Die Dicke der Leiterbahnen ist
nicht exakt reproduziert.

10 Subminiatur-Koaxial-Verbinder, 50 Q, bis 1 GHz geeignet, Typ: Lemosa RP 00.250
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Eine nach diesen Angaben gefertigte Platine (siehe Bild 6.3.1-6) ist mit 47 Q SMD-
Widerstéinden und eine andere mit 49,9 Q SMD-Widerstinden (also ca. 50 Q) als
AbschluB bestiickt. Mit einem Netzwerkanalysator HP 8753C wird der Streu-
parameter 811 im Bereich von 300 kHz bis 2 GHz gemessen und als Ortskurve in
einem Smith-Chart aufgetragen. Als Bewertungskriterium dient die von der
Ortskurve umschlossene Fldche, die moglichst klein und méglichst sym-
metrisch zum Mittelpunkt des Smith-Chart orientiert sein soll, der dem Ab-
schluBl mit der reellen Impedanz 50 Q entspricht.

CH1S,, 200mU FS CH1S,, 200 mU FS CH1S,, 200 MUFS

'
!
4
1:(50.3, 0.348) @ 4
100 MHz 2- == --
.

L (53.5:. 6.508) Q 1:(47.00-4.182) 02
100 MHz W' . 100 MHz

2:(57.38.-7.009 Q" 2:(5235- 15800 © - “T T R Y Zwese 452)0
500 MHz ’l" - .WMHZ D= ‘: ' _ " . 500 MHz

3 (62.35,- zna 2 (51.80,- 0.098) Q ~ ' - _ "_ - v (45486, 4.108)Q
1GHz - 1GHz . 3 o1

4:(53.%, 08522 ~ 4:(47.09-1.885) 2 ¢, 4:(42.30,- 0.605) Q
1.5GHz . 1.5GHz 4 + 15GHz

Start 300 kHz Stop 2 GHz Start 300 kHz Stop 2 GHz Start 300 kHz Stop 2 GHz

Bild 6.3.1-7: MeBreihe bei AbschluB der Leiterbahnen mit 50 Q

CH1S,, 200 mUFS CH1S,, 200mUFS CH1S,, 200mUFS

1:(49.60, 3.268) . .
100 MHz o - -
2:(51.70- 9.158) Q 2 u877-23%)0 23 _ -
'mum = 500 MHz _ - -y N pa
3-:5;1;‘-‘7~55°°' 3:(40.62-2906)Q 7 4 - voo- 7 342 1209)0

4 (5442-26199Q .~ ~* G e o 1GH
-l el - 7 lsgem 2o
Start 300 kHz Stop 2 GHz Start 300 kHz Stop 2 GHz Start 300 kHz Stop 2 GHz

Bild 6.3.1-8: Mefireihe bei Abschluf3 der Leiterbahnen mit 47 Q

CH1S  1UFS CH1S ,,1UFS

Start 300 kHz Stop 2 GHz Start 300 kHz Stop 2 GHz

Bild 6.3.1-9: Vergleich der fehlangepaBten Leiterbahnen bei AbschluB mit
50 Q (links) und 47 Q (rechts)
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Fir beide Bestiickungsvarianten der Platinen gilt:

Bei der Messung der Leiterbahnen Nr. 1, 2 und 3 148t sich kein signifikanter Un-
terschied feststellen. Die Leiterbahnen Nr. 4 und Nr. 5 zeigen ebenfalls unterein-
ander identisches Verhalten. Daraus 1Bt sich die minimale Stufung der Leiter-
bahnbreiten, wie sie der Fotoplotter liefert, zu + 50 pm abschétzen.

Bild 6.3.1-7 (Mitte) zeigt, daB die Leiterbahn Nr. 6 mit der Leiterbahnbreite
0,5 mm beim AbschluB mit 50 Q nahezu optimale Anpassung gewihrleistet. Der
Realteil der gemessenen Impedanz liegt im Bereich von 47...53 Q. Bei der
Leiterbahn Nr. 5 ist die Impedanz mit 50...65 Q zu hoch, und bei Leiterbahn
Nr. 7 ist die Impedanz niedrig. Die MeBreihe in Bild 6.3.1-8 bestitigt, daB die
Leiterbahn Nr. 6 mit 0,5 mm Breite auch bei AbschluB mit 47 Q recht gut
angepaft ist. Der Realteil der gemessenen Impedanz liegt zwischen 46...56 Q.
Bild 6.3.1-9 zeigt anhand der Leiterbahnen 1 und 15, welche Fehlanpassungen
moglich sind, d.h. wie die gemessene Ortskurve einer realen Platine nicht aus-
sehen soll.

Aufgrund der guten Ubereinstimmung der errechneten Leiterbahnbreite von
0,53 mm mit der fiir 50 Q gemessenen Leiterbahnbreite von 0,5 mm wird die

0
relative Dielektrizititszahl des Platinenmaterials zu & = 4,8 fo,'g abgeschiitzt.

Die tatsichliche Schichtung der Platine 148t sich mit einer Kapazititsmessung
zwischen verschiedenen Kupferlagen aufdecken. Die Ergebnisse aus der
Messung der Kapazititen Cxy mit einer MeBbriicke zwischen den Lagen x und y
(siehe auch Bild 6.3.1-5) sind in Tabelle 6.3.1-3 angegeben.

Platine 1 (50 Q) Platine 2 (47 Q) Mittelwert
Ca3 (Folie) 2,08 nF 2,10 nF 2,09 nF
Co4 1,33 nF 1,33 nF 1,33 nF
Cos 0,85 nF 0,86 nF* 0,86 nF
Cog 0,64 nF 0,67 nF 0,66 nF
Cs4(Epoxy) 3,36 nF 3,32 nF 3,34 nF
| C3s 1,32 nF 1,33 nF 1,33 nF
Cse 0,86 nF 0,89 nF 0,87 nF
C45(Folie) 2,06 nF 2,12 nF 2,09 nF
Ca6 1,12 nF 1,12 nF 1,12 nF
Cs6(Epoxy) 2,29 nF 2,29 nF 2,29 nF

Tabelle 6.3.1-3: Kapazititen zwischen verschiedenen Lagen beider Testplatinen

Die Symmetriebedingungen Cg3 = C45 sowie Cay = C35 werden gut erfiillt. Aus
Csé, einer Lagendicke von 0,3 mm und den Abmessungen der Platine von 100 x
160 mm?2, ergibt sich die relative Dielektrizititszahl bei der Frequenz Null zu
_Csgd _ 2290 pF - 3-10*m
€A 8,85 pF/m - 0,016 m2
Die Flachen der Kupferlagen sind aus Isolationsgriinden mit 98 x 158 mm2

etwas kleiner. Das Ergebnis weist unter anderem deshalb eine Unsicherheit von
ca. 3 % auf. Innerhalb dieser Toleranz stimmt dieser Wert gut mit der Angabe

des Lieferanten (¢ = 4,8) und der Streuparametermessung iiberein.

&r =485 (6.3.1-6)



Die fiir die HF-Signalerzeugung und Phasenmessung bei COSY benétigten 6-
Lagen-Platinen, wie z.B. der DA-Wandler mit 250 MHz maximaler Abtastrate,
wurden mit Hilfe der folgenden Regeln optimiert:

a) Streifenleitungen mit Zj, = 50 Q entsprechen der Leiterbahnbreite 0,5 mm

b) Bei Frequenzen < 100 MHz werden die Streifenleitungen mit 47 Q abge-
schlossen. Héhere Frequenzen erfordern 49,9 Q als AbschluBwiderstand.

Nach der Fertigung der Platinen erfolgt die Bestiickung und die Funktions-
kontrolle. Da die Platinen nur in geringen Stiickzahlen vorliegen, werden sie
einzeln auf Funktionstiichtigkeit gepriift.

Dies wird dadurch erleichtert, daB die Funktion der einzelnen Baugruppe genau
definiert ist. Im regelungstechnischen Sinne sind die Abliufe in den einzelnen
Baugruppen beobachtbar. Zeigt eine Baugruppe eine Abweichung vom gewiin-
schten Verhalten, so wird sie einzeln mit verschiedenen MeBverfahren gepriift.
Am besten eignet sich hierzu der Einsatz in einer iiberschaubaren Systemum-
gebung.

Im niéichsten Abschnitt werden die Platinen und Baugruppen vorgestellt, aus
denen die digitale Signalerzeugung, Phasenmessung und -regelung besteht.
Einen Uberblick iiber den Einsatz der einzelnen Baugruppen gewinnt man in
Bild 7.5-1, das den Endausbau der Phasenregelung darstellt. Eine andere
Sichtweise bietet Bild 7.5-2, das die rdumliche Anordnung der Phasenregelung -
aufgeteilt auf vier VME/VXI-Baugruppentriger - skizziert. Das zugrunde-
liegende Reglermodell wiederum ist in Bild 5.1-4 zu finden.

6.4. Realisierte Platinen

Bild 6.4 deutet an, welche Komponenten in diesem digitalen Reglersystem zur
Anwendung gelangen. Analoge Eingangssignale se(t) werden von einem oder
mehreren AD-Wandlern (siehe 6.4.1) abgetastet und erfaBt. Die digitalisierten
MeBwerte s¢(n) werden numerisch verarbeitet. Zum Einsatz kommen:
digitale Filterfunktionen:

o TiefpaB (siehe 6.4.8)
arithmetische Operationen:

. Multiplikation (siche 6.4.5)

o Addition (siehe 6.4.12),
oder komplexe Funktionen:

o Koordinatentransformation (siehe 6.4.9),

. schnelle Amplitudenkorrektur (siehe 6.4.10) und

. PID-Kompensationsfunktion (siehe 6.4.11).
Im Gegensatz zu der Anwendung eines Signalprozessors, der diese Operationen
sequentiell ausfiihrt, laufen bei dem fiir COSY entworfenen Regler alle
Operationen gleichzeitig parallel ab, damit die Echtzeitanforderungen erfiillt
werden konnen. Aus den numerischen Endergebnissen s;(n) werden von DA-
Wandlern (siehe 6.4.2) analoge Ausgangssignale s,(t) erzeugt. Ein solches
Regelsystem wird komplettiert durch die Baugruppen:

. Taktversorgung (siehe 6.4.13),

. Ansteuerung (siehe 6.4.14) und

. Beobachtung (siehe 6.4.15).
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Die Ansteuerung kann iiber Bedienelemente wie Schalter, aber auch iiber einen
Steuer-rechner (PC) erfolgen. Zur Beobachtung der Funktionsweise des Reglers
miissen Anzeigeelemente vorhanden sein.

Taktversorgung

Jiumn<—— Ansteuerung

Erfassung ' Erzeugung
A .
——-| Verarbeitun —0
e I E’* 0

Beobachtung

Bild 6.4: Allgemeiner Aufbau eines digitalen Regelsystems mit Ver-
bindungen zu einer analogen Umgebung

Speziell fiir die digitale Signalsynthese werden Baugruppen benétigt, die die Ab-
tastwerte der zu erzeugenden Funktionen bereitstellen:

. Numerisch gesteuerter Oszillator (siehe 6.4.3) und

o Look-Up-Tabelle (siche 6.4.4).
Um Abweichungen analoger Komponenten zu korrigieren, wird Speicherplatz
fur die Korrekturtabellen benétigt:

Phasenkorrektur und Werteumsetzung (siehe 6.4.6) und
. Phasenkalibrierung.

Da auf dem “Markt” keine direkt geeigneten Baugruppen erhiiltlich sind, besteht
der gesamte fiir COSY entworfene Regler aus anwendungsspezifisch ent-
wickelten VME- oder VXI-Leiterplatten, die in den Abschnitten 6.4.1 bis 6.4.15
niher beschrieben werden. Eine Ubersicht der gefertigten Platinen gibt A.3.

64.1. AD-Wandler 12 bit

Die von einem Sensor erfaBten analogen MeBwerte werden geeignet diskretisiert
und abgetastet. Die Qualitit dieser Wandlung beeinfluBt entscheidend die erziel-
bare MeBgenauigkeit (siche [MEY-89]). In Abschnitt 5.3 wird fiir die Phasen-
messung von sinusformigen Signalen einer Frequenz bis ca. 2 MHz entweder
eine Abtastfrequenz von konstant fe = 20 MHz oder variabel von ca. 7,2 MHz bis
25,6 MHz gefordert. Fiir diese Abtastraten sind derzeit AD-Wandler mit
maximal 12 bit Wortbreite erhiltlich. Der Typ AD 9034A [ADC-92] von Analog
Devices erlaubt laut Datenblatt eine Taktrate von bis zu 20 MHz. Mit dem in Bild
6.4.1-4 skizzierten Priifaufbau stellt sich heraus, da8 sich der Stérabstand ab _
einer Abtastrate f. > 22 MHz erheblich vermindert. Die rekonstruierte Wellen-
form ist nicht mehr rein sinusférmig, sondern verzerrt. Der pinkompatible Typ
AD 9032A erlaubt laut Datenblatt eine Taktrate bis zu fc = 25 MHz. Eine Priifung
ergibt, daBl sich der Stérabstand ab einer Taktrate f. > 28 MHz verringert. Fiir
beide Wandlertypen wird die gleiche Leiterplatte in 6-Lagen-Technologie verwen-
det. Die Innenschaltung des Wandlerbausteins gibt Bild 6.4.1-1 wieder.
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Es handelt sich um einen zweistufigen Wandler mit internen Track&Hold11-
Gliedern. Die fiinf héchstwertigen bit werden mit einem sogenannten Flash AD-
Wandler gewonnen. Dieses Datenwort wird in einen Analogwert zuriickge-
wandelt und von der analogen Eingangsspannung subtrahiert. Die Differenz
wertet ein zweiter AD-Wandler als 8 bit Residuum aus. Eine Korrekturlogik er-
mittelt aus den Daten beider Wandler das 12 bit breite Ausgangssignal mit ECL-
Pegel. Der ECL-Pegel wird bei hochprizisen Wandlern fiir hohe Taktraten ge-
geniiber dem TTL-Pegel bevorzugt, da er kontrollierte Anstiegszeiten im ns-Be-
reich gewihrleistet. Der erheblich kleinere Signalhub von ca. 1V bei ECL-Pegeln
gegeniiber ca. 4 V bei TTL-Pegeln verringert das Ubersprechen der digitalen
Ausgangssignale auf das analoge Eingangssignal. Diese Stéreinfliisse wirken
sich auf der Leiterplatte, aber auch intern im Halbleiterchip aus.

Analog- Digitaler
Eingang | Tracks Flash 5 Fehler- 12| Ausgang
] Hold ADDA- [ Korrektur O
Wandier

! o
Start | Zeit- Track& Residuum-
geber Hold AD-Wandler

Bild 6.4.1-1: Vereinfachter interner Aufbau der AD-Wandler AD 9032 / 9034

Die Taktversorgung des Wandlers erfolgt iiber einen differentiellen ECL-Ein-
gang. Wiederum haben ECL-Signale gegeniiber TTL-Signalen den Vorteil, da3
sie mit hoéherer Prizision erzeugt werden kénnen, wodurch der Taktjitter
minimiert wird (siehe dazu auch Bild 5.2-9).

Der Aufbau der Wandlerkarte ist in Bild 6.4.1-2 skizziert. Der vom Wandler
gelieferte 12 bit ECL-Wert im Zweierkomplement wird auf ein 16 bit TTL-Wort
umgesetzt. Die unteren 4 bit sind fest durch Schalter einstellbar.

Dieser Pegelkonverter ist “weit” von dem analogen Wandlereingang entfernt. Da
andere digitale Baugruppen, wie Filter oder Multiplizierer, mit TTL-Taktsig-
nalen versorgt werden, kann das TTL-Datenwort zusitzlich mit einem 12 bit Re-
gister an diesen Takt angeglichen werden.

Der analoge Eingangspegel zur Vollaussteuerung betrégt bei direktem An-
schluB an den Wandlereingang + 1 V. Durch einen Ubertrager wird ein gleich-
anteilfreies Eingangssignal galvanisch getrennt angelegt. Dies hilft bei der An-
wendung in COSY, Masseschleifen zu vermeiden. Das Tiefpafifilter PLP-5 ist
nach der in Abschnitt 5.3 beschriebenen Dimensionierung ausgewihlt. Auf der
Karte ist ein Operationsverstirker vorgesehen, um das Eingangssignal um bis
zu 20 dB zu verstidrken. Es stellt sich heraus, daB dieser Verstirker auch Ein-
streuungen, z.B. durch den Takt, durch Datenleitungen und durch die bei COSY
vorhandenen Datennetze (Ethernet) verstirkt, so daB insgesamt der Storabstand
vermindert wird. Das Problem wird dadurch gelést, daB der Vorverstirker
(siehe Kapitel 4) von der Wandlerplatine entfernt und in ein Abschirmgehéuse
eingebaut wird, das in geniigend grofler Distanz (> 0,5 m) zu den digitalen
Baugruppen plaziert wird.

11 Track&Hold: Nachfithren und Festhalten (des analogen Abtastwertes)
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Ein ECL-Komparator erlaubt die Taktversorgung auch mit nicht differentiellen
Signalen oder mit TTL-Pegel. Die Anwendung dieser Option reduziert die
Genauigkeit der Digitalisierung gegeniiber der als Optimium angesehenen
differentiellen ECL-Taktversorgung. Die Stromversorgung der Karte in einem
VXI-Rahmen ist unproblematisch, da dieser auch -5,2 V fiir die ECL-Bau-
gruppen liefert. In einem VME-System steht diese Spannung nicht zur Ver-
figung und wird deshalb auf der Karte durch einen DC-DC-Wandler aus der
+5 V-Versorgung erzeugt. Die Abwirtsregelung der -12 V Versorgung ist ther-
misch nicht sinnvoll.

12 bit AD-Wandier
Analoger AD 9032 / 9034 12 bit TTL-Latch

Eingang ,\ | 7A »; ECL ol 1
P

LP-5 Verstarker
i

20 dB

N
/

TTL-Ausgang
differentieller Takteingang

—
c; 'i—/
T DO

Bild 6.4.1-2: Vereinfachter interner Aufbau der AD-Wandlerkarte

Mit einem Testaufbau nach Bild 6.4.1-3 ist eine optimale Messung der Eigen-
schaften eines AD-Wandlers moglich, indem die von dem Wandler gelieferten
Abtastwerte einer idealen Sinusschwingung gespeichert und mit einer diskreten
Fourieranalyse bewertet werden. Dies setzt einen geniigend tiefen digitalen
Speicher voraus, der die Abtastwerte in Echtzeit ablegt. Alternativ werden die
von einem Logikanalysator erfaten Zustinde auf Diskette gespeichert und dann
mit einem Fourieranalyseprogramm ausgewertet. Da dies zu aufwendig er-
scheint, wird die in Bild 6.4.1-4 dargestellte Konfiguration verwendet, die die
Echtzeitauswertung erlaubt. Ein hochwertiger Sinusgenerator speist die AD-
Wandlerkarte und die digitalen Abtastwerte werden von einem DA-Wandler als
Analogsignal rekonstruiert und mit Oszillsokop oder Spektrumanalysator unter-
sucht.

oberwellenarmer AD-Wandler- Logikanalysator Fourieranalysator
Sinusgenerator karte oder Speicher
hoher Stabilitit ,

7 ]

12

ECL-Takt: von 1 MHz bis 30 MHz einstellbar

Bild 6.4.1-3: Idealer Testaufbau zur Charakterisierung eines AD-Wandlers

- Die Eigenschaften des DA-Wandlers gehen mit in die Messung ein. In diesem
speziellen Fall ist dies nicht von Nachteil, da AD- und DA-Wandler im voll-
stindigen Regelsystem zusammenarbeiten sollen.



AD-Wandier-
karte

DA-Wandler
zur Rekonstruktion

obarwellenarmer Spektrumanalysator

Sinusgenerator ‘
hoher Stabilitat A , D m
D 7 A
12 Oszilloskop
ECL-Takt: von 1 MHz bis 30 MHz einstellbar Aam

Bild 6.4.1-4: Verwendete Konfiguration zur Ermittlung der Eigenschaften des
AD-Wandlers AD 9032/ 34

Bei einem sinusformigen Eingangssignal im Bereich von 400 kHz bis 1,6 MHz
und einer Taktfrequenz von 20 MHz zeigt der Spektrumanalysator einen 60 dB
Abstand des Trigers zu den Storkomponenten. Die Differenz zu den theoretisch
moglichen 72 dB kann etwa zur Hilfte dem AD-Wandler und dem DA-Wandler
angelastet werden, so dal der 12 bit Wandler bei optimaler Aussteuerung eine
effektive Wortbreite von 11 bit aufweist. Ein digitales Speicheroszilloskop stellt
weitere Informationen zur Verfiigung. Eine Histogrammdarstellung des re-
konstruierten Analogsignals liefert Hinweise auf sogenannte “missing codes”.
Damit werden digitale Datenworte bezeichnet, die im Wertebereich des AD-
Wandlers enthalten sind, die aber aufgrund von Toleranzen nie angesprochen
werden. Die Typen AD 9032 / 9034 halten die Angabe des Datenblattes ein, daB
diese Fehlererscheinung aufgrund des Designs ausgeschlossen ist.

642. DA-Wandler

Zur Erzeugung eines analogen Signals zur Ansteuerung der Beschleuniger-
kavitit rekonstruiert ein Digital-Analog-Wandler die digitalen Abtastwerte der
gewiinschten Signalform. Die Genauigkeit dieser Wandlung limitiert die
Qualitit des analogen Ausgangssignals. Die aktuelle Technologie stellt 12 bit
DA-Wandler fiir Abtastfrequenzen bis zu 500 MHz zur Verfiigung. Fir die
Signalerzeugung bei COSY werden zwei verschiedene 12 bit DA-Wandlerkarten
eingesetzt, deren Kenndaten in Tabelle 6.4.2-1 gegeniibergestellt sind.

Bezeichnun Dual 12 bit 80 MSPS12 DA | 12 bit 250 MSPS DA

Eingesetzter Wandler AD 9713 (Analog Devices) | DAC 600 (Burr Brown)

Max. Abtastrate Wandler|| 80 MHz 250 MHz

Verwendete Abtastrate |20 /40 MHz konstant 7... 100 MHz variabel

Taktversorgung Intern / extern TTL extern ECL

Signalpegel TTL ECL

Ausgangspegel 10 dBm 0 dBm

hochster Storpegel - 50... - 60 dBc - 65...- 72 dBc

Anzahl Ausginge 2 1

Abmessungen / VME-Doppeleuropa, mit TTL—ECL-Multi-

Besonderheiten Interpolator verdoppelt die plexer zu Doppeleuropa-
effektive Abtastrate format ergéinzt

Tabelle 6.4.2-1:

12 MSPS: MegaSamples Per Second: Datenrate in MHz
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Kenndaten beider fiir COSY entwickelter DA-Wandlerkarten




Interpolator

12 bit TTL- TMC 2242 12 bit
TTL- Latch 20 MSPS-> DA-Wandler Verstarker
Eingang 40 MSPS AD 9713 20 dB r%“
o—A~A—| -T L
f -V D— P ™

. "2 1’2 A Analoger
Taktausgang PLP-10.7 PLP-10.7 Ausgang
20 MHz

o 2
Takteingang - Takt 40 MHz Analoger
40 MHz Ausgang

o

Eingang TMC 2242 | AD 9713 PLP-10.7 PLP-10.7

TTL- Interpoiator | DA-Wandler ,

°+ -T /I D
12 12 1 /A TP TP
M 12

]

Bild 6.4.2-1: Interner Aufbau der DA-Wandlerkarte fiir konstante Taktrate

Es gibt zwei unterschiedliche Varianten der DA-Wandlerkarte, die verschiedene
Einsatzgebiete abdecken. Die in Bild 6.4.2-1 gezeigte Version fiir eine konstante
Taktrate von 20 MHz erlaubt den gesteuerten Betrieb des Beschleunigers. Die
minimale Konfiguration zur Signalerzeugung (siehe Abschnitt 7.1) besteht aus
der DA-Wandlerkarte nach Bild 6.4.2-1, kombiniert mit dem in Abschnitt 6.4.3
beschriebenen NCO. Der phasengeregelte Betrieb der Beschleunigers (siche Ab-
schnitt 7.2 und 7.5) erfordert die DA-Wandlerkarte fiir variablen Takt nach Bild
6.4.2-2. Um Ausfallzeiten des Beschleunigerbetriebs zu vermeiden, muBl immer
mindestens eine Variante der Signalerzeugung einsatzbereit sein.

Die Funktionsweise der Wandlerkarte nach Bild 6.4.2-1 ist schnell um-rissen:
Die hoherwertigen 12 bit eines 16 bit Datenwortes mit TTL-Pegel gelangen auf ein
Register, das die Dateniibernahme synchronisiert. Ein Quarzoszillator mit
fosz = 40 MHz erméglicht die oben genannte Minimalkonfiguration nach Ab-
schnitt 7.2. Ein Interpolator TMC 2242 (siche [TRW-91]) verdoppelt die effektive
Abtastrate, indem er “Nullen” zwischen die einzelnen Abtastwerte mit der
Datenrate f; = 20 MHz einfiigt, so daB ein Datenstrom mit einer effektiven Rate
von 40 MHz resultiert. Ein digitaler FIR13-TiefpaB mit 55 Koeffizienten entfernt
Stérkomponenten iiber 0,22-f,s; = 0,44-f;. Die so erzielte Uberabtastung verringert
die Anforderungen an die analogen Rekonstruktionsfilter und erlaubt die
storungsarme Erzeugung einer Signalfrequenz bis 8 MHz mit einer Datenrate
von f; = 20 MHz. Fiir Frequenzen bis 2 MHz, die bei COSY auftreten, werden Re-
konstruktionsfilter PLP 10.7 eingesetzt.

Fiir Signalfrequenzen bis 8 MHz, die z.B. beim TSR!4 in Heidelberg auftreten,
werden Rekonstruktionsfilter vom Typ PLP 21.4 eingesetzt. Die analogen Aus-
génge sind mit Hochfrequenziibertragern entkoppelt, um Brummschleifen zu
vermeiden.

13 FIR: Finite Impulse Response : Endliche Impulsanwort
14 TSR: Testspeicherring (z.B. fiir Kohlenstoff-Ionen)
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Der digitale Interpolator kann auch als Dezimator betrieben werden. Dies ist
sinnvoll in Verbindung mit AD-Wandlern, die mit der doppelten Taktrate betrie-
ben werden. Der Dezimator unterdriickt jedes zweite Datenwort und fiihrt eine
digitale Tiefpaffilterung durch, um so die Anforderungen an analoge Abtast-
filter zu mindern.

Der Interpolator begrenzt die maximale Datenrate. Er ist fir 40 MHz Takt
spezifiziert und kann nur bis 45 MHz ohne Probleme hochgetaktet werden. Soll
diese Wandlerkarte fiir variablen Takt eingesetzt werden, so wird bei einer
maximalen Signalfrequenz von 1,6 MHz und 16-facher Uberabtastung eine Takt-
frequenz f; = 25,6 MHz erreicht. Da der Interpolator die dabei auftretende Takt-
frequenz von f,5; = 51,2 MHz nicht verarbeitet, ist fiir die Signalerzeugung mit
variabler Taktfrequenz eine andere DA-Wandlerkarte vorgesehen, deren inter-
nen Aufbau Bild 6.4.2-2 darstellt.

ECL- 12 bit DA-Wandler PLP-5 oder
ECL-Eingang Receiver DAC 600 PLP-10.7
(o 4
1’; A D A TP Analoger

- O= 7 12 Ausgang
Kompiementirer 12

ECL-Eingang |

o I

differentieller ECL-Takteingang
(o

Bild 6.4.2-2: Interner Aufbau der DA-Wandlerkarte fiir variable Taktrate

Der DA-Wandler TKDA 30 von Tektronix, bzw. der kompatible Typ DAC 600 von
Burr Brown erlaubt eine maximale Abtastrate von 250 MSPS. Er ist auf einer
Europakarte untergebracht, die mit einer 96-poligen Steckleiste nach unten zu
einer Doppeleuropakarte ergéinzt wird. Uber diesen Verbinder liegen die 12 bit
Daten differentiell mit ECL-Pegel an. Ein DC-DC-Wandler auf der Karte erzeugt
die fiir die ECL-Baugruppen nitige Spannung von -5 V. Auf dieser Karte ist kein
TTL-Signal zu finden.

Dies trdgt mit dazu bei, daB der Stérabstand um ca. 10 dB besser gegeniiber der
vorher beschriebenen Karte mit dem TTL-DA-Wandler ist. Fiir die Anwendung
“Ultralangsame Extraktion” bei COSY (siche [RON-93]) wird die DA-Wandler-
karte mit einer passenden NCO-Karte zu einem Synthesizer komplettiert. Diese
Kombination verarbeitet eine Datenrate von 100 MSPS. Fiir die ultralangsame
Extraktion wird ein Triger von ca. 10 MHz benétigt, so daB Rekonstruktionsfilter
PLP 10.7 zum Einsatz kommen. Fiir die Signalerzeugung fiir die Beschleu-
nigung werden Filter vom Typ PLP 5 benutzt.

16 bit TTL-Latch

TTL-Eingang ECL-Takt vom DA-Wandler
o—A— T o] T TTL>ECL °
16 16 IO—E‘S Pegelkonverter ECL-Latch
TTL-Eingang TTL
o—pt—- T 74 -T 7~ —O
Te OF b— 12 ECL 2x12
Do— Differentieller
TTL-Takt O— ECL-Ausgang 12 bit

Bild 6.4.2-3: Interner Aufbau des Multiplexers mit Pegelkonversion TTL—»ECL
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Die Abtastwerte, mit denen der Wandler angesteuert wird, liegen mit TTL-Pegel
vor. Eine Multiplexerkarte (siche Bild 6.4.2-3) erginzt die Wandlerkarte zu
Doppeleuropaformat und verschachtelt zwei TTL-Datenstrome mit 16 bit Wort-
breite zu einem differentiellen ECL-Datenstrom mit 12 bit Wortbreite und
doppelter Abtastrate. Das Prinzip dieser Signalerzeugung wird in [SCH-92b]
kurz beschrieben.

In Abschnitt 5.2 wird fiir die Signalerzeugung mit variablem Takt eine 16 fache-
Uberabtastung begriindet. Um die Anforderungen an die analogen Rekon-
struktionsfilter zu verringern, wird der DA-Wandler mit der 32-fachen Signal-
frequenz betrieben. Mit Hilfe eines arbitriren Funktionsgenerators Lecroy 9112
(siehe Anhang A.5) werden verschiedene Betriebsarten des AD-Wandlers unter-
sucht, um die optimale Konfiguration zu bestimmen. Da der Funktionsgenerator
eingebaute DA-Wandler besitzt, konnte die Untersuchung dreier verschiedener
Varianten vor dem Schaltungsentwurf erfolgen:

Eine Signalfrequenz von 1,5625 MHz wird entweder mit 16-facher oder 32-facher
Abtastrate erzeugt. Bei 32-facher Abtastrate kénnen die Abtastwerte exakt oder
linear interpoliert sein. Das analoge Ausgangssignal des arbitriren Funktions-
generators gelangt iiber ein TiefpaBfilter PLP 21.4 auf einen Spektrumana-
lysator, der den Stérabstand aufnimmt. Die Gleichungen 6.4.2-1 bis 6.4.2-3 be-
schreiben die Erzeugung der Abtastwerte fiir den arbitriren Funktionsgene-
rator. Dessen interne Wandler werten die oberen 12 bit eines 16 bit Wortes aus.

Konfiguration 1: Taktfrequenz f; = 25 MHz, 16 Abtastwerte pro Signalperiode

Die Abtastwerte fiir Sinus s(n) und Cosinus c(n) fiir n € {0, 1, ...15} lauten:
s(n) = 32767 + INT (32767-sin(2r-n/16)) (6.4.2-1)
c(n) = 32767 + INT (32767-cos(2n-n/16)) _

Konfiguration 2: Taktfrequenz f. = 50 MHz, 32 Abtastwerte pro Signalperiode

Die Werte fiir Sinus s(n) und Cosinus c¢(n) werden aus den Funktionen nach Gl.
6.4.2-1 und den linear interpolierten Mittelwerten fiir n e {0,1, ...,31} ent-
sprechend Gl. 6.4.2-2 gebildet:

(

@) 32767 + INT (32767-sin(2r-n/32)) fiir n gerade
s\n) =
182767 + INT( (32767-sin(2n-(n + 1/32) ’

+32767-sin(2n(n - 1y32) y2) 10T 1 ungerade (6.4.2-2)

o) 32767 + INT(32767-cos(27-n/32)) fiir n gerade
n)=
132767 + INT( (32767-cos(2n-(n + 1/32) (

+ 32767-cos(2m-(n - 1/32) y2)  [ur 0 ungerade |

Konfiguration 3: Taktfrequenz f. = 50 MHz, 32 Abtastwerte pro Signalperiode

Die Abtastwerte fiir Sinus s(n) und Cosinus c(n) fiir n € {0, 1, ...31} lauten:
s(n) = 32767 + INT (32767-sin(21t-n/32)) (6.4.2-3)
c(n) = 32767 + INT (32767-cos(21t-n/32))

Aus den Ergebnisse in Tabelle 6.4.2-2 wird deutlich, da8 das Ausgangssignal bei
idealer 32-facher Uberabtastung nahezu optimal erzeugt wird.
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Die lineare Interpolatign, die “falsche” Abtastwerte verwendet, ist zwar besser
als die nur 16-fache Uberabtastung, aber nicht gut genug. Aufgrund dieser
Ergebnisse wird die Tabelle der Abtastwerte (siche 6.4.4) passend programmiert.

Konfiguration 1 Konfiguration 2 Konfiguration 3
Sinus Cosinus Sinus Cosinus Sinus Cosinus
Pegel 38dBm [39dBm [3,9dBm [3,8dBm |[4,0dBm 3,9dBm

Grundwelle

Héchster -21dBm |-21dBm |-41,5dBm|-41,5 dBm|-66,3 dBm -66,8 dBm
Stérpegel

Storabstand [24,8dBc [24,9dBc [454dBc |45,3 dBc 70,3dBc_ | 70,7 dBc

Tabelle 6.4.2-2: Signalqualitét verschiedener Abtastraten und Abtastwerte

64.3. Numerisch gesteuerter Oszllator (NCO)

Die Erzeugung der digitalen Abtastwerte fiir eine feste Taktfrequenz f, = 20 MHz
erfolgt mit dem numerischen Oszillator TMC 2340 (sieche [TRW-91]), der gemiB
Gl. 5.2-3 die digitalen Signale s(n) und c¢(n) berechnet:

s(n) = 32767-INT {sin [21\:fa(n)-fg + ¢(n)} ) und (6.4.3-1)

c

c(n) = 32767-INT| cos [21rfa(n)—f1} + ¢(n)] ) mit
C

fa(n) _,_pn)
fc - 2n 2N

Der dafiir implementierte CORDIC-Algorithmus wird in Abschnitt 6.4.9 be-
schrieben, da er auch die Grundlage des Koordinatentransformators TMC 2330
bildet. Dem NCO besitzt einen N = 32 bit breiten Phasenakkumulator und ver-
arbeitet die Phasenmodulation ¢(n) und das Phaseninkrement p(n) mit 32 bit
Auflésung. An die Platine (siche Bild 6.4.3) gelangen nur die oberen 24 bit, damit
die Karte kompatibel zur Ansteuerung durch die Leittechnik von COSY bleibt.
Mit dem Takt f, = 20 MHz werden Frequenzen bis ca. 8 MHz erzeugt. Das
unterste bit des Frequenzeingangs der NCO-Karte entspricht einer Auflésung
von ca. 1,19 Hz. Die Phasenauflésung des 24 bit Eingangs ¢(n) betrigt 2,14-10-5°.
Frequenz- und Phaseninformation diirfen mit einer maximalen Datenrate von
10 MHz aktualisiert werden. Im synchronen Zusammenspiel mit den anderen
Komponenten des Beschleunigers werden diese Parameter im Zeitraster von
1 us vorgegeben. Die Ausgangssignale werden mit 16 bit Genauigkeit im Zweier-
komplement angeboten. Die Amplitude kann auch kleiner als der in Gl. 6.4.3-1
eingestellte Wert 32767 gewihlt werden. Auf der Karte ist ein EPROM?15 vorge-
sehen, in dem die Amplitude in Abhéingigkeit von der Frequenz abgelegt ist. Auf
diese Weise wird der Amplitudengang der analogen Rekonstruktionsfilter und
auch die sin(x)/x-Abhingigkeit der Ausgangsspannung eines DA-Wandlers von
der Signalfrequenz aufgrund des Sample&Hold-Prinzips kompensiert.

und der diskreten Zeit n = INT( t / f,)

15 EPROM: Electrically Programmable Read Only Memory: Programmierbarer und mit UV-
Licht loschbarer Festwertspeicher
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Eine Amplitudenregelung sollte nicht an diesem Punkt eingreifen, da sonst die
Dynamik des digitalen Systems verringert wird.

Phasen- 2201 NCOTRW 16 bit TTL-Latch
eingang o(n) TMC2340
-T p——pt—-o0
O——f_— -T 7~ 16 16 TTL-Ausgang
24 24 l sin(2nf + o)
i L I
° 4 T _‘+ -T L O
24 24 7
Frequenz- 16 16 TTL-Ausgang
eingang MEM 7~ cos(2xf + o)
p(n) 16
EPROM zur Ampilituden-
korrektur
TTL-Takt 20 MHz

o,
Bild 6.4.3: Vereinfachter Schaltplan der NCO-Platine mit dem TRW TMC 2330

644. Look-Up-Tabelle (LUT)

Auf einer Doppeleuropakarte sind zwei Sinus- und zwei Cosinus-Tabellen in
20 ns schnellen PROMs gespeichert, so da8 eine maximale Taktfrequenz f, = 32
MHz verarbeitet wird. Pro Tabelle sind 16 Werte mit je 16 bit Genauigkeit
abgelegt. Ein 4 bit Zihler adressiert zyklisch die Tabellen, so daB die Abtastwerte
sinusformiger Funktionen in 22,5°-Schritten ausgegeben werden. Aus der vari-
ablen Abtastfrequenz f; folgt die Signalfrequenz: f, = f. / 16. Alternativ werden
zwei um 11,25° = 360°/32 versetzte Signale ausgegeben, die mit einem Multiplexer
(siehe 6.4.2) geeignet verschachtelt werden. Dies entspricht einer 32-fachen
Uberabtastung und verbessert den Storabstand. Zwei oder mehrere Karten sind
miteinander synchronisierbar, weil es besser ist, zwei Datensenken mit zwei
Karten zu versorgen, als eine Karte mit einer Leitungsabzweigung einzusetzen,
da Reflexionen zu Ubertragungsfehlern fithren kénnen.

PROM (sin) TTL-Latch TTL-Ausgénge

# -T |40 sin(2xn/186)
Synchronisations- 16 16
ausgang PROM (sin)
(o,
#~ -T [—4O sin(2an/16) oder
Synchronisations- = 16 16  sin(2rn/16 + 11,25°)
eéngang 4 b PROM (cos)
it
Synchron- # -T |—40 cos(2xn/16)
o zahler Z 16 16
rd
TTL-Takt 4 [ | PHOM (cos)
7,2 bis 25,6 MHz q - # -T =4O cos(2zxn/16) oder
0~ 16 16  cos(2rn/16 + 11,25°)

"1": Versatz um 11,25°

Bild 6.4.4-1: Aufbau der Tabelle fiir die Signalerzeugung mit variablem Takt
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Die exakten Werte, die in die PROMs eingebrannt sind, sind im Anhang A.4.6
mit den erzeugenden Funktionen angegeben. Diese Funktionen sind zhnlich GL
5.2-5 definiert. Der Aufbau der Platine stellt Bild 6.4.4-1 dar. Die zwei Konfigura-
tionen dieser Baugruppe symbolisieren unterschiedliche Darstellungen nach
Bild 6.4.4-2.

16 16
——4-0 sin(2xn/16) ——>40 sin(2xn/16)
[—7%0 sin(2nn/16) [—7%0 sin(2n/16 + 11,259
16 16
(o S— SLUTS TTL-Ausgéange o MM— s,_Uﬁ- TTL-Ausgénge
TTL-Takt L&_C TTL-Takt (G CA
7,2 bis l#O cos(2rxn/16) 7,2 bis cos(2zn/16 + 11,25°)
256 MHz L—__£0 cos(2rn/16) 256 MHz cos(2xn/16)
16 16
Konfiguration ohne Versatz Konfiguration mit Versatz um 11,25°

Bild 6.4.4-2: Vereinfachtes Schaltsymbol fiir die LUT, je nach Konfiguration

6.4.5. Komplexer Multiplizierer

Der komplexe Multiplizierer ist die Schliisselkomponente fiir die digitale Pha-
senmessung und Regelung in Echtzeit. Er stellt das digitale Gegenstiick zu
einem analogen Mischer dar, der vielfiltige Anwendung als Modulator und
Phasenschieber findet. Gleichzeitig erbringt der verwendete Baustein
PDSP 16116 A von Plessey (siche [PLE-92]) die fiir eine Echtzeitanwendung not-
wendige Rechenleistung.

Bei einer Taktrate von 25 MHz fiihrt er gleichzeitig vier 16 bit Integer-
Multiplikationen und zwei Additionen aus, mithin also 150 MOPS!S, Entgegen
den Werten des Datenblattes kann der Baustein laut Angabe seiner Entwickler
ohne Schaden auch mit héherer Taktfrequenz betrieben werden. Er ist bis
30 MHz getestet und wird bis zu einer Taktrate von 25,6 MHz eingesetzt. Dabei
beansprucht er nur eine Leistung von ca. 1 W. Aufgrund der Symmetrie der
Funktion in Bild 6.4.5-1, wird ein solcher Schaltkreis in der englischsprachigen
Literatur als ,Butterfly“ bezeichnet. Er besitzt vier Einginge, die hier von (1) bis
(4) durchnumeriert sind und zwei Ausgiinge: (5) und (6), die das Ergebnis der
arithmetischen Operationen

B =+1-(2)+(3)-4) (6.4.5-1)
BG)=-1-W+2)-3)
ausgeben.

Alle Datenverbindungen sind fiir 16 bit Integerzahlen im Zweierkomplement
vorgesehen. Alternativ kénnen die Ausginge (5) und (6) so gekoppelt werden,
daB entweder der volle 32 bit Wert des Realteils PR oder des Imaginirteils Pg
verfiigbar ist. Beschaltet man die Einginge (1) bis (4) mit zwei Paar Quadra-
tursignalen [sin(a), cos(a)] und [sin(b), cos(b)], so existieren verschiedene Mog-
lichkeiten fiir die Mischprodukte an den Ausgingen, die im Anhang A.4.1 auf-
gefiihrt sind. Tabelle 6.4.5-1 zeigt die vier fiir die Phasenschiebung verwendeten
Moglichkeiten auf. '

16 MOPS: Millionen Operationen Pro Sekunde
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1 b 4
-|- 102 + 34
3 105 6
PDSP
16116A
2 b
R — 2:3-14
4 % 5

CLK Butterfly
Bild 6.4.5-1: Innenleben des komplexen Multiplizierers PDSP 16116A (“Butterfly”)

1 (2) 3 ) G)=P1= (6)=Pr=
=XR|=Yr| =X1 | =Y1 -(1)-(4)+(2)-(3) 1)-(2)+(3)-4)
sin a |sinb |{cos a |cosb - sin(a-b) cos(a-b)
sin a Jcosb |cos a |sinb " cos(a+b) sin(a+b)
cosa |sinb |sina |cosb II - cos(a+b) sin(a+b)
cos a [cosb |sina |sinb II sin(a-b) cos(a-b)

Tabelle 6.4.5-1: Verwendete Eingangskombination und Ausgangsergebnisse

Anders betrachtet, multipliziert dieser Baustein zwei komplexe Eingangssignale
(XR +j X1) und (YR + j Y1), deren Imaginiirteile konjugiert werden kiénnen, und
erzeugt das komplexe Produkt:
Pr+j P1 = XR-Yr £ X1-Y1) £ j XRr-Y1 £ YR-X]), d.h.
Pr = Xgr-Yr + X1-Y1 (6.4.5-2)
P1 =+ XR-Y1 £ Yr-Xi
Es ist jedoch angenommen, dafl der Multiplizierer so beschaltet ist, daB er sich
entsprechend Tabelle 6.4.5-1 verhilt und die Operationen
PR +j Pr = XR-YR + X1-YD - j XR-Y1 - YR-XD), d.h. (6.4.5-3)
Pr =XRr-Yr + X1-Y1
P1 =- XRr-Y1 + Yr-X]
ausfiihrt. Die mit diesem Baustein realisierte Platine skizziert Bild 6.4.5-2.

1% - 1) Complex N .

1’9 TTL-Einginge (1) Mixer TTL-Ausginge
° 7 (2) (s)l £ 5
o 15 16

‘,9 e CG) A0
© 16 L4 16

4T Ne—q
bis 25,6 MHz O—1

Bild 6.4.5-2: Interner Aufbau der Multipliziererkarte
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Auf der Platine ist vorgesehen, an Eingang (4)

a) den digitalen Wert “0” anzulegen oder

b) den um zwei bis acht Takte verzogerten Wert von Eingang (2).
Die Option a) erleichtert die Zweiseitenbandmischung bei fester Taktfrequenz.
Modifikation b) stellt bei passend gewihlter variabler Taktrate einen Hilbert-
Transformator zur Verfiigung.
Mit diesem Modul lassen sich Einseiten- und Zweiseitenbandmischer reali-
sieren. Folgende Aufgaben lassen sich z.B. lésen:

* Phasenaddition und Akkumulation (siehe Bild 6.4.5-3 links)

* Phasendifferenzbildung (siehe Bild 6.4.5-3 rechts)

* Frequenzmodulation und Frequenzdemodulation

* Quadrieren eines Quadratursignales zur Amplitudenbestimmung (6.4.10)

sin(Ao) O—~4—]{(1) Complex sin(2rft + Ag)O—~%—i(1) Complex
1 Mixer 1 Mixer
cos(2xft) 0—7’; (2) (6)7?0 sin(2xft +Ao) cos(2xft) 0?%- (2) (6) 70 cos(ae)
16 1 16

cos(Ag) O—»~—{(3) (5)}4Ocos(2xft +As) cos(2xft + A2)0—~£—{(3) (5)}A0 sin(Ao)
16 16

sin(2xft) o— (4) sin(2xft) 01,2-(4)
16 16
TTL-Takt O——o TTL-Takt Qe
Phasenaddition, Betrieb als Phasenschieber Phasendifferenzermittiung

Bild 6.4.5-3: Beispiele fiir die Anwendung der Multipliziererkarte

64.6. Phasenkorrektur und Werteumsetzung

Diese Baugruppe setzt verschiedene von der Leittechnik des COSY-Systems im
Hs-Raster gelieferte Werte in Echtzeit in abgeleitete GroBen um (siehe auch
[SCH-93c]). Das angelegte Datenwort kann maximal 20 bit umfassen. Die Daten-
iibernahme erfolgt asynchron mit Hilfe einer Quittierungsverriegelung (“Hand-
shake”) dhnlich dem IEEE-Standard (siehe Abschnitt 6.4.13). Maximal gibt die
Karte 32 bit aus, wobei die Datenweitergabe mit dem Takt der folgenden Bau-
gruppe synchronisiert wird. Den Aufbau der Platine gibt Bild 6.4.6-1 wieder.

Eine Aufgabe, die diese Karte erfiillt, ist die Umsetzung einer 20 bit Phaseninfor-
mation ¢s in ein Wertepaar aus zwei 16 bit Integerzahlen im Zweierkomplement
[INT(32767-cos(¢s) + 0,5) , INT(32767-sin(¢s) + 0,5)] (6.4.6-1)

fiir die Phasenverschiebung eines Quadratursignales nach Bild 6.4.5-3.

Die zweite Aufgabe ist die Korrektur des Phasenganges eines I"Ibertragungssys-
tems in Abhingigkeit von der Frequenz. Dazu wird ein 20 bit Wort angelegt, das
der aktuellen Frequenz entspricht, und die Karte erzeugt den gespeicherten
Korrekturwert ¢xorr als Paar zweier 16 bit Integerzahlen in der Form

[INT(32767-cos(¢korr) + 0,5) , INT(32767-sin(dkorr) + 0,5)]. (6.4.6-2)

Fir die Ansteuerung von Synthesizern vom Typ PTS 310 fiir die Strahldiagnose
bei COSY wird die Karte ebenfalls eingesetzt. Wihrend einer Beschleunigungs-
rampe werden diese Synthesizer als lokale Oszillatoren auf verschiedenen Har-
monischen der Beschleunigerfrequenz mitgestimmt.
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Das Verhalten des Teilchenstrahls wird untersucht, indem die Mefsignale von
transversalen Positionsdetektoren mit den lokalen Oszillatoren gemischt, ge-
filtert und ausgewertet werden. Das anliegende 20 bit Datenwort entspricht einer
bindr kodierten Frequenz. Die PTS Synthesizer benétigen diese Information als
32 bit BCD-Zahl. Diese Umsetzung wird von der Karte geleistet, wobei zusétzlich
ein Offset von 110,7 MHz programmiert werden kann.

\ 24 bit Latch Tabelle
Dateneingang )
P 24 bit -> L 16 zB.
(o v 4 -T > 20 bit v 4x27C020/40| ] cos(Aa)
24 24 20 16 bit Latch
DAV )——-—Do—-'
Address | _| MEM -T %o
DAC i; 16 2.B.
NRFD € 4x27C020/40 sin(As)
o Handshake |
VME_SysClk Clock NRFD

Bild 6.4.6-1: Interner Aufbau der Korrekturplatine

Die vierte Aufgabe ist die Erzeugung des Kehrwertes der Sollwertvorgabe fiir die
Hochfrequenzamplitude: Aufgrund von Problemen mit der analogen Ampli-
tudenregelung der Beschleunigungsspannung wird diese Regelung in digitaler
Form realisiert (siehe dazu Kapitel 8). Dazu ist es erforderlich, auBBer der mit 12
bit Auflésung vorgegebenen Amplitude Ao auch den Kehrwert Ksotl = 1/ Agoln
bereitzustellen. Fiir Ago)) = 0 wird Kgo) den Wert Null annehmen.

Parallel zur vollstindigen Phasenregelung nach Bild 7.5-1 mit variablem Takt
muf} die Signalerzeugung mit konstantem Takt betrieben werden kénnen. Die
Karte setzt zu diesem Zweck die Frequenzinformation fiir den mit 1,5 GHz be-
triebenen NCO passend fiir den 20 MHz NCO um. Dies kommt auch der Phasen-
messung mit konstantem Takt fiir die digitale Kavitdtsabstimmung (siche
Kapitel 8) zugute.

Die Anwendung als Phasenkorrektur mit der aus der Regelungstechnik be-
kannten StérgroBenaufschaltung veranschaulicht Bild 6.4.6-2. Der Phasenver-

lauf ¢g1t(f) einer Baugruppe, (z.B. ein Filter), wird gemessen und die Korrektur-
funktion - ¢£)¢(f) wird in der hier beschriebenen Karte gespeichert. Ein zusitz-
licher Phasenschieber modifiziert das Eingangssignal ¢go]1, so daBl am Ausgang

des Filters die Phase ¢sol) erscheint. Der komplexe Multiplizierer nach Bild 6.4.5-
3 wird als Phasenschieber eingesetzt. Dann liefert die Korrekturkarte, wie in

Bild 6.4.6-1 angedeutet, die Signale sin(- ¢g1(f)) und cos(- on1(D).

Phasenschieber

dsol1 (D dsoll (D
o— of1t) p——0
Frequenz f z.B. Filter

Korrektur- -
© tabelle - ofi1t(H)

Bild 6.4.6-2: Prinzip der StérgréBenaufschaltung fiir die Phasenkorrektur
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Die in Bild 6.4.6-3 gezeigte Verwendung von Koordinatentransformern (siehe
Abschnitt 6.4.9) ist auch vorgesehen, wobei die Korrekturkarte die Information -

on(D direkt bereitstellt.

(]

cos(2rf-t) A 1 0

. x ! ‘
sin(2xnf-t) 0—% Y ol + Y v A cos(2nf-t)
B T oh1tD

Frequenz { Koordinaten-

Oo—F— 7 - o1t transformer cos(2nf-t - of1¢(f) )
24 LMEM| 186
Takt I_nJLi

Bild 6.4.6-3: Phasenkorrektur mit Koordinatentransformern und Addierer

6.4.7. Phasenkalibrierung

Die in 6.4.6 beschriebene Funktion kompensiert nur zeitinvariante Abwei-
chungen. Sollen Fehler korrigiert werden, die von Umwelteinfliissen, z.B. einer
Temperaturéinderung, hervorgerufen werden, so wird ein #hnliches Prinzip
verwendet, wobei jedoch die Ermittlung der Korrekturfunktion schneller er-
folgen muB, als sich die zu korrigierenden Parameter im Betrieb dndern, damit
eine Kompensation sinnvoll ist. Den vereinfachten Aufbau der Kalibrierung gibt
Bild 6.4.7 wieder.

Ein Kalibrationsvorgang liuft dhnlich wie bei einem Netzwerkanalysator ab. Der
Steuereingang “Kalibrieren / Messen” bestimmt, ob die Eingangsdaten gespei-
chert werden oder ob die gespeicherten Korrekturwerte von den Eingangsdaten
subtrahiert werden. Die PhasenmeBeinrichtung (hier nicht gezeichnet, siehe
Abschnitt 7.3 und 7.4) wird so verschaltet, daB sie MeBdaten als Abweichungen
von einer Referenz liefert. Das gewiinschte Frequenzband wird, z.B. durch einen
PC gesteuert, in einzelnen Schritten durchlaufen.

16 bit Latch Addierer
Eingangsdaten 16 + korrigierte
o yi -T va - 16 Ausgangsdaten
16 OF
1
Frequenz f =
Adroses CYM1622 | o
1/10—&—>
O———~— o-
16 Addr V&Ec cosy_kal
Takteingang O Clk ﬁ
Kalibrieren / Messen o LATCH

Abspeichern © DAV (o - || - SE——

Bild 6.4.7: Innenschaltung der Phasenkalibrierung

Bei jedem Frequenzschritt gibt der PC das Kommando, die MeBdaten zu spei-
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chern und das PAL17 “cosy_kal” erzeugt den Schreib-/Lesezyklus fiir den Spei-
cherbaustein CYM 1622 - ein 20 ns schnelles statisches 64K*16 bit RAM. Diese
Funktion ist in dem Programm ATauswrt.pas im Anhang A.6.3 beriicksichtigt.

Diese Platine ist nicht fiir die Analyse z.B. des schnellen AD-Wandlers geeignet,
da die Zustandsmaschine in dem PAL die anliegende Taktfrequenz herunter-
teilt, so daB nicht jeder Abtastwert speicherbar ist.

Eine dhnliche Version dieser Karte kann 24 bit breite Eingangsdaten verarbeiten
und arbeitet mit Speichermodulen in Scheckkartengréfie. Diese weisen Zugriffs-
zeiten von ca. 200 ns auf, dafiir kann man die Module aber entnehmen und zur
Auswertung auf einem PC auslesen.

64.8. Digitale Filter

Die digitalen Filter haben bei der Phasenmessung die Aufgabe, nur den TiefpaB3-
bereich mit der Phaseninformation durchzulassen und héherfrequente Signal-
komponenten, die die Genauigkeit der Phasendetektion verringern, abzu-
schwichen. Ein digitales Filter mit einer internen Riickkopplung des Ausgangs
auf den Eingang weist eine unbegrenzte Impulsantwort auf und wird deshalb
als IIR-Filterl® bezeichnet. Da ein solcher Filtertyp im allgemeinen einen
nichtlinearen Phasengang aufweist, ist sein Einsatz fiir eine genaue Phasen-
messung problematisch. Bei einem FIR-Filter!® wird die Ausgangssequenz g(n)
nur von der Eingangssequenz s(n) bestimmt. Es gibt keine Ausgangsriick-
filhrung, und der lineare Phasengang ist leicht zu kompensieren. Dies wird er-
kauft durch eine gegeniiber IIR-Filtern hohere Anzahl an Koeffizienten.

Dies ist fiir die realisierten Filter unerheblich, da die eingesetzte Transversal-
filterstruktur (siehe Bild 6.4.8-1) konstante Koeffizienten aufweist. Ein vergleich-
barer kommerzieller Baustein ist der HSP 43220 von Harris (siche [HAR-91)).

s(n) O -T -T -T -T - -T —-|_

| ——

= [0 a(n)

Bild 6.4.8-1: Struktur eines Filters mit konstanten Koeffizienten

Um ein solches Filter zu realisieren, wird die Impulsantwort (Gl. 6.4.8-1) be-
trachtet und die Struktur entsprechend Bild 6.4.8-2 modifiziert. Ein Akku-
mulator summiert die ankommenden Werte s(n) auf. Die um k Takte ver-
zbgerten Eingangswerte werden vom Akkumulatorinhalt subtrahiert. So bildet
dieses Filter den gleitenden Mittelwert iiber die letzten k Werte s(n).

17 Programmable Array Logic
18 1IR: Infinite Impulse Response
19 FIR: Finite Impulse Response



L h(n)

P4
I— 20/28
-T g(n) 1
-+ 9-m —£-O
s(n) 1 + 16
Cﬁ,s’ kT - |47 —o—| o
FFo 0 1 k 0

Bild 6.4.8-2: Realisierung und Impulsantwort eines Transversalfilters mit k
konstanten Koeffizienten und der Skalierung m = 0

Es kénnen allerdings Probleme mit einem ,Weglaufen“ des Akkumulators auf-
grund von Ubernahmefehlern auftreten, und es mufl dafiir gesorgt sein, dafl der
Akkumulator bei Betriebsbeginn einen definierten Startwert einnimmt. Der
Akkumulator ist deshalb auf Null zuriicksetzbar. Der Ausgangswert wird
schlieBlich durch digitale Verschiebung in Zweierpotenzschritten 2-m gkaliert.
Die diskrete Impulsantwort eines solchen Filters mit k Stufen lautet:

h(n) = 8(n) + 3(n-1) + 8(n-2) + ... + &(n-(k-1)) = kzl 3(n-i) | (6.4.8-1)
und das Ausgangssignal g(n) ergibt sich alslg?;lmme
g(n) = s(n) * h(n) = s(n) + s(n-1) + s(n-2) + ... + s(n-k+1) = kE-l s(n-i) (6.4.8-2)
Das Verhalten im Frequenzbereich beschreibt die Z-Tra:s?formierte:
Hz)=14+z1l+2z24 4 zk+1 = g: z-i= 1 : :1: ) (6.4.8-3)
i=

Die ﬂbertragungsfunktion Hgig(f) berechnet sich aus der Substitution
z = est = (0 +j2nfTe) mit 6 = 0 und der Abtastrate f, = 1/ T,.
Haiglh = 1 - ed2rkfTe _ 1 - cos(2nkfTe) + j sin(2rnkfT,) (6.4.8-4)
1 - ei2nfT, 1 - cos(2nfT¢) + j sin(2nfT.)
Der Betrag dieser Funktion lautet:
sin(wkfTo) | .
3 = | ——— t B f= —
Flaig(®) sin(nfT) mit [Flaig( 0f=k.
Wird Gl. 6.4.8-5 so skaliert, da8 |Hdig(f=01 =1 gilt, erhilt man den in Bild 6.4.8-3

dargestellten Frequenzgang, der durch einen RC-TiefpaB nach Gl. 6.4.8-6 ange-
néhert wird.

- 1
Fre(® F\ (6.4.8-6)
)
frp

Betrachtet man das digitale Filter von der Frequenz f = 0 bis zur Nyquistgrenze
fc /2, so gibt es fiir den analogen TiefpaB nach Gl. 6.4.8-6 eine Frequenz
frp1 = fc / (2k), die garantiert, daB fiir 0 < f<f, /2 gilt:

[Haig(f) <[Hrp(f)
Dies ist eine gute Niherung im DurchlaBbereich 0 < f< frpi. Fiir die Beschrei-
bung im Sperrbereich f > frp; darf man als Schitzwert frp2 = o/ / (3k) wihlen, so
daB jetzt im eingeschrédnkten Bereich fiir frp; < f < fo /2 gilt:

[Haig(f) <[HTp(f) .

(6.4.8-5)




1 ~ kel _ [H(f, k=1024)}
----- [Hpp(0] mit £ =t /(2k)
= [Hpp(O] mit f_ =1 /(3k)
° 1 F---IIII—--
— S TSR LR e S R © S "-gi
o PaBband 7 n
et 22w, smn-w0 v0.3-9-3 4+ oo ol SR M R EE. HONE SOt . M
=
0.01 B 2N
Sperrbereich )"
0.001 |
10 104 0.001 0.01 0.1 0.5

Frequenz f/ f,
Bild 6.4.8-3: Filterfunktion des Transversalfilters mit k = 1024 Stufen, Skalierung
[Hdig(f=01 =1 und Annéherung durch RC-TiefpaB-Funktionen

Die Diémpfung im Sperrbereich in Abhiingigkeit von der Stufenanzahl k und der
Frequenz f gehorcht damit der Beziehung:

[Haig(f, k) fr f (6.4.8-7)
D8 1< 20log P2 — 9000 (fe. 1)~ 10 20. - 20.logf
1B 20-log f 20 log( t 3k) 10 - 20-log(k) - 20 logfc .
Der Phasengang dieses Filtertyps ergibt sich aus Gl. 6.4.8-4 mit der Beziehung
sin(2x) (6.4.8-8)
tanj————"_ )= = _
arc (l-cos 29 arc tan(cot(x)) 5 X
fiir die Stufenzahl k > 0 als lineare Funktion von f zu:
@Haig() = ¢1-cos(2rkfTe)+jsin(2rkfT,))-g1-cos(2nfTe) +j sin(2nfT)) (6.4.89)
_ atn( sin(2nkfT,) )_ atn( sin(2xnfT.) )= . f-(k-1)
1-cos(2nkfT,) 1-cos(2nfTe)/ fe

Die zwei Anwendungsbereiche dieser Filter miissen voneinander abgegrenzt

werden:

. Bei der Version fiir einen festen Takt f, = 20 MHz kann die Stufenzahl k im
Bereich von 1...4096 eingestellt werden.

. Bei der anderen Version fiir den Betrieb mit einem variablen Takt kann
die Stufenzahl k im Bereich von 2...16 variiert werden.

Die realisierten Filter unterscheiden sich im wesentlichen nur durch die Verzo-

gerungskette, in Bild 6.4.8-2 “FiF0”20 genannt, und die Wortbreite des Akku-

mulators. Der Realisierung der Filterstruktur wird im folgenden kurz um-

rissen.

20 FiFo: First-In First-Out: Stapelspeicher



Der Subtrahierer am Eingang ist eine 16-bit ALU2!, die eine maximale Taktrate
von 50 MHz verarbeitet. Als FiFo kommen bei der Version fiir 2...16 Stufen zwei
hintereinandergeschaltete 16 bit breite sogenannte “Mikroprozessor-Pipe-
lineregister” zur Anwendung. Diese werden so programmiert, daB ein an-
liegendes Datenwort um 1...8 Takte verzogert am Ausgang erscheint.

Die Version fiir 1...4096 Stufen verwendet ein sogenanntes “Dual-Ported-RAM”,
ein Speicherbaustein mit zwei voneinander unabhingigen AdreB- und Daten-
bussen, mit 16 bit Wortbreite und 4096 Speicherplitzen. Zwei synchrone Zihler
dienen als Zeiger, die bestimmen, welche Speicherzelle beschrieben und welche
gelesen wird (siche Bild 6.4.8-4). Die Differenz der beiden Zihlerstinde ent-
spricht der Anzahl der Takte, um die dieses FiFo die Information verzogert. Der
Akkumulator (siche Bild 6.4.8-5), der die 17-bit breiten Differenzen verarbeitet,
darf aus Geschwindigkeitsgriinden nicht einfach aus zwei 16-bit ALUs bestehen.
Die Laufzeiten beider ALUs addieren sich, so daB mit verfiigbaren 50 MHz Ver-
sionen die maximale Taktfrequenz von 25,6 MHz (siche [IDT-90b]) nicht mehr
sicher zu verarbeiten ist. Dieses Problem ist 16sbar, da die Wortbreite der Ein-
gangswerte geringer ist als die des Akkumulators.

/ s(n-3) -,L

s(n) I s(n-2) s(n-3)

?s‘> O s(n-1) -Y-‘ Q —1,6L>
\

s(n)
\

s(n-4095)
Eingangszahler RAM \/Ausgangszéhler
Bild 6.4.8-4: Prinzip des einstellbaren FiFo mit RAM und zwei AdreBzihlern

Fo...15 Adapter
-T A Filterausgang
y 16
16 4 L
7 16
Filtereingang 4/12
, Do.15 |+ F16...F19/F27
O~ + 7 —
16 || - 16 A f— UP/Down
ALUT D15 Count
FiFo E jD_ 4/12 bit
OW =
D16 Zahler

Bild 6.4.8-5: Prinzip des Akkumulators

Bei dem Filter mit maximal 16 Stufen speichert der Akkumulator die Summe
von 16 Werten a 16 bit und weist deshalb eine Wortbreite von 20 bit auf. Beim Fil-
ter mit maximal 4096 Stufen betrigt die Wortbreite entsprechend 28 bit. Die Dif-
ferenz zweier 16-bit Werte im Zweierkomplement kann minimal den Wert - 65536
und maximal den Wert + 65534 annehmen und ist mit 17 bit (DO...16) darstellbar.

21 ALU: Arithmetic Logic Unit: Recheneinheit
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Das hochstwertige bit D16 wird aus D15 und dem Signal OVF der ALU; ge-
wonnen. Der Akkumulator besteht dann aus der 16-bit ALUg und einem Vor-
/Riickwirtszidhler mit 4 bit bzw. 12 bit Wortbreite. Ein Steckadapters skaliert den
Akkumulatorwert und die 16 héchstwertigen bit stehen am Ausgang zur Ver-
figung. Je nach Eingangswert muB der Zihlerstand nach der Wahrheitstabelle
6.4.8-1 konstant bleiben oder um den Wert eins erhéht oder erniedrigt werden.
Das gleiche Prinzip der Akkumulatorexpandierung wird auch beim I-Anteil des
PID-Reglers (siehe 6.4.11) angewendet.

D16 C16 Ug/Down Aktion
0] 0 X F=F
0 1 1 F=F + 1
1 0 0 F=F -1
1 1 F =F

X
Tabelle 6.4.8-1: Zshlersteuerung fiir den Akkumulator des digitalen Filters
Fir die jeweilige Anwendung miissen die Filterparameter festgelegt werden.

i

Nach der Mischung des Eingangssignals (z.B. vom Phasensensor) mit dem
lokalen Oszillator der Frequenz f, resultieren eine TiefpaBSkomponente, die die
Phaseninformation enthélt, und Mischprodukte bei Vielfachen von fa. Kompo-
nenten iiber der Nyquist-Grenze f; /2 sind schon vor dem AD-Wandler durch
analoge Filterung unterdriickt. Die Ddmpfung bei f, sollte mindestens ca. 72 dB
betragen, um eine Phasenauflésung von ca. + 0,01° zu erreichen. Ein Filter mit
k = 1000 Stufen, betrieben bei f, = 20 MHz, dimpft nach Gl. 6.4.8-7 ein Signal mit

fa = 450 kHz um ca. - 37 dB und ein Signal mit

fa = 1600 kHz um ca. - 48 dB.

Der vergleichbare analoge TiefpaB nach Gl. 6.4.8-6 weist eine - 3 dB-Frequenz von
ca. 6,6 kHz auf. Zwei hintereinandergeschaltete Filter erreichen die erfor-
derliche Abschwichung und bieten eine geniigende Filtersteilheit. Die Ab-
schwichung wird dariiberhinaus erhtht, wenn mehrere digitale Filter in
Kettenschaltung verwendet werden, deren Stufenanzahlen voneinander ver-
schieden und méglichst teilerfremd sind. Dann iiberlappen sich die Nullstellen
im Sperrbereich nur selten und erhéhen so die Dampfung. Vorteilhaft ist die
Verwendung von Primzahlen als Stufenanzahl, da sie per Definition teilerfremd
sind. Zur einfachen Skalierung soll die Stufenanzahl nahe an einer Zweierpo-
tenz liegen. Kombinationen mehrerer Filter erlauben es aufgrund des steileren
Abfalls, die - 3 dB Bandbreite zu erhshen.

Kombination dreier Filter:

ki =523, kg = 509, kg = 503, (k1-ko-k3)1/3 =511,6 =512
Kombination von vier Filtern:

ky =241, kg = 251, k3 = 263, k4 = 269, (k1-ko-k3-ky)V4 = 255,77 =~ 256
Kombination von finf Filtern:

ki =113, kg = 122, k3 = 127, kg = 137, k5 = 139, (k1-ko-kg-ks-ks)5 = 127,23 = 128



Fiir die Kombination zweier Filter empfehlen sich die Stufenanzahlen mit den
Primzahlen k; = 1009 und k2 = 1039, weil mit (k;-k2)0:5 = 1023,89 =~ 1024 die Ska-
lierung mit einer Zweierpotenz gut gelingt. Der Amplitudengang des Filters ist
in Bild 6.4.8-6 aufgetragen. Der in Bild 6.4.8-7 gezeigte Phasengang bestimmt
sich aus Gl. 6.4.8-9 zu

' - 6.4.8-10
o(Haiglf, k1, ke)) =- 7 - £ (klif-kz 2) ( )
c

IH@, k,=1039, k,=1009)|
::f:: L2 2 1 1 J 2 2,
IHpp(1) 15 mit £ =1/ (3K))

EHEE]

0.01
=
Com
e
=
0.0001 Fo1AR

\ Sperrbereich )
_6 § :Eiii} ; HE Es!::: \J
10 k] ll'.'l 1 L I'I—“ﬂ
10° 104 0.001 0.01 0.1 0.5

Frequenz f/f

Bild 6.4.8-6: Amplitudengang der Kombination zweier digitaler Filter mit
k1 = 1009, kg = 1039 und des vergleichbaren analogen Tiefpa8’

=mwe . arc tan(3k1flfc) - arctan(ssz/fc)
— o(f, k1 = 1039, k2 =1009)

i

£

Sperrbereich

LU | : LR RLL] T 7 -I Ty T

104 0.001 0.01 0.1 0.5
Frequenz f/f,

Bild 6.4.8-7: Phasengang der Kombination zweier digitaler Filter mit k; = 1009,
kg = 1039 und des vergleichbaren analogen TiefpaB’. Bei der Frequenz

frpe = f/(3k) mit k=kj=ks betrigt der Phasengang ca. - 2-n/3 = - 120°.
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ie Fil it1.1 rden in einer spezi

Die Filtereigenschaften verbessern sich drastisch, wenn Abtastfrequenz f;,
Signalfrequenz f; und Anzahl der Filterstufen k den Zusammenhang f; = k-f, er-
filllen. Die Signalfrequenz f, und alle Vielfachen bei 2.f,, 3-f5 bis zur Nyquist-
grenze f; /2 werden ideal durch die Nullstellen des Filters unterdriickt.

1-|\.L e L ey
:_‘ *!__ — H(t, k=16)| F

0.8

.

0.6

|H(f)]|

0.4

0.2 S 4

0 0.0625 0.125 0.1875 0.25 0.3125 0.375 0.4375 0.5
f Frequenz f /fc

Bild 6.4.8-8: Amplitudengang des digitalen Filters mit k = 16 Stufen

0 0.0625 0.125 0.1875 0.25 0.3125 0.375 0.4375 0.5
f Frequenz f/ fc

Bild 6.4.8-9: Phasengang in rad des digitalen Filters mit k = 16 Stufen.

Die Anwendung dieses Zusammenhangs ist an Bedingungen gekniipft:

. Das zu filternde Signal s(t) mufl mit der Wiederholrate f, als periodisches
Signal beschreibbar sein, d.h. es darf nur Fourierkomponenten bei fy, 2-fy,
3-fa...fc / 2 aufweisen. Komponenten mit f> f, / 2 miissen vor dem AD-
Wandler durch analoge Filterung entfernt werden.

. Die Taktfrequenz f. muB so prizise variiert werden kénnen, da3 die
Bedingung f. = k-f; besser als ca. 10-5 erfiillt werden kann.
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Die erste Bedingung ist fiir das longitudinale Signal der PhasenmeBsonde eines
Beschleunigers in gewissen Grenzen erfiillt. Der Teilchenstrahl 14uft bei COSY
in etwa mit der Frequenz fa um. Die Pulsform des Teilchenpakets bestimmt die
Gewichtsfaktoren der Vielfachen der Umlauffrequenz. Die zweite Bedingung
wird durch das NCO-Prinzip und die verwendeten temperaturkompensierten
Oszillatoren mit einer Genauigkeit von 10-6 erfiillt.

Der Amplitudengang des Filters mit 16 Stufen folgt nach Gl. 6.4.8-5 zu

IHdi g(d___ sin(16xfT,)

16-sin(nfT,)
Diese Funktion ist in Bild 6.4.8-8 dargestellt. Der Phasengang (Gl. 6.4.8-12) ist
leicht aus Gl. 6.4.8-10 zu ermitteln. Er ist in Bild 6.4.8-9 aufgetragen:
oHaig)) =- 15-n f/f, - (6.4.8-12)

(6.4.8-11)

leich mi -Fi i i n Koeffizi n

Fiir die Phasenmessung werden Filter mit konstanten Koeffizienten eingesetzt.
Es ist zu iiberlegen, ob Filter mit variablen Koeffizienten deutliche Vorteile auf-
weisen. Die Koeffizienten h(n) eines FIR-Filters kénnen z.B. aus der in den Zeit-
bereich transformierten gewiinschten Ubertragungsfunktion im Frequenzbe-
reich gewonnen werden. Ein idealer TiefpaB im Frequenzbereich mit Grenz-
frequenz f; wird abgebildet auf eine sin(x) / x-Funktion im Zeitbereich. Da diese
Funktion zeitlich unendlich ausgedehnt ist, mu8 sie mit einem endlichen
Fenster w(n) multipliziert werden. Die Wahl dieser Fensterfunktion beeinfluBt
den Frequenzgang. Ublicherweise wird ein FIR-TiefpaBfilter so ausgelegt, daB
es einen linearen Phasenverlauf aufweist. Dann muB die Anzahl der Koeffi-
zienten k ungerade und die Impulsantwort h(n) symmetrisch sein. Die Koeffi-
zienten folgen z.B. aus GI. 6.4.8-13:

sin(21t:f—g (n- m))

f, (6.4.8-13)

h(n)=INT{ 32767 mit m=k2—'1 und n={0, 1, ..., 2-m} .

21tf—§(n-m)

Dabei wird angenommen, dafl die Koeffizienten 16 bit Wortbreite aufweisen und
dafl das Filter bei der Taktfrequenz f. betrieben wird. Gebriuchliche Fenster-

funktionen w(n) - zum Teil nach ihren geistigen Vitern benannt - sind:

Rechteck, Hamming, Hann, Blackman und Kaiser (siehe [WIL-91]). Fiir das
Hamming- und das Hann-Fenster lautet die Fensterfunktion:

(n - m)
k-1

mit a = 0,5 (Hann) oder a = 0,54 (Hamming) .

_ e k-1 = .
w(n) = a + (1- a) cos (21t )m1t m= 5 und n = {0, 1, ..., 2.m} (6.4.8-14)

Problematisch ist das kleine Verhiltnis von fy zu f; bei der Anwendung in
COSY. Fiir fg/ f; = 0,25 sind 55 Koeffizienten ausreichend. Dies belegt der in Ab-
schnitt 6.4.2 behandelte Interpolator. Wie bei der Beschreibung der Phasen-
messung in Abschnitt 5.3 beschrieben, mu3 das TiefpafBfilter bei Anwesenheit
eines Gleichanteils eine Stérkomponente mit der Signalfrequenz f, herausfil-
tern.
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Die minimale Frequenz fymin = 450 kHz bedingt eine Grenzfrequenz fz <400 kHz.
Bei einer Taktfrequenz von f. = 20 MHz lautet das Verhiltnis fg/f. =0,02. Um
mit dem Interpolator vergleichbar zu sein, werden ca. 600 Koeffizienten benétigt.
Mit einem Designprogramm fiir digitale Filter findet man, daB8 309 Koeffizienten
fir ein Filter mit Hann-Fenster und 329 Koeffizienten fiir ein Filter mit
Hamming-Fenster ausreichend sind.

Ein Filterprozessor PDSP 16256A (siehe [PLE-92]) kann 16 Filterstufen bei einer
maximalen Taktrate von 25 MHz parallel verarbeiten. Fiir die gewiinschte An-
zahl Koeffizienten werden 20 dieser Prozessoren benétigt. Auf einer VME-
Doppeleuropakarte lassen sich acht dieser Prozessoren unterbringen. Diese
Losung ist demzufolge erheblich aufwendiger als die Anwendung der Filter mit
konstanten Koeffizienten.

Eine mogliche Anwendung finden solche Prozessoren in der Hilbert-Trans-
formation. Ein analoger Hilbert-Transformator mit der nicht kausalen Uber-
tragungsfunktion

hpiit) = ;[]; : (6.4.8-15)

ist nur fiir ein begrenztes Frequenzband anniherbar. Die Hilbert-Trans-
formierte 5(t) eines Signals s(t) lautet allgemein:

8(t) = s(t) * hpz(t) = s(t) * (_1_)
nt

Der Amplitudengang des Hilberttransformators ist auBer bei der Frequenz Null
konstant:

(6.4.8-16)

[Hni(f]=1 fir f#0 (6.4.8-17)
und mit der Vorzeichenfunktion sgn(f) lautet der Phasengang:
o = - m (el - 0,5) = - ju-sgn(f) . (6.4.8-18)

Die Implementierung der Hilbert-Transformation fiir die Phasenmessung mit
fester Taktrate [KOL-90] ist eine Moglichkeit, die Geschwindigkeit dieses MeB-
prinzips zu erhéhen. Diese Variante soll zu Gunsten der Phasenmessung mit
variablem Takt erst in Zukunft getestet werden. Fiir einen variablen Takt f., der
mit der Signal-frequenz f, fest verkniipft ist, 148t sich die Hilbert-Transformation
ideal verwirklichen (siehe Beschreibung der Schaltung nach Bild 5.3-9).

6.4.9. Koordinatentransformation

In Kapitel 5.3 wird bei der Diskussion verschiedener PhasenmeBverfahren das
Problem aufgeworfen, aus einem Signalpaar sin(¢) und cos(¢) die Phase ¢ zu be-
rechnen. Ein vergleichbares Problem tritt bei der Navigation von Flugkérpern
auf. In [VOL-59] ist ein Verfahren angegeben, mit dem die Losung dieses Pro-
blems ohne Anwendung der Arcustangensfunktion angegangen wird.

Die vorgestellte ,CORDIC Trigonometric Computing Technique® ist eine
Moglichkeit, Gleichungssysteme der Art
Y = K(Y cos A + X sin &) (6.4.9-1)

X =KX cos A - Y sin ) |, bzw.
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R=KVXZ + Y2 (6.4.9-2)

(K ist eine beliebige reelle Konstante)
= tanl Y
¢ = arc X)

nur mit Additionen und Schiebeoperationen iterativ zu lésen. Die arith-
metischen Operationen Schieben und Addieren lassen sich einfacher und mit
héherer Ausfithrungsgeschwindigkeit als die Reihenentwicklungen von trigono-
metrischen Funktionen und Umkehrfunktionen ausfiihren. Weiterhin erlaubt
dieser Algorithmus ein sogenanntes “Pipelining”, das heiBt fiir jede Operation
ist eine eigene Ausfiihrungseinheit vorhanden, und die Zahlenwerte hangeln
sich hindurch. An diesem “FlieBband” werden alle Operationen parallel abge-
arbeitet. In [ABR-85] wird die Anwendbarkeit dieser Verfahren bei der Loésung
arithmetischer Probleme untersucht, und es wird eine Implementierungsmog-
lichkeit angegeben. In [CON-89] wird schlieBlich ein integrierter Schaltkreis in
VLSI-Technologie beschrieben, der bei einer Taktfrequenz von 40 MHz arbeitet
und die Signale cos(¢) und sin(¢) mit 8 bit Wertebereich aus einer mit acht bit

Auflésung gegebenen Phase ¢ erzeugt.

Auf der hier beschriebenen Platine, deren Innenschaltung Bild 6.4.9 zeigt, wird
der Koordinatentransformer TMC 2330 [TRW-91] eingesetzt. Dieser erlaubt eine
maximale Taktfrequenz von 25 MHz. Der Baustein transformiert wahlweise
kartesische Koordinaten in Polarkoordinaten oder Polarkoordinaten in karte-
sische Koordinaten. Die interne Datenpipeline bedingt eine Durchlaufver-
zégerung von 23 Takten. Auf der Leiterplatte sind zwei Bausteine untergebracht,
um den Anwendungsbereich zu erweitern:

Fiir die Anwendung in der Amplituden- oder Phasenmessung wird der in Bild
6.4.9 linke Koordinatentransformer benutzt. Aus den Eingangssignalen A-cos(¢)
(Realteil) und A-sin(¢) (Imaginirteil) berechnet er die Phase ¢ im Zweierkom-
plement mit 16 bit Wortbreite und die Amplitude A als 16 bit positive Integerzahl.
Um Amplitude A und Phase ¢ als Sollwert fiir einen komplexen Mischer (siche
6.4.5) vorgeben zu kinnen, wird der in Bild 6.4.9 rechte Koordinatentransformer
verwendet. Dieser berechnet aus A und ¢ die Quadratursignale A-cos(¢) und
A-sin(¢). Die Kombination beider Bausteine erlaubt z.B. die Amplitudenkor-
rektur. An den Eingingen wird das Quadratursignal A-cos(¢) und A-sin(¢) an-
gelegt. Als Zwischenergebnis resultiert die Amplitude A und die Phase ¢. Der
zweite Baustein wird mit der definierten Amplitude B versorgt, so dafl er an
seinen Ausgidngen B-cos(¢) und B-sin(¢) zur Verfiigung stellt.

Mit zwei Karten ist auch eine Phasenkorrektur (sieche Bild 6.4.6-3) moglich. Der
erste Baustein auf der ersten Karte erzeugt aus den anliegenden Quadratursig-
nalen A-cos(¢) und A-sin(¢) die Amplitude A und die Phase ¢. Die Amplitude A

wird auf den zweiten Baustein auf der zweiten Karte gefiihrt.
Der Phasenausgang der ersten Karte wird auf einen Addierer gefiihrt, der einen

Korrekturwert A¢ addiert. Das Ausgangssignal des Addierers wird auf den Pha-
seneingang der zweiten Karte gegeben, die schlielich als Endergebnis die Qua-
dratursignale A-cos(¢ + A¢) und A-sin(¢ + A¢) berechnet. Statt des Addierers in

Bild 6.4.6-3 kann natiirlich auch eine PID-Kompensationsfunktion eingeschleift
werden, um eine Phasenregelung zu ermoglichen.
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Realteil (Eingang) TMC 2330

TMC 2330
,’ X e ; 16
16 v/ ' , oSx ——“—0 Realteil (Ausgang)
© 71 6 2 y}—F—0 Imaginarteil (Ausgang)
Imaginarteil (Eingang) 16
Tabteingang oO— +L 3 P
e .j--' Phasenvorgabe
Phase (Eingang oder Ausgang) -3+
V4 - .
s '1_ Amplitudenvorgabe

Betrag (Eingang oder Ausgang)
Bild 6.4.9: Interner Aufbau der Koordinatentransformer-Platine

Leider hat die Anwendung dieser Platine einen Schénheitsfehler, wenn sie als
Amplitudenkorrektur innerhalb einer schnellen Phasenregelschleife eingesetzt
werden soll: Die insgesamt 46 Takte, die vergehen, bis eine Information beide
Bausteine passiert hat, vermindern die Phasenreserve. Fiir diese spezielle An-
wendung ist die schnelle Amplitudenkorrektur (siehe 6.4.10) vorgesehen.

6.4.10. “Schnelle” Amplitudenkorrektur

Diese Baugruppe hat die Aufgabe, aus einem Quadratursignal In; = A-cos(x)
und Ing = A-sin(x) das Quadratursignal B-cos(x) und B-sin(x) zu erzeugen. Die
Amplitude A ist unbekannt und die Amplitude B ist fest vorgegeben. Die Reali-
sierung eines Prototypen, der eine Taktfrequenz von 5 MHz verarbeiten kann, er-
folgte als Studienarbeit (siche [HAG-91]). Der Prototyp besteht aus fiinf Doppel-
europaplatinen. Die endgiiltige Version verarbeitet eine Taktfrequenz iiber
25 MHz und wird unter Verwendung von 12 PALs, einem komplexen Multi-
plizierer und vier 16 bit Multiplizierern auf einer Doppeleuropaplatine unterge-
bracht. Die Leistungsaufnahme betrigt ca. 10 W bei einer Rechenleistung von
300 MOPS (Millionen Rechenoperationen pro Sekunde). Mit FlieB-
kommaoperationen 148t sich die Funktionsweise der Baugruppe nach Bild
6.4.10-1 recht einfach beschreiben.

* Die Eingangssignale werden einzeln quadriert und addiert:

SQ = (A-cos(x))? + (A-sin(x))? = A2 (6.4.10-1)
* Ermittlung eines Skalierungsfaktors SK fiir die Eingangssignale:
SKk=B__B __B (6.4.10-2)
A /a2 TSQ

* Multiplikation der Eingangssignale mit dem Skalierungsfaktor SK liefert das
gewiinschte Ergebnis: B-cos(x) und B-sin(x).

Um diese Funktionen mit 16-bit-Integerarithmetik ohne Informationsverlust
durch Rundungsfehler zu realisieren, ist eine genaue Beriicksichtigung der
Wertebereiche von SK und SQ unumginglich. Die Rechenoperation nach
Gl. 6.4.10-1 wird von dem komplexen Multiplizierer nach 6.4.5 tibernommen.
Dieser berechnet aus den 16 bit Eingangswerten SQ als 31 bit breite Integerzahl.
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A-cos(x) X . X

-—4 B-cos(x)

+ ———»| Tabelle —¢ SK

B
SQ-= A2 '\J n .
A-sin(x) { X ——T AL > B-sin(x)

Bild 6.4.10-1: Vereinfachte Funktionsweise der Amplitudenkorrektur

Aus SQ wird ein 16 bit Wort gewonnen, das das hochstwertige Nibble22 enthiilt
und auf eine Tabelle (siehe Bild 6.4.10-2) als Adresse gegeben.

P EEDIGA)
3}’ =
Auswahl des vertoeng | HI T
héchstwertigen »{ oT ® H ~
Nibbles - -__o(o...15)
=
1 =31 B-cos(x)
(2...29) H L
A.cos(x) (0.-.30) = 1
X —1 Verzbdgerung H ~
(0...15) SK 0 | Daten-Selektor
-|- . ] 32 bit -> 16 bit

(0...15) '
A-sin(x) EX Bgenung 29 \__'_
. 2. :
(0...30) X (2..29) 31\l

3T
Plessey
PDSP16116A

~1 16 bit |16 bit  §
Adresse |Ausgang

3}_"‘-' EPROM-Tabelle
L_oH ]
sSQ=A? H
(0...30) H Daten-Selektor
H L 32 bit -> 16 bit
H (0...15)
o |
—-_7L Daten-Selektor
32 bit-> 16 bit
Bild 6.4.10-2: Ausfiihrliche Innenschaltung der Amplitudenkorrektur

22 Ein Nibble ist eine Gruppe von 4 bit, also ein halbes Byte.
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Diese Tabelle enthilt 16 bit breite Eintrige fiir SK nach Gleichung 6.4.10-2, mit
denen die Eingangssignale multipliziert werden. Die 32 bit breiten Produkte
werden schlieBlich auf 16 bit Wortbreite reduziert. Der Schaltungskniff besteht
darin, daB8 die Tabellen so geschickt gewihlt sind, daB alle Eintrige in einem
Paar EPROMs Platz finden. Die Erzeugung dieser Wertetabelle ist im Anhang
A.4.2 beschrieben.

Die Reduktion der Wortbreite von SQ auf 16 bit in Schritten von einem Nibble ent-
spricht der Division durch eine Potenz von 16. Die Datenselektoren am Ausgang,
die aus den zwei 32 bit Produkten die zwei 16 bit breiten Ausgangssignale be-
rechnen, multiplizieren die 32 bit Werte entsprechend mit einer Potenz von vier.
Da EPROMs zu langsam fiir die Echtzeitanforderungen sind, wird der Inhalt
der EPROM-Tabelle nach einem Riicksetzbefehl in ein schnelles statisches RAM
mit 64 KWorten Kapazitit und 25 ns Zugriffszeit umkopiert. Da die einzelnen
Operationen (Quadrierung, Normierung, Tabellenzugriff, Multiplikation und
Entnormierung) zeitlich nacheinander ablaufen, miissen die Eingangsdaten fiir
die Ausgangsmultiplizierer geeignet verzogert werden. Ebenso muB die Infor-
mation fiir die Ausgangsnormierung passend zeitlich versetzt zur Normierung
von SQ gewonnen werden.

Die gesamte Baugruppe benétigt insgesamt nur 8 Takte gegeniiber 46 Takten bei
der Losung mit zwei Koordinatentransformern, um die Amplitudenkorrektur
auszufithren. Dies gelingt mit einem verschachtelten “Pipeline”-Verfahren, bei
dem alle Teilbaugruppen parallel arbeiten. Die realisierte Karte ist bis zu einer
Taktfrequenz von 30 MHz getestet. Eingangssignale mit einer Amplitude im
Bereich von 3 < A <46339 werden auf eine Amplitude von B = 32000 umgesetzt.
Die zugehorigen PAL-Gleichungen sind im Anhang A.4.3 abgedruckt.

6.4.11. PID-Kompensationsfunktion

Diese Baugruppe approximiert eine ideale PID-Kompensationsfunktion nach
Gl. 6.4.11-1 bzw. Gl. 6.4.11-2. Der innere Aufbau ist in Bild 6.4.11-1 vereinfacht
dargestellt.

G(s) =Kp + 31 4 5Ky (6.4.11-1)
Diese Beziehung lautet im Zeitbereich, wenn e(t) das Eingangssignal darstellt:
g(t) = Ky-e(t) + Ky J e(t) dt + &-% (6.4.11-2)

Der digitale Regler, betrieben mit der Taktfrequenz f, = 1/T,. reagiert auf eine
Eingangssequenz e(n) mit der Ausgangssequenz nach Gl. 6.4.11-3:

n
gn)=P.em)+ I Y, e(i)+D-[en)- en-1)] (6.4.11-3)

1=-00

D [e) - e(n-1)]

n
=P e(n) + Ife- Y, e)Te+ 3 T

1=-00

Ein Koeffizientenvergleich zwischen den Gleichungen 6.4.11-2 und 6.4.11-3 liefert
unter der Voraussetzung einer geniigend hohen Abtastrate f. den Zusam-
menhang zwischen den Koeffizienten eines idealen analogen Reglers (Kp, Ki, Kq)
und den Koeffizienten des digitalen Reglers (P, I, D):
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K =1f; (6.4.11-4)

Fir die Umschaltung zwischen gesteuertem und geregeltem Betrieb nach Ab-
schnitt 3.3 kénnen die internen Parameter des Reglers iiber den Eingang “Clear”
auf Null gesetzt werden. Bei dem Betrieb des Beschleunigers mit der voll-
stéindigen Phasenregelung ist der Regler zu Beginn des Beschleunigungszyklus
gesperrt: der Teilchenstrahl wird im gesteuerten Betrieb gebuncht, d.h. er wird
auf das Hochfrequenzsignal am Spalt der Beschleunigerkavitit synchronisiert.
Uberschreitet das vom Phasensensor detektierte Signal eine vorgegebene
Schwelle, wird der Regler freigegeben, so daB sich die Signalerzeugung
wihrend der nun folgenden Beschleunigung auf den Teilchenstrahl synchroni-
siert. Fiir den Phasensprung bei y-Transition (siehe Kapitel 3) wird der Regler-
ausgang kurzzeitig, d.h. fiir ca. 10 pus, mit dem Steuersignal “Hold” eingefroren,
bis die Kavitiit eingeschwungen ist (siche auch Bild A.2.1-3).

®

S| W DD |D=8, D
16,
32..256
0, RA
O— o"o—0
&
A
I=1/64,
1/128,
1/256
" Clear
O
Hoid
O
Bild 6.4.11-1: Struktur des digitalen PID-Reglers

Wird dieser Regler mit variablem Takt bis maximal f. = 25,6 MHz betrieben, so
eignet er sich fiir die Phasenregelung des Teilchenstrahls. Wird er mit konstan-
tem Takt f. = 20 MHz betrieben, so kann er fiir die Kavitdtsabstimmung und die
Amplitudenregelung eingesetzt werden. Damit dieser Regler in PSPICE simu-
liert werden kann, muB er in eine geeignete Form umgesetzt werden:

Bei dem Ersatzschaltbild kommen gesteuerte Spannungsquellen zum Einsatz.
Deren Name beginnt mit dem Buchstaben “E”. Die Anregung des Reglers ge-
schieht iber die unabhiingige Quelle Vj,. Die Verzégerungen Z-! werden durch
angepafite Leitungen mit der Laufzeit Tp; simuliert.

Da eine an Ein- und Ausgang angepaBte Leitung eine Halbierung der Aus-
gangsspannung in Bezug auf die Quellenspannung bewirkt, wird dies durch
einen Faktor zwei bei den gesteuerten Quellen Ejnt und Eg4ifr ausgeglichen.
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|Knregung des Flﬂ-ﬁeglersl

Vi pd 50 3 Ediff
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50
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Eint int 39 4o 13
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+ 2°V(13) 0 20=50 TD={TD1} o [ 50
Ereg
P*V(phd) pht
+1*V(int) Raus usgang des PiD-Reglers
(,@ ¢WEG

:

Bild 6.4.11-2: PSPICE-Ersatzschaltbild des Reglers nach Bild 6.4.11-1

Der Bild 6.4.12-2 entsprechende PSPICE-Programmteil zur Simulation des inte-
gralen und des differentiellen Regleranteils ist im Anhang A.6.6. abgedruckt. Er
wird auch bei der Simulation des vollstindigen Phasenregelkreises eingesetzt.

6.4.12. Addierer/Subtrahierer 16 bit

Diese Baugruppe (siehe Bild 6.4.12) fiihrt arithmetische Operationen mit zwei 16
bit breiten Eingangssignalen durch und liefert ein 16 bit Ausgangssignal. Zu den
insgesamt 32 verschiedenen Operationen zidhlen Addition, Subtraktion und
Akkumulation, aber auch logische Operationen und Schiebeoperationen. Auf
der Doppeleuropakarte konnen wahlweise die ALUs (Arithmetic Logic Unit)
IDT 7381 oder IDT 7383 (siehe [IDT-90]) eingesetzt werden. Diese verarbeiten eine
maximale Taktfrequenz von 50 MHz und sind ebenso Bestandteil der digitalen
Filter (6.4.8) und der PID-Kompensationsfunktion (6.4.11).

Eingang A o+ +
Eingang B ““—/(—'01 6 Ausgang F

o+
) 16 | Idt 7381/7383
Takteingang

Bild 6.4.12: Blockschaltbild der Addiererkarte

6.4.13. Takterzeugung und Taktverteilung

Eine komplexere Schaltung der digitalen Signalverarbeitung benétigt eine Takt-
quelle, die alle Operationen synchronisiert. Die Frequenz der Taktquelle f, muB3
beim Entwurf der digitalen Baugruppen beriicksichtigt werden. Die von einer
Teilbaugruppe verursachte Verzogerung muB stets kleiner als die Peri-
odendauer T, = 1/f; der Taktversorgung sein, damit die nichste Baugruppe die
Daten sicher iibernehmen kann. Ist dies nicht moglich, so mu8 der Datenflufl
aufgetrennt und die Zwischengebnisse taktsynchronisiert gespeichert werden.
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Solange der Taktjitter nicht zu groB wird und die Impulsform des Taktsignals
einigermaflen rechteckformig ist, sind gute Voraussetzungen fiir eine einwand-
frei funktionierende Schaltung gegeben. Um Baugruppen mit verschiedenen
Laufzeiten aneinander anpassen zu kénnen, kann bei fast allen entwickelten
Leiterplatten der Takteingang invertiert werden (siche Bild 6.4.13-1).

digitale Baugruppe

Takteingang O—Do——Do-—/_ —

Taktumschalter

Bild 6.4.13-1: Invertierbarer Takteingang zur Laufzeitanpassung

Hohere Anforderungen an die Taktversorgung werden von AD- und DA-Wand-
lern gestellt. Jede Abweichung vom idealen Zeitverlauf fiihrt zu Abtastfehlern
und damit zu einer verringerten effektiven Auflésung (siehe Bild 5.2-9). Bei der
Minimalkonfiguration zur Erzeugung der Beschleunigungsspannung (siehe
Abschnitt 7.1) wird ein 40 MHz-ECL-Quarzoszillator eingesetzt. Wie Bild 6.4.13-2
darstellt, wird das Oszillatorsignal zunichst in TTL-Pegel konvertiert und dann
dem Interpolator und dem DA-Wandler zugefiihrt. Ein Flip-Flop teilt das
40 MHz-TTL-Taktsignal auf f, = 20 MHz herunter.

NOO interpolator pDA-Wandler
TMC 2340 TMC 2240 AD 9713
D
> y4 L )
1,6 q 5 A Takt- Takt-
Taktausgang I 20 MHz TTL  gingang ausgange
zu anderen O—
Baugruppen p— —|
e I -2 |
40 MHz ECL 40 MHz TTL FAST-TTL-Treiber
Bild 6.4.13-2: Takterzeugung und Verteilung fiir f, = 20 MHz = konstant

Dieses Taktsignal wird dann anderen Baugruppen zur Verfiigung gestellt. Soll
das System erweitert werden, konnen FAST-TTL-Treiber den Takt verteilen.
Werden fiir diese Verteilung andere Treiber verwendet, die Schaltzeiten > 10 ns
aufweisen, so ist die Synchronizitét aller Baugruppen nicht mehr garantiert.
Die frequenzvariable Taktversorgung ist deutlich aufwendiger, wie Bild 6.4.13-3
zeigt. Ein temperaturkompensierter Referenzoszillator (TCXO) erzeugt ein
sinusformiges Referenzsignal einer Frequenz von 1,024 GHz. Dessen Spektrum
nahe dem Triger ist in Bild 6.4.13-4 wiedergegeben. Mit bipolaren Frequenz-
teilern, die Frequenzen bis zu 2 GHz verarbeiten, wird ein 512 MHz-Signal zur
Synchronisation eines schnellen Digitalspeicheroszilloskops und ein differ-
entielles 102,4 MHz-Signal zur Synchronisation der Dateniibernahme des ver-
wendeten NCO erzeugt.

Der NCO vom Typ STEL2273 von Stanford Telecom (sieche [STE-90]) kann bis ca.
1,1 GHz Takt betrieben werden. Zur Anwendung kommt ein Evaluationsboard
des Herstellers, auf dem auch der 8-bit DA-Wandler vom Typ TriQuint TQ 6114M
bereits enthalten ist. Dieser NCO kann bei 1 GHz Takt zur Signalsynthese bis ca.
250 MHz eingesetzt werden. In dieser Anwendung erzeugt er die 64-fache Be-
schleunigerfrequenz f, als differentielles sinusférmiges Signal.
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D " 24 bit Frequenz

[ —— l 321
ﬁj a
R O ‘ 12...54 MHz
PC oder Rampengenerator ECD TTL 2°x ECL
24...108 MHz, I—-o
TCXO-Oszillator + 0 dBm
1,024 GHz, 3dBm 161,
B_ 6...27 MHz
1 NCO > H o
STEL- 1641, 3xECL
2273 p — o
—+ 10 D B_ |
,_..._..._
102.4 MHz, 0 dBm 6...27 MHz

(Timing-Synchronisation) >o
’ > 512 MHz, 4 dBm 20xTTL

*2 (DSA 602-Synchronisation) h
+/4 xTTL
invert.
Bild 6.4.13-3: GaAs-NCO (STEL 2273) mit Taktverteilung zur Erzeugung

eines differentiellen ECL-Taktes von 12...54 MHz und eines TTL-Taktes
von 6...27 MHz (siehe auch [SCH-92b]) als Laborsystem

Die beiden Rekonstruktionsfilter sind in Beispiel 4) von Abschnitt 5.2 dimen-
sioniert. Ein schneller Komparator gewinnt aus dem differentiellen Signal einen
ECL-Takt der Frequenz 64-fa. Zwei synchrone ECL-Flip-Flops erzeugen die Takt-
frequenz 32.f, fiir den ECL-DA-Wandler und phasensynchron dazu die 16-fache
Beschleunigerfrequenz f; fiir die ECL-AD-Wandler. Diese Taktsignale stehen
differentiell zur Verfiigung. Der Zeitversatz zwischen den Taktflanken beider
ECL-Taktfrequenzen ist typischerweise < 300 ps.

Aus dem ECL-Takt werden mit einem Pegelkonverter und Treibergattern 24
TTL-Taktausgénge bereitgestellt. Vier der Ausgiinge sind invertiert, so daB vier
differentielle TTL-Taktsignale zur Verfiigung stehen. Die Topologie der Takt-
distribution ist sternformig angelegt, so daB8 die Laufzeitdifferenz zwischen den
einzelnen TTL-Ausgingen minimiert wird. Der Versatz zwischen zwei be-
liebigen, gleich belasteten Anschliissen ist typisch kleiner als 1 ns. Als Beson-
derheit steuern niederohmige Treiber die TTL-Taktausgiinge an, so daB 50 Q-
Koaxkabel zur Taktverteilung eingesetzt werden, die auf der Seite des Taktein-
gangs der angesteuerten Baugruppe mit 50 Q gegen Masse abgeschlossen sind.
Dies ist konsequent in Hinblick auf die Ausbildung kritischer Signalpfade als
angepaBlte Leitungen nach Abschnitt 6.3. Selbstverstindlich ist der NCO mit
einem Interface zur digitalen Frequenzvorgabe ausgestattet. Von insgesamt 30
bit werden 24 verwendet, so daB die Beschleunigerfrequenz f, von 450 kHz bis
1,6 MHz mit ca. 0,1 Hz Auflésung eingestellt werden kann. Diese Konfiguration
steuert die Baugruppen nach Abschnitt 7.2 und 7.3 im Laborbetrieb an.
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Die Auflésung von ca. 6.10-8 harmoniert mit der zeitlichen Variation der
Frequenz des Referenzoszillators von ca. 5-10-8, die in Bild 6.4.13-5 dargestellt ist.

ATTEN 10 dB MARKER -0.17 dBm
RLOdBm 10dB/div 1.02399872 GHz
0 Q-
-20
40
-60 .
-80
-100
CENTER 1.02399872 GHz SPAN 10 kHz
RBW10Hz VBW 10Hz SWP 12 sec
Bild 6.4.13-4: Spektrum des Referenzoszillators
511 999 600
g 511 999 500
3
g 511 999 400
] Aufheizen )______( Normalbetrieb )_
gl -l
511999300 7 10 100 1000 10000
Zeit / min
Bild 6.4.13-5: Zeitliche Variation der Frequenz des Referenzoszillators, ge-

messen am Frequenzteiler durch zwei. Umgebungstemperatur ca. 25°C,
Abweichung im eingerahmten Bereich: Af = + 25 Hz, d.h. Af/ fo =+5-10-8

Eine Alternative bietet der NCO SP2002 von Plessey (siehe [PLE-91]). Laut
Datenblatt kann er mit bis zu 1,6 GHz Takt betrieben werden, laut Auskunft der
Entwickler und Versuche des Autors “schafft“ er bei richtiger Wahl des Takt-
pegels bis zu 2 GHz. Auf dem bipolaren Chip ist auch der 8 bit DA-Wandler
integriert. Wie Messungen zeigen, tritt bei dem Stanford-Telecom NCO -
betrieben bei 1,024 GHz - ein Stérabstand von ca. -47 dBc auf, wihrend der Stor-
abstand bei dem SP2002 NCO - betrieben mit 1,5 GHz ca. - 42 dBc erreicht. In
beiden Féllen wird eine Frequenz 64-f, = 100 MHz erzeugt.
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Dieser Unterschied zeigt allerdings bei Untersuchung des erzeugten Signals der
Frequenz f, keine meBbaren Auswirkungen. Dies ist darauf zuriickzufiihren,
daB die Frequenzteilung um den Faktor 64 zu einer Ausmittelung von Storfre-
quenzen und kurzzeitigen Fluktuationen beitriigt.

Aufgrund des besseren Integration in die VXI-Umgebung wird der mit einem
1,5 GHz TCXO (siehe [TRA-93]) betriebene NCO SP2002 (siche Bild 6.4.13-6) zu-
sammen mit der Taktverteilung fiir die Erzeugung der Beschleunigungs-
spannung und Phasenregelung am Beschleuniger eingesetzt, wihrend der NCO
STEL-2273 als Labor- und Reservesystem dient.

24 bit Frequenzvorgabe 24...108 MHz,
durch PC oder Rampengenerator 0dBm
O—= "t B_ —
NCO 64-f Taktverteilung wie in
TCXO-Ostillator SP2002 |™""a Bild 6.4.13-3
1,5 GHz, 10dBm [ N B_ [
Bild 6.4.13-6: NCO SP2002 als Alternative zum STEL-2273 in Bild 6.4.13-3

6.4.14. Anbindung an Steuerrechner

Die Synchronisierung der Hochfrequenzansteuerung mit den Funktionsgenera-
toren der Leittechnik wird durch Handshake-Signale (siehe Bild 6.4.14) gewihr-
leistet. Die Dateniibergabe erfolgt im ps-Raster. Ein Timing-System sorgt dafiir,
daf8 alle Funktionsgeneratoren des Synchrotrons (die Dipolmagnete mit dem
Hochfrequenzsystem) untereinander synchronisiert sind.

24 bit 24 bit Latch
Dateneingang
& ,I 'T Il )
24 24

OAYV > o] Avgestoeric Bavgropo
, Werteumsetzung, ...

Data___X X DAC ¢

NRFD &

DAV I |

Handshake _|
O—, Clock NRFD

NRFD 1 I vMEsysck | {pav DAC
DAC [ L nr]

Bild 6.4.14: Zeitverlauf der IEEE- Dateniibernahme von der Leittechnik
Handshake-Signale DAV, NRFD, DAC

PAL

Die Ansteuerung der Komponenten der digitalen Signalerzeugung geschieht mit
einer Teilbaugruppe éhnlich Bild 6.4.12-2. Als Datenquelle kann anstatt eines
Funktionsgenerators auch eine digitale Ein-/Ausgabekarte fiir den VME-Bus
verwendet werden. Fiir mobile Priifzwecke, z.B. zum Einsatz bei anderen Be-
schleunigern steht ein PC-Interface zur Verfiigung, mit der die Baugruppen
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iiber den DruckeranschluB z.B. eines portablen IBM-Kompatiblen angesteuert
werden konnen. Fiir den Laborbetrieb wird in einem PC eine parallele
Schnittstellenkarte fiir den AT-Bus eingesetzt.

Zusitzlich werden einige der Karten direkt iiber ein VME-Bus-Interface ange-
sprochen. Bei den digitalen Filtern kann die Stufenanzahl iiber das VME-Inter-
face eingestellt, bei dem komplexen Multiplizierer ein Koeffizient vorgegeben
werden.

Baugruppen, wie AD- und DA-Wandler sind sinnvollerweise nicht in einem
VME-Uberrahmen, sondern in einem VXI-Uberrahmen untergebracht. Der
VXI-Standard bietet den Vorteil, daB auch die negative Versorgungsspannung
von -5,2V zur Verfiigung steht. Ein spezielles Interface, das die Kommuni-
kationsfunktionen des VXI-Standards niitzt, ist allerdings nicht implementiert.

6.4.15. Visualisierung (Amplituden- und Phasenanzeige)

Um einen Eindruck von der gemessenen Phase und der Amplitude zu bekom-
men, ist es praktisch, wenn diese MeBwerte auf einer numerischen Anzeige in
der richtigen Skalierung dargestellt werden. Diese Aufgabe wird von der in Bild
6.4.15 dargestellten Phasen- und Amplitudenanzeige erfiillt. Diese Anzeige kann
in drei Betriebsarten angewendet werden:

1) Als Amplitudenanzeige wird eine positive 16 bit Integerzahl im Bereich von 0
bis + 65535 auf der fiinfstelligen Anzeige als Dezimalzahl ausgegeben.

2) Als Phasenanzeige fiir positive Darstellung wird einem positiven 16 bit
Phasenwert aus dem Wertebereich 0 bis + 65535 eine dezimale Phasenanzeige im
Bereich von 0,00° bis 359,99° zugeordnet.

3) Als Phasenanzeige fiir vorzeichenbehaftete Darstellung wird einem 16 bit Pha-
senwert im Zweierkomplement aus dem Wertebereich -32768, ..., 0, ..., + 32767

eine dezimale Phasenanzeige im Bereich von -180°, ..., 0,000, ..., 179,99° zu-
geordnet.
16 bit Latch Ad EPROM-
resse Tabelle
G ,I .T ,I
Dateneingang 16 16
o- | |
Takt- 0 (o] 0
. Py
eingan
s e
Phase/Amplitude 1 = L, 7
As As
0..359,99° / ?_',‘
-180...179,99°

Bild 6.4.15: Phasen- und Amplitudenanzeige

— |
In dem folgenden Kapitel werden die hier vorgestellten Baugruppen zu unter-
schiedlichen Systemen fiir die Signalerzeugung, die Phasenmessung und die
Phasenregelung verkniipft.
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7. Gesteuerter und geregelter Betrieb

Fir die Systeme der digitalen Signalerzeugung, Phasenmessung und Phasen-
regelung sind verschiedene Ausbaustufen vorgesehen. Ein Teil der realisierten
Systeme gelangt direkt am Beschleuniger zum Einsatz. Die anderen Konfigu-
rationen werden als Laborsysteme zu Messungen verwendet.

7.1. Gesteuerter Betrieb mit konstantem Takt

In Bild 7.1-1 ist die Konfiguration gezeigt, die einerseits portabel fiir erste Tests
mit der Kavitiit in Saclay (Frankreich) eingesetzt wurde und die andererseits den
gesteuerten Betrieb bei COSY erméglicht. Ohne den DA-Wandler fiir die Ampli-
tudenvorgabe wird das fiir COSY entwickelte System auch fiir die HF-An-
steuerung des Beschleunigers TSR in Heidelberg eingesetzt.

In einem VME-Uberrahmen sind folgende Einzelkomponenten untergebracht:

* ein “langsamer” 12 bit DA-Wandler fiir die Vorgabe des Amplitudensollwertes
* ein NCO (siehe 6.4.3) zur Signalerzeugung

* eine Umsetzerkarte (siehe 6.4.6) um A¢ in sin(A¢) und cos(A¢) umzuwandeln

* ein komplexer Mischer (siche 6.4.5) als Phasenschieber

* ein schneller 12 bit DA-Wandler (siehe 6.4.2) mit Interpolator.

Die Frequenz kann im Bereich von ca. 100 kHz bis 8 MHz mit 24 bit Wortbreite
vorgegeben werden. Die untere Frequenz ist durch einen HF-Transformator zur
galvanischen Trennung vorgegeben. Der mit einem festen Takt von 20 MHz
betriebene NCO bestimmt die obere Frequenzgrenze. Die Leittechnik oder ein PC
iibergibt die Informationen iiber Frequenz, Phase und Amplitude als digitale
Datenwoérter. Ein komplexen Mischer als Phasenschieber stellt die Phase ein.
Die Frequenzauflésung betrigt ca. 1,19 Hz und die Frequenzgenauigkeit ca. 1 Hz
bei f; = 1 MHz Signalfrequenz.

Der mit einem Spektrumanalysator ermittelte Storabstand ist bei einem ganz-
zahligen Verhiltnis von Abtastfrequenz zu Signalfrequenz am héchsten.

Der Storabstand betrigt ca.:

60 dBc fur fa=£./32=625 kHz und f, =f,/ 16 = 1,25 MHz
55 dBc fiir beliebige Frequenzen: fy = 400 kHz...2 MHz
50 dBc fiir beliebige Frequenzen: f; = 2 MHz...7,5 MHz

Die Vorgabe einer Phaseninformation im gesteuerten Betrieb wihrend der Be-
schleunigung ist nur fiir den Phasensprung beim Kreuzen der Transitions-
energie notwendig. Ansonsten orientiert sich der Teilchenstrahl von selbst S0,
daBl er im Mittel in der richtigen Phasenbeziehung zur beschleunigenden Hoch-
frequenzspannung umléiuft. Die bei diesen Ausgleichsvorgiingen auftretenden
Synchrotronschwingungen verringern die Lebensdauer des Teilchenstrahls,
bzw. die Anzahl der mitbeschleunigten Teilchen.
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Bild 7.1-1:  Gesteuerter Betrieb des COSY-Hochfrequenz-Systems mit

konstantem Takt f. = 20 MHz
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7.2. Gesteuerter Betrieb mit variablem Takt

———p . . Ausgan
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1,024 GHz
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Frequenzvorgabe:

30 bit (Aufldsung des NCO),bzw.
24 bit (Vorgabe der Leittechnik)

Bild 7.2-1:

20 bit Phasenvorgabe ¢
24 ... 108 MHz,
0dBm
ECL
12...54 MHz
=1
ECL
6...27 MHz
-t =2 O
TTL
ECL 6...27 MHz
o »
TTL

Signalerzeugung mit variablem Takt als Laborsystem

Die Baugruppe in Bild 7.2-1 ist ein Teil des vollstindigen Regelsystems nach 7.5
und beschreibt den gesteuerten Betrieb mit variablem Takt mit deaktiviertem
Regler. Die Signalerzeugung erfolgt durch das Zusammenwirken der Takt-
erzeugung, die die Frequenz und die Frequenzgenauigkeit bestimmt, mit der
digitalen Signalverarbeitung im oberen Teil von Bild 7.2-1, die die aus digitalen
Abtastwerten die geforderte phasenmodulierbare Sinusschwingung der Fre-
quenz f erzeugt. Abschnitt 6.4.13 beschreibt das Prinzip der Takterzeugung.
Da der DA-Wandler mit der Frequenz 32.f; getaktet werden soll, alle anderen
digitalen Komponenten aber nur mit 16-facher Signalfrequenz arbeiten, sind
zwei Wertetabellen mit je 16 Abtastwerten einer Sinus-Funktion und einer um

117



11,25°, also um einen halben Takt, verschobenen Sinus-Funktion vorgesehen, die
ein Multiplexer zu einem Datenstrom mit der gewiinschten doppelten Abtastrate
verschachtelt. Die Phase des Ausgangssignals verschieben zwei komplexe
Multiplizierer (siehe Bild 6.4.5-3). Zu diesem Zweck liefern die Tabellen zusitz-
lich die Abtastwerte einer Cosinusfunktion und die um 11,25° verschobene
Funktion, also insgesamt zwei Paar Quadratursignale.

Der Jitter des erzeugten analogen Signals wird gemessen, indem ein Speicher-
oszilloskop auf “unendliche” Nachleuchtdauer gestellt wird. Nach geniigend
langer Zeit wird dann die Breite der iiberlagerten Signalspuren ausgewertet.
Diese Messung ist von den Eigenschaften des verwendeten Oszilloskops ab-
hingig; Der Abtastjitter des hier verwendeten DSA 602 ist mit 5 ps spezifiziert.
Der bei einer Signalfrequenz f, = 1 MHz zu ca. 200 ps ermittelte Jitter entspricht
einer Phasenvariation des analogen Ausgangssignals um ca. 0,07°. Die
spektrale Verteilung eines analogen Ausgangssignals der Frequenz
fa = 1,249998 MHz ist in Bild 7.2-2 wiedergegeben. Man erkennt ein sehr
“sauberes” Ausgangsspektrum mit einem Stérabstand von 70 dBc. Dies ent-
spricht der theoretischen Erwartung in Kapitel 5.2. In Bild 7.2-3 wird das
Spektrum nahe dem Trigersignal ausgemessen.

ATTEN 30 dB MARKER 0.5dBm
RL20dBm 10 dB/div 1.249 MHz
o 60

-20

-40

-60
WL...J: =~ ro—

-80
START O Hz STOP 10.000 MHz

RBW1.0kHz VBW 1.0 kHz SWP 30 sec
Bild 7.2-2: Typisches Spektrum bei der Signalerzeugung mit variablem Takt

Das Spektrum in Bild 7.2-3 kénnte das Phasenrauschen des Ausgangssignals
charakterisieren. Leider weisen die Mischer und Oszillatoren in einem Spek-
trumanalysator selber ein gewisses Phasenrauschen auf. Da der wesentliche
Kurvenverlauf auch bei anderen Signalquellen auftritt, muB man bei diesem
Bild davon ausgehen, daB das Rauschen des Analysators mitgemessen wird.
Das heifit mit anderen Worten, daB das Phasenrauschen des erzeugten Signals
kleiner ist, als das gezeigte Spektrum vermuten 148t. Nach [BOU-80] reduzert
das Phasenrauschen der Beschleunigungsspannung die Lebensdauer des
Teilchenstrahls. Weitergehende Untersuchungen [SHI-92] zeigen, dafl sich be-
sonders das Phasenrauschen im Bereich der Synchrotronseitenbinder um die
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Beschleunigerfrequenz negativ auf die Strahllebensdauer auswirkt. Das oben
angefithrte Spektrum und auch die bisherige Erfahrung aus dem Betrieb an
COSY zeigen, da8 diese Schwierigkeiten durch die Verwendung der digitalen
Signalsynthese erfolgreich vermieden werden.

ATTEN 10 dB MARKER 0.5dBm
RLOdBm 10 dB/div 1.249998 MHz
-20
-40
-60
&
-80
-100
CENTER 1.249998 MHz SPAN 2.000 kHz

RBW 10 Hz VBW 1.0 Hz SWP 10 sec

Bild 7.2-3: VergroBerte Darstellung des Frequenzbereiches um den Triger
gegeniiber Bild 7.2-2

7.3. Phasenmessung mit festem Takt

In Bild 7.3-1 ist der Aufbau einer PhasenmeBeinrichtung nach Bild 5.3-8 an-
gegeben. Zu Testzwecken erzeugt ein zusitzlicher DA-Wandler ein phasenstarr
mit dem lokalen Oszillator verkoppeltes Signal der Frequenz fy, das auf ein
Testobjekt DUT! mit Amplitudengang A(f) und Phasengang ¢(f) gegeben wird.
Die vom AD-Wandler digitalisierte Antwort der untersuchtenden Baugruppe
wird mit dem lokalen Oszillator gemischt. Die TiefpaBfilter (siche 6.4.8) unter-
driicken die spektralen Komponenten bei der Frequenz 2-f, und der Koordinaten-
transformer ermittelt schlieBlich die Amplitude A(f) und die Phase ¢(f).

A(f) a(f) k=1009 k=1039
% 00— DUT-o0— A; D 711X + TP TP
12 16
, X4 1P TP
7 sin(2nft) 16
16 Tnr
Takt :! NCO ¢ | cos(2xnft)
Vd

Bild 7.3-1: Phasenmessung mit konstantem Takt f, = 20 MHz

1 DUT: Device Under Test
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Die beiden TiefpaBfilter weisen zusammen eine Impulsantwort von ca. 2000
Takten auf, so daB sie bei f, = 20 MHz Takt nach ca. 100 us eingeschwungen sind.
Dies zeigt Auswirkungen, wenn die Signalfrequenz veriindert wird.

Die Frequenzrampe von COSY besitzt eine maximale Steilheit von:

df_4 MHz (7.3-1)
dt s -

Bei einem angenommenen Phasengang des analogen HF-Systems von COSY:
d¢ 180° (7.3-2)
df MHz"

veréndert sich die Phase wihrend der Beschleunigung um:
d¢ _d¢ df_720° (7.3-3)

dt df dt s

so daf die Einschwingzeit der Filter von 100 us einer Phaseninderung um 0,072°
entspricht. Der groBle Vorteil eines digitalen MeBverfahrens mit FIR-Filtern ist,
daB das MeBergebniss nach endlicher Zeit mit bekanntem MeBfehler einge-
schwungen ist. Das in Bild 7.3-1 vorgestellte MeBprinzip dient dazu, Korrektur-
werte fiir eine Phasenkorrektur nach Bild 6.4.6-3 zu ermitteln oder z.B. den Pha-
sengang der analogen Vorverstirker nach 4.1 auszumessen. Die Genauigkeit
der Phasendetektion wird iiberpriift, indem sie mit einer Vorgabe gekoppelt
wird, bei der ein PC mit Hilfe des Programms ATauswrt .pas (siehe A.6.3) die
Phase einstellt.

EinfluB des Wandlers: 1...16 bit A(f)
2
o+ XIH—4 TP P
sin(2xf(t-3T)+Ap) 16 14 3 16
r o (f)
(1) Complex XA P 1’2 Y g}—40
Mixer 16
_ X COS‘AG) (2) (6) k=1 009 k=1039 18
r
O+ﬂ .
20 sinfde) 1 | Hi3y  (5) o
Phasenvorgabe (4) cos(2xnf(t-3T)+Ao)
Ag
sin(2xft) yJ
4
TaktNCO cos(2nft) 18
P4
16

Bild 7.3-2: MeBaufbau zur Ermittlung der Genauigkeit der Phasenmessung
mit konstantem Takt

Bei der in Bild 7.3-2 gezeigten Anordnung wird die Wortbreite des so definierten
Ubertragungskanals variiert und der EinfluB eines nicht optimal ausge-
steuerten AD-Wandlers auf die MeBgenauigkeit ermittelt. In Bild 7.3.3 ist die
Genauigkeit der Phasenmessung bei einer angenommenen Wortbreite des
Wandlers von 12 bit und einer Wortbreite der Multiplizierer von 16 bit in Abhing-
igkeit von der gemessenen Phase und der Signalfrequenz aufgetragen. Diese
Schaltung wird zum Vergleich mit dem TurboPascal-Programm
sim20ph4.pas (A.6.1) simuliert. Bei der Simulation wird einerseits ange-
nommen, daBl der Multiplizierer die gleiche Wortbreite Ny aufweist wie der
AD-Wandler mit Nap. Diese Ergebnisse werden verglichen mit einer Simulation
bei der Nap variiert wird und Nyy = 16 konstant bleibt.
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Bild 7.3-3: MeBgenauigkeit der Phasenmessung mit konstantem Takt. Pro

MeBpunkt erfolgten 1000 Messungen. Annahme: AD-Wandlergenauig-
keit NpA = 12 bit, Wortbreite Multiplizierer Nyy = 16 bit, 1 LSB <=> 0,0055°

—6~— 1.25MHz, N N, —Hll- 450kHz, N, =16

—@- 1.25MHz, N, =16 —O— 1599kHz, N, N,

MU AD

=43 - 450kHz, N, =N, —@— 1599kHz, N,~16

0.1 o E .................... g. ................
0.01 =
0.001 - ! j } +
2 4 6 8 10 12
Wortbreite AD-Wandler N \D

Bild 7.3-4: Ergebnisse der Simulation fiir verschiedene Signalfrequenzen f,

Die Simulationsergebnisse in Bild 7.3-4 zeigen charakteristische Abhingig-
keiten. Die Genauigkeit der Phasenmessung ist nahezu frequenzunabhingig,
wenn die Wortbreite des Multiplizierers NMy mit der des AD-Wandlers Nap
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ibereinstimmt. Wird die Wortbreite des Multiplizierers mit 16 bit festgelegt und
allein die Wortbreite des AD-Wandlers modifiziert, so wird die Phasen-
abweichung frequenzabhiingig. Die Kombination f, = 1,25 MHz = f, / 16 mit einer
Multipliziererwortbreite von 16 bit stellt den absolut ungiinstigsten Fall dar, ist
aber dennoch deutlich besser als die Wahl Nyy = Nap.

Mit diesen Ergebnissen garantiert eine Multipliziererwortbreite Nyy , die um
ca. 2 bis 4 bit héher ist als die Wortbreite des AD-Wandlers NAp, eine minimale
Phasenungenauigkeit. Bild 7.3-3 bestitigt diese Ergebnisse fiir eine Multipli-
ziererwortbreite von 16 bit unter Verwendung eines 12 bit AD-Wandlers. Man er-
kennt Spitzen, die die Grenzen der Phasenauflésung mit ca. 0,01° markieren.
Die Phasenabweichung in LSB?, d.h. in Schritten des niederwertigsten Datenbit,
bezieht sich auf die 16 bit Auflésung des Phasenausgangs des Koor-
dinatentransformers. Die Phasenvorgabe erfolgt mit 20 bit Genauigkeit.

Die hier vorgestellte MeBanordnung ist nur bedingt fiir die Strahlteilchenpha-
senregelung geeignet, da die verwendeten Tiefpaffilter als Bestandteil des Regel-
kreises die nétige Bandbreite und die Phasenreserve einschrinken.

Mit dieser Anordnung lassen sich jedoch die bisherigen analogen Regelkreise
zur Kavitdtsabstimmung (siehe 2.3) und zur Amplitudenkontrolle durch digitale
Ausfiihrungen ersetzen. Bei kleinen Amplituden der Beschleunigungsspan-
nung beeinflussen sich die analogen Regler gegenseitig, so daB Amplitude und
die Phase der Spannung am Beschleunigungsspalt “wackeln”.

Als erster Schritt der digitalen Kavititsnachriistung ist eine MeBvorrichtung
nach Bild 7.3-5 installiert, die die Amplitude der Beschleunigungsspannung und
die aktuelle Verstimmung der Kavitit angibt. Es ist méglich, diese Baugruppe
jeweils fiir die linke und die rechte Kavititshilfte zu implementieren, und dann
z.B. den arithmetischen Mittelwert beider Amplituden- und Phasenmessungen
zu bilden, um das Verhalten der Kavitit genauer zu erfassen. ]

Bild 7.3-8 veranschaulicht die Verschaltung der Baugruppe nach Bild 7.3-5 mit
der Signalerzeugung nach Bild 7.1-1. Dieses MeBverfahren wird auch in Ver-
bindung mit der kompletten Phasenregelung nach 7.5 mit variablem Takt bei-
behalten. In diesem Fall sorgt eine Korrekturtabelle nach 6.4.6 fiir die Umset-
zung der Frequenzinformation des 1,5 GHz NCO fiir den TRW-2340 NCO.

- sin(2xft) f)'(\ ™~ Am (1)::;mplex Amplituden-
) ixer ausga
o D = De 2 (e—% ® 0
Gitter X TP (— mod v/ !
\/ _I- o —O0
—{(3) (5) Phasen-
oordinaten-
/X\ Koordi ausgang
o A \/ —1(4) transformer
Spalt o fl\
a
p I LX) TP
I— i_n.n. I Takt 20 MHz

NCO cos(2xft)

Bild 7.3-56:  Digitale MefBeinrichtung fiir die Abstimmung der Kavitit und die
Amplitudenkontrolle

2 LSB: Least Significant bit = bit niedrigster Wertigkeit
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Diese MeBeinrichtung wird zunichst zur Charakterisierung der transienten
Eigenschaften der analogen Regelkreise der Kavitit eingesetzt.

Mit diesem Wissen werden zukiinftig (siehe Kapitel 8) die beiden analogen
Regler der COSY-Kavitit durch digitale Regler ersetzt:

Statt der Kombination aus DA-Wandler und analogem PID-Regler kann auch
der digitale PID-Regler nach Abschnitt 6.4.11, gekoppelt mit einem DA-Wandler
verwendet werden. Mit der MeBvorrichtung nach Bild 7.3-5 wird der digitale
Regelkreis fiir die Amplitudenstabilisierung #hnlich Bild 7.3-7 realisiert. Eine
digitale Realisierung der Kavititsabstimmung zeigt Bild 7.3-6.

Netzgerit fur die Messung nach
: 7 +

Vormagnetisierung Bild 7.3-5
Sollwert - 16 16
Phase: 180° L_- i
S Kavitat
l_gemessene Phase oist - 1

Bild 7.3-6: Digitale Kavititsabstimmung

A sin(2xft) Analog-Multiplizierer Analog-Multiplizierer
von der Signal-
erzeugung ° X X

_l 16 _I —
Sollwert y A — PID [~ D;A Kavitat hBAiT:s L;n:g gam
Amplitude |, -
V.
1

Asoll i i _n_rLl
— P s+ 116
= gemessene Amplitude Aist
Umsetzer | | Y Ve yi
£
k= 1/Asoll 16 Digitaler Multiplizierer 16

Bild 7.3-7: Digitale Amplitudenstabilisierung

sin(2xft) [ sin (2xft(t-37T))

cos(a) sin (2nft(t-3T)+0)

50. (21!"!(!-31')0') e R e
] [Vereinfachtes Resonatormodell:

sin{o)

Der Resoantor ist exakt

abgestimmt, wenn die Pha- usP‘“J Il _l_

sendifferenz zwischen Gitter und
Spalt 180° belrﬁgt.

Amplitude Abstimmung ~d

Spalt durch .
. ) I Vormagneti- s":om A“
g : shmng romquelle
Spalt | Phasendifferenz —
Spalt/ Gitter “analoger::
U, o PID=
Gitter | Rogler

Bild 7.3-8: Kombination von Sighaleriéugung und Kavititsmessung

123



7.4. Phasenmessung mit variablem Takt

> CLK32 CLK32 A sin(2nft)
= ECLI™ [Signalerzeugung | ,
4 — '116‘
NCO ECLI %e
ey S I_ MPX
é_LEI' (1) Compley] (1) Comple I
e ‘ - 2)Mixar 6 oy Mixer ©
1,024 GHz 16 ) ’ o ’ sin(2nft +
@ e @ ol Lpes™™
Taktverteilung —(4) —(4)
(o Sam—
Frequenz F CLK16 MEX
Ph Jr cos(Ag L
ase Ao y sin(ao)] _, °16 ) z 1
“6 3 2
Wertevorgabe Ubertragungskanal mit 16
durch PC Wortbrei’tenreduktioM&.A 6 bit)
V4 yd
1716 ;IN - 16 Die gemessene Phase
k=16 wird vom PC mit der
) Compier cos(aLUT-aIN) [ vorgebenen
|1 —X2) (6) ™ -| Phase Ag verglichen.
ST || oLt in(@LUT-IN X
é_ & (3) (5) sin(eLUT-gIN) TP y r
g = —X4)
CLK16 T Phasenmessung [l

Bild 7.4-1: Signalerzeugung und Phasenmessung mit variablem Takt. Alle 3
Multiplizierer nutzen den Hilbert-Transformer mit 90°-Phasenversatz.

Fir die Phasenmessung mit variablem Takt wird das in Bild 5.3-9 gezeigte
Prinzip angewendet. Genauso wie bei der Phasenmessung mit konstantem Takt
wird die Genauigkeit der Phasenmessung abhiingig von der Aussteuerung des
AD-Wandlers einerseits durch ein TurboPascal-Programm (simvar.pas,
siche Anhang A.6.2) simuliert und andererseits durch einen Ubertragungs-
kanal variabler Wortbreite mit dem Laborsystem in Bild 7.4-1 ausgemessen. Das
Programms AT_2STEL.pas (A.6.4) steuert den Ablauf der Messung. Die
Signalerzeugung erfolgt wie in Bild 7.2-1.

Das Diagramm 7.4-2 als Auswertung der Messung nach Bild 7.4-1 bestitigt, daB
die Genauigkeit der Phasenmessung mit variablem Takt - wie zu erwarten - fre-
quenzunabhingig ist. Die Phasenabweichung ist auf die 16 bit Wortbreite des
Koordinatentransformers bezogen, wobei ein LSB etwa 0,0055° entspricht.

Die verwendeten FIR-Filter bilden einen gleitenden Mittelwert iiber k = 16 Ab-
tastwerte und bewirken, daf8 die Phasenwerte bereits nach 16 Takten, also nach
einer Periode des ausgemessenen Signals, eingeschwungen sind. Dies stellt die
nétige Bandbreite und Phasenreserve fiir die erfolgreiche Strahlteilchenrege-
lung zur Verfiigung.
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Bild 7.4-2: Gemessene Genauigkeit der Phasenmessung mit variablem Takt
fir einen 12 bit AD-Wandler in Verbindung mit 16 bit Multiplizierern

-~ ni=d, NW-NAD —+— nt=12, NW-NAD
—[3= nt=4, NMJ-16 —A— nt=12, W-1 [
100 -4f-nt=8, N N —e— nt=16,
. \ MU AD
e —3- nt=8, Nw=16 —&— nt=16,
g 10 .
|
i
NS ==V
0.01
2 4 6 8 10 12
Worthreite AD-Wandler NAD

Bild 7.4-3: Simulationsergebnisse der Phasenmessung mit variablem Takt, nt
ist der Faktor zwischen Takt- und Signalfrequenz: f, = n.-f,

Aus dem Simulationsergebnis in Bild 7.4-3 folgt, daB sowohl der Wandler als
auch die verwendeten Multiplizierer eine méglichst grole Wortbreite haben
sollen. Zusitzlich wird die Uberabtastung, der Faktor n; zwischen Taktfrequenz
fc und Signalfrequenz f; mit f, = ni-f; variiert. Der Faktor n¢ = 16 bedingt zu-
sammen mit einer Multipliziererwortbreite Nymy = 16 bit die geringste Phasen-



abweichung. Diese Kombination stellt das Optimum dar, da die verwendeten
Multiplizierer keine héhere Uberabtastung erlauben.

Die Geschwindigkeit der Phasenmessung demonstriert die in Bild 7.4-4 ange-
gebene Schaltung: Die Phasendifferenz eines analogen Eingangssignals zum
lokalen Oszillator wird gemessen. Diese Phasendifferenz wirkt mit negativem
Vorzeichen auf einen Phasenschieber, der damit das Signal des lokalen Os-
zillators phasenmoduliert. Das Besondere an dieser Schaltung ist, daB die
Phasenbeziehung zwischen dem amplitudenstabilen Ausgangssignal und Ein-
gangssignal im vollen 360°-Bereich einstellbar ist. Das Eingangssignal mu8l
nicht sinusférmig sein und muB auch nur in etwa (ca. £10%) in der Frequenz
mit dem lokalen Oszillator iibereinstimmen.

akterzeugung & Verteilung
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Bild 7.4-4: Synchronisation der Signalsynthese und Phasenmessung fiir vari-
ablen Takt mit einem externen Signal als Vorstufe zur Phasenregelung

Diese Schaltung erzeugt ein sinusférmiges Signal, das die gleichen Nulldurch-
géinge wie ein am Eingang anliegendes Dreiecksignal aufweist. Der erlaubte Dy-
namikbereich fiir das Eingangssignal, bis das Ausgangssignal anfingt
merklich zu “zittern”, betrigt ca. 40 dB. Wird die Phasenmessung zweikanalig
ausgefiihrt und zwischen Phasendetektor und Signalerzeugung, d.h. zwischen
den beiden Koordinatentransformern (siche dazu auch Bild 6.4.6-3 und Bild
6.4.9), eine PID-Kompensationsfunktion eingefiigt, so resultiert folgerichtig der
vollsténdige Phasenregler nach Abschnitt 7.5.
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7.5. Phasenregelung mit variablem Takt

Abbildung 7.5-1 zeigt den Endausbau der digitalen Phasenregelung nach Ab-
schnitt 5.1. Dieses System wird erstmals am Beschleuniger COSY eingesetzt und
lost die Ansteuerung mit konstantem Takt nach Bild 7.1 ab.
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Bild 7.5-1: Installierter Endausbau der digitalen Phasenregelung
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19-Zoll-Schrank. Die Verbindungen symbolisieren Flachbandkabel.

Réumliche Anordnung der digitalen Phasenre

Bild 7.5-2:



In Bild 7.5-3 links ist ein gemessener longitudinaler Strahlpuls nach Injektion
und Bunchen im gesteuerten Betrieb dargestellt. Im Vergleich dazu zeigt Bild
7.5-3 rechts eine als optimal angenommene Strahlpulsform, die sich beim ge-
regelten Betrieb mit einer Sollphasenvorgabe ¢s = 1° einstellt. Die Einstellung der
Sollphase in Bruchteilen eines Grad wirkt sich deutlich auf die Strahlpulsform
aus, wie aus Bild 7.5-4 zu entnehmen ist. Dies unterstreicht den Bedarf nach
einem hochprizisen Phasendetektor.

DSA 602A DIGITIZING SIGNAL ANALYZER DSA 602A DIGITIZING SIGNAL ANALY2ER
date: 10-AUG-93 time: 20:52:22 date: 10-AUG-93 time: 21:12:20
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Bild 7.5-3: Longitudinale Strahlpulsform: rechts: geregelter Betrieb 05 =1°,
links: gesteuerter Betrieb
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Bild 7.54: Abhiingigkeit der Strahlpulsform bei geregeltem Betrieb,
links: Sollphase ¢ = 0,5°, rechts: Sollphase ¢ = 1,5°




Der Strahlpuls in Bild 7.5-3 rechts wird als optimal angesehen, da das relative
Maximum der Pulsform gegeniiber den anderen Einstellungen stirker ver-
rundet ist. Ein “ruhigerer” Verlauf des longitudinalen Zeitsignals korres-
pondiert mit einer spektralen Verteilung, bei der die héheren Harmonischen
weniger stark in Erscheinung treten und bedeutet gleichzeitig, daB der Teil-
chenstrahl einen gegeniiber den anderen Messungen stabileren Zustand einge-
nommen hat. Den eindeutigen Hinweis liefert Bild 7.5-6, welches zeigt, daB bei
die Synchrotronseitenbiéinder bei geregeltem Betrieb mit der richtigen Phasen-
vorgabe gedidmpft werden.

Beim gesteuerten Einfangen des Protonenstrahls synchronisiert sich dieser auf
die Beschleunigungsspannung. Auch beim geregelten Betrieb wird der Strahl
bei zunichst deaktiviertem Regler auf die Hochfrequenzphase synchronisiert.
Erst dadurch bildet sich eine Pulsform aus, die der Regler verarbeiten kann.
Eine Amplitudenkennung ermittelt (siehe 3.3), ob das vom longitudinalen Pha-
sendetektor gemessene Strahlsignal eine vorgegebene Schwelle iiberschreitet
und aktiviert dann den PID-Regler. Danach wird die Signalerzeugung auf den
Teilchenstrahl synchronisiert. Eine “falsche” Sollphasenvorgabe bewirkt dann,
daBl der Regler dem Teilchenstrahl nicht die zum Magnetfeld passende Energie
zuftihrt, so daB der Strahl durch Wandkontakt verlorengeht.

Bei einer Beschleunigungsrampe wird die Frequenz f, verfahren, und deshalb
wirkt sich auch der Phasengang aller an der Phasenregelung beteiligten ana-
logen Komponenten auf die Phasenvorgabe aus. Das digitale Regelsystem selber
verhilt sich aufgrund seiner variablen Taktung invariant beziiglich einer Fre-
quenzinderung.

Zur Kalibrierung wird sinnvollerweise der Teilchenstrahl als empfindliches und
hochgenaues MeBinstrument eingesetzt. Im stationiren Fall, wenn der
Teilchenstrahl nicht beschleunigt wird, muB die Sollphase definitionsgemiB den

Wert ¢5 = 0° annehmen. Bei der Synchronisation auf den gebunchten Strahl bei
der Injektionsfrequenz f, = 450,53 KHz, wird statt ¢ = 0°, nach Bild 7.5-3 rechts

der Wert ¢s = 1° eingestellt. Dies ist kein Widerspruch: Daraus folgt lediglich,
daf der Phasengang des analoges Systems nicht optimal kompensiert ist.

Bei der bisher erreichten Endenergie wird im stationdren Fall - dann findet
keine weitere Beschleunigung mehr statt - bei der Frequenz f, = 1,1247 MHz der
Wert ¢ = -18° statt ¢5 = 0° eingestellt. Diese Abweichung liefert einen zweiten An-
haltspunkt zur Phasenkorrektur der analogen Baugruppen des Phasenreglers,
die zunidchst mit einer linearen Kennlinie der Form ¢Korr(fa) = ¢g + k-01-f5 vor-
genommen wird. Diese Kennlinie (oder eine aufwendigere) wird mit einer
Korrekturtabelle nach 6.4.6 bei der Beschleunigung der gewiinschten Sollphase
¢s tiberlagert . Wird die Phase unkorrekt vorgegeben, so resultiert eine Frequenz-
verschiebung um bis zu ca. 300 Hz und damit Strahlverlust. Bei gesteuertem
Betrieb orientiert sich der Teilchenstrahl von selber passend zum Hoch-
frequenzsignal. Da dies einen stéindigen Ausgleichsvorgang bedingt, treten
dabei Synchrotronschwingungen auf, die die Lebensdauer des Strahls begren-
zen. Diese Seitenbidnder sind in Bild 7.5-5 dargestellt. In Bild 7.5-6 ist zu er-
kennen, dal die Seitenbinder bei geregeltem Betrieb gedampft werden. Gleich-
zeitig tritt eine Frequenzverschiebung auf, die andeutet, daB die Frequenz nicht
exakt dem Dipolmagnetfeld entsprechend gewihlt ist. Die Messung erfolgt bei
einer Harmonischen - hier der Frequenz 2.f; -, um das Ubersprechen der Be-
schleunigungsspannung auf den Phasenmonitor zu verringern.
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Bild 7.5-5: Spektrum des Strahlpulses bei der Frequenz 2.f, mit Synchro-
tronseitenbindern beim Bunchen im gesteuerten Betrieb
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Bild 7.5-6: Spektrum des Strahlpulses bei der Frequenz 2.f; mit geddmpften
Synchrotronseitenbéindern beim Bunchen im geregelten Betrieb.

Fiir den Ubergang vom Testbetrieb des Beschleunigers in die Experimentier-
phase wird die Phasensonde noch mit Hilfe eines abstimmbaren und in der Ver-
starkung einstellbaren Filters an unterschiedliche Teilchenzahlen angepaft.
Gleichzeitig mit dem NCO fiir 1,5 GHz, fiir die variable Takterzeugung, wird
durch einen Umsetzer zusitzlich die Signalerzeugung mit konstantem Takt mit
den korrekten Frequenzwerten versorgt. Dies kommt der digitalen Kavitéts-
abstimmung (siehe 7.3) zugute, die ebenfalls mit konstantem Takt arbeitet.
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8. Zusammenfassung und Ausblick

Die Fortschritte bei der Entwicklung von Schaltkreisen zur digitalen Signal-
verarbeitung erlauben es, ein neuartiges Konzept der schnellen Phasenregelung
als rein digitales System zu verwirklichen. Bekannte Losungen, die auf ein-
zelnen oder kaskadierten Signalprozessoren basieren, beherrschen heute Signal-
frequenzen bis zu einigen 100 kHz unter Echtzeitbedingungen. Fiir die Strahl-
teilchen-Phasenmessung und -regelung bei dem Protonenbeschleuniger COSY
werden in Echtzeit nichtsinusférmige quasiperiodische Analogsignale mit
Wiederholfrequenzen bis zu etwa 2 MHz gemessen und verarbeitet. Dies gelingt
mit schnellen Algorithmen, die direkt als Schaltkreis implementiert sind.

Zur Ansteuerung des Beschleunigerresonators wird ein sinusférmiges Signal
erzeugt, das in einer definierten Phasenlage zu dem detektierten longitudinalen
Strahlpuls stehen muB. Vereinfacht handelt es sich um eine spezielle An-
wendung eines Phasenregelkreises, bei dem der Teilchenstrahl die Regelstrecke
repridsentiert. Dieser Regelkreis ddmpft die wihrend der Beschleunigung auf-
tretenden Synchrotronschwingungen, um die Lebensdauer des Teilchenstrahls
zu erhohen. Dadurch wird gleichzeitig die Stabilitit des Systems aus Protonen-
strahl und Beschleuniger verbessert.

Im Gegensatz zu analogen Loésungen ist ein solcher Regler, bestehend aus
Phasendetektor, Kompensationsglied und gesteuertem Oszillator, hier erstmals
als voll digitale Lésung realisiert. Dadurch ergeben sich entscheidende Vorteile:

1) Das Verhalten eines digitalen Systems ist exakt bekannt. Bauteiletolran-
zen oder Umwelteinfliisse wirken sich nicht aus oder sind korrigierbar.

2) Mit Hilfe der digitalen Signalverarbeitung werden Funktionen imple-
mentiert, die analog nur niherungsweise realisierbar sind.

3) Der lineare Phasendetektor kann gleichzeitig auf hohe Prizision und
schnelle Phasenkennung innerhalb einer Periode ausgelegt werden.

4) Die digitale bietet gegeniiber der analogen Signalerzeugung mit einem
spannungs-gesteuerten Oszillator den Vorteil, daB die geforderte Signal-
frequenz sehr prizise und gleichzeitig sehr schnell einstellbar ist.

Die letzten beiden Punkte stellen fiir ein analoges Design einen Widerspruch
dar, der nur durch einen Kompromif aufgelést wird. Ein digitales System kann
aufgrund seiner héheren Bandbreite nach dem Nyquist-Kriterium schneller als
ein vergleichbares analoges System reagieren. Die Prizision wird durch die Zeit-
diskretisierung mit einem stabilen Referenzoszillator fiir die Taktversorgung
garantiert.

Eine digitale Realisierung bietet daher neue Freiheitsgrade fiir die Signalerzeu-
gung und Erfassung. Das Problem der Phasenregelung wird mit einem modu-
laren System gelost, bei dem die einzelnen Komponenten die anliegenden Infor-
mationen parallel und gleichzeitig verarbeiten.

Systembeschreibung:

Die von der Beschleunigerkavitit und vom Strahlteilchensensor gelieferten
analogen MeBsignale im Frequenzbereich von einigen 100 kHz bis zu einigen
MHz werden direkt digitalisiert, um die Phasengenauigkeit zu konservieren.
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Die analogen Hochfrequenzsignale zur Ansteuerung der Beschleunigerkavitiit
werden ebenfalls ohne Mischer direkt von Digital-Analog-Umsetzern generiert.
Dies erhoht die Anforderungen an die maximale Abtastfrequenz der Wandler,
die nur modernste Ausfithrungen erfiillen. Ein geniigend groBer Dynamik-
bereich bei der Signalerfassung und ein hoher Stérabstand bei der Signaler-
zeugung erfordern den Einsatz von Wandlern mit mindestens 12 bit Auflésung.

Die verwendeten Leiterplatten sind fiir die Bediirfnisse an COSY ausgelegt und
jeweils auf eine Funktion spezialisiert. Aus der Hochfrequenztechnik bekannte
Elemente wie Mischer und Filter werden durch ihre digitalen Aquivalente
ersetzt. Algorithmen fiir die Echtzeit-Amplitudenkorrektur und die Koor-
dinatentransformation werden nahezu ideal verwirklicht. Die Module werden
iiber eine frontseitige Verkabelung konfiguriert. Der Verlust an Flexibilitit ge-
geniiber einem frei programmierbaren digitalen Signal-Prozessor wird durch
den erreichten Datendurchsatz bei weitem aufgewogen. Der parallele Betrieb
aller Komponenten entspricht einer Rechenleistung von zwei bis drei Milliarden
Ganzzahloperationen pro Sekunde. Auf diese Weise wird zum einen die
erforderliche Bandbreite zur Verfiigung gestellt und zum anderen die durch ein
digitales System auftretende Verzogerung limitiert, die ansonsten die Phasen-
reserve eines Reglers und damit die Stabilitit vermindert. Dieses Kriterium
schliet den Einsatz von sequentiellen Prozessoren nach dem “von-Neumann-
Prinzip” bei dieser zeitkritischen Anwendung aus und ist auch der Grund
dafiir, daB die volldigitale Phasenregelung eines Teilchenbeschleunigers in
Echtzeit bisher nicht verwirklicht wurde.

Die Signalerzeugung mit dem in dieser Arbeit vorgestellten Funktionsgenerator
mit variabler Taktrate erlaubt die Hochfrequenzansteuerung des Beschleunigers
COSY mit einer Prézision und Agilitit, wie sie in dieser Kombination mit einem
rein analogen System nicht erreichbar ist. Ein Referenzsignal und ein dazu
phasenverschobenes Signal werden im Frequenzbereich von 400 kHz bis 1,6 MHz
mit einer Aufldsung von ca. 0,15 Hz und einem Stérabstand griB8er als 70 dBc er-
zeugt. Die Phasenverschiebung ist in Schritten von 0,01° einstellbar. Frequenz
und Phase sind in weniger als 1 ps veréinderbar. Der digitale Phasendetektor
ermittelt die Phasendifferenz zweier periodischer Signale mit einer Aufléosung
von 0,01° und einer absoluten Genauigkeit von 0,1° innerhalb einer Periode der
Signale. Das vollstindige Phasenregelsystem, bestehend aus Phasendetektion,
PID-Kompensationsfunktion und Signalsynthese glittet die longitudinale Strahl-
pulsform und démpft die bei der Beschleunigung auftretenden Synchrotron-
schwingungen.

Die in dieser Arbeit beschrieben MeBverfahren und Moglichkeiten zur
Signalsynthese sind nicht auf die Anwendung bei COSY beschrinkt. Auch
andere Beschleunigerlabors setzen die fiir COSY konstruierten Baugruppen ein.
Das bei COSY entwickelte System zur Signalsynthese mit konstantem Takt wird
beim Beschleuniger TSR am Max-Planck-Institut fiir Kernphysik in Heidelberg
im Frequenzbereich von ca. 1 MHz bis 7,5 MHz mit Erfolg zur Beschleunigung
eingesetzt.

Weitere interessante Anwendungen fiir die digitale Signalsynthese ergeben sich,
wenn nichtsinusformige Signale zur Beschleunigung verwendet werden sollen.



Der Beschleunigerring CRYRING am Manne Siegbahn Laboratorium der Uni-
versitéit von Stockholm (sieche [ABR-88]) setzt eine zur Zeit einzigartige breit-
bandige elektrostatische Beschleunigerstruktur ein. Mit dieser Struktur kénnen
z.B. sigezahnfoérmige Signalformen fiir die Beschleunigung untersucht werden.
Der Frequenzbereich der Grundwelle der vorgesehenen Signale erstreckt sich
iiber einen Bereich von ca. 10 kHz bis 1,5 MHz. Die Erzeugung solcher Signale,
die dynamisch in der Frequenz und auch in der Phasenlage verfahren werden,
kann mit den in dieser Arbeit beschriebenen Baugruppen in Angriff genommen
werden.

Frithere Versuche zur Erzeugung von nichtsinusférmigen Beschleunigungs-
spannungen, um z.B. die Kreuzung des y-Ubergangs zu erleichtern, beruhten
auf der Verwendung mehrerer Kavititen. In [BAI-83] wird ein System be-
schrieben, bei dem zusétzlich zu einer bereits vorhandenen Kavitit eine zweite
eingesetzt wird, die auf die zweite Harmonische abgestimmt ist und mit einem
sinusférmigen Signal dieser Frequenz gespeist wird. Auch eine solche Aufgabe
148t sich mit der digitalen Signalerzeugung problemlos und vor allem mit de-
finiertem Phasengang erfolgreich l5sen.

In die gleiche Richtung zielt die Entwicklung neuer breitbandiger Kavititen, die
statt mit Ferritmaterial mit amorphen Metallen [VAC-89], unterkiihlten Le-
gierungen aus Eisen, Nickel und Kobalt, bestiickt sind. Diese Resonatoren sollen
teilweise selbstabstimmend sein. Ein weiterer Vorteil ist, daB sie wesentlich
kompaktere Abmessungen gegeniiber Ferritkavititen aufweisen. Fiir den Test
solcher Kavitiiten (siehe [FOU-90] und [FOU-93]) mit komplexen Signalformen
empfiehlt sich die digitale Signalsynthese.

Auch bei COSY gibt es weitere Anwendungen:

Fir die “ultralangsame Extraktion” [HEI-93], die ein Rauschsignal definierter
spektraler Verteilung auf einer Harmonischen der Umlauffrequenz des Teil-
chenstrahles erzeugt, wird z.B. die 12 bit DA-Wandlerkarte mit 250 MHz Ab-
tastrate eingesetzt. Ein Trégersignal wird im Frequenzbereich von ca. 8 MHz bis
12 MHz erzeugt, dessen Phasenlage digital verrrauscht wird, um auf diese
Weise z.B. eine nahezu rechteckformige Verteilung im Spektrum mit ca.
100 kHz Bandbreite zu erzeugen.

Eine andere Aufgabe besteht darin, die bisherigen analogen Regelkreise zur
Kavitdtsabstimmung und zur Amplitudenkontrolle durch digitale Regler (siehe
7.3) dhnlich der Phasenregelung zu ersetzen. Bei kleinen Amplituden der Be-
schleunigungsspannung beeinflussen sich die vorhandenen analogen Regler
gegenseitig, so daB die Amplitude und die Phase des Signals am Be-
schleunigungsspalt variieren. Als erster Schritt in Richtung der digitalen
Kavitidtsnachriistung ist eine MeBvorrichtung installiert, die die Amplitude der
Beschleunigungsspannung und die aktuelle Verstimmung der Kavitit angibt.
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A. Anhang

A.l1.Verwendete Konstanten

Die in Tabelle A.1 aufgefiihrten Konstanten sind aus [BOV-70] entnommen.

S&bol Bedeutun 7 - Wert ___Einheit
co Vakuumlichtgeschwindigkeit | 2,997925.108 m/s
e Elementarladung 1,6021.10-19 C
h Planck’ Konstante 6,6256-1034 J-s
k Boltzmann-Konstante 1,3805.10-23 J/K
8,6171.10-14 GeV/K
me Ruhemasse des Elektrons 9,1091-1031 kg
5,11006-104 GeV / cd
mp Ruhemasse des Protons 1,6725-10-27 kg
0,93826 GeV / ¢
Ho Vakuumpermeabilitit 4-7-10-7 Vs/Am
1,25664-10-6 Vs / Am
€0 Vakuumdielektrizititszahl 8,8542.10-12 As/Vm
Tabelle A.1: Verwendete Konstanten

A.1l.l. Designparameter von COSY

Parameter H Wertebereich l

Umfang (,closed orbit“) 183,47 m
Rechteckiger Querschnitt der Vakuum-J| 150 mm x 60 mm
kammer in den beiden Kreisbégen

Durchmesser der kreisformigen Vakuum-} 150 mm
kammer in den beiden Teleskopstrecken
Vakuum im Strahlrohr besser als 10-10 mbar
Mittlere freie Wegliinge eines Teilchens 1000 km

im evakuierten Beschleunigerring

“Lebensdauer” des Teilchenstrahls ca. 1...5 min
Tabelle A.1.1: Designparameter von COSY
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A.12. Strahlbezogene Parameter von COSY

Parameter Wertebereich
Energie bei Injektion H 40 MeV <=> Impuls 276 MeV/co
Umlauffrequenz bei Injektion 462 kHz

Geschwindigkeit bei Injektion 0,283 - co

Geschwindigkeit bei Transition (yr = 2,15) {0885 co

Maximale Energie nach Beschleunigung [|2:° GeV <=> Impuls 3,3 GeV/co
Umlauffrequenz bei maximaler Energie 1550 kHz

Geschwindigkeit bei maximaler Energie 0’932 €

Anzahl Protonen 107... 1011
Aquivalenter elektrischer Teilchenstrom || 2:4 HA ... 24 mA
Bestmégliche minimale Emittanz ca. 1 T mm mrad
Relative Impulsunschirfe <5.103

Tabelle A.1.2: strahlbezogene Parameter von COSY

A.2. Modulationsiibertragung bei TiefpaB und BandpaB

Fir die Modellierung des Phasenregelkreises in Kapitel 5 wird die Annahme
benutzt, daB breitbandige analoge Komponenten des COSY-HF-Systems (siche
Abschnitt 2.2) wie Kabel und Verstirker einen Frequenz - und Phasengang auf-
weisen, jedoch fiir die in einem phasenmodulierten Signal enthaltene Infor-
mation nur eine Verzégerung darstellen. Die Beschleunigerkavitit als BandpaB
(siehe Abschnitt 2.3) verhilt sich beziiglich der Phaseninformation als dominan-
ter TiefpaB, gegeniiber dem die Eigenschaften der oben aufgefithrten Kompo-
nenten vernachlissigbar sind.
Zur Herleitung der Modulationsiibertragungsfunktionen wird ein phasenmodu-
liertes Signal angenommen

s(t) = sin(2nfat + (t)) = sin(@nfat + wsin(2nfit)) (A.2-1)
das durch ein Ubertragungssystem modifiziert wird. Die Phasenmodulation ist
ein nichtlineares Modulationsverfahren. Deshalb gilt allgemein nicht, daB die
im Ausgangssignal g(t) eines LTI-Systems mit der StoBantwort h(t) enthaltene
Modulation nach GI. A.2-2 um t; zeitverschoben und mit einem konstanten
Faktor kg skaliert ist.

g(t) = s(t) * h(t) = ky-sin(2nfy-(t-t1) + ko-4(t-t1) (A.2-2)
Nach [LUK-85] ist das Signal s(t) aus GL. A.2-1 mit Hilfe der Beziehung
oo (A.2-3)

cos(a + x-sin(B)) = D, Jn(x) cos(c + n-B)

N=-co

als Summe von Besselfunktionen 1. Art mit Gl. A.2-4 beschreibbar,
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oo (A.2-4)
s(t) = Z Jdn(y) cos(2rfyt + n-2nfit),

n=-oc0
deren Fourier-Spektrum dann

oo (A.2-5)
S() = 2 Jn(w) %[S(f -fa-nf))+(f+f, + n-fl)]

n=-c0
lautet. Ein phasenmoduliertes Signal mit maximaler Modulationsfrequenz
f1 < fz und Modulationsindex p kann verlustfrei iiber einen Kanal mit der soge-
nannten Carson-Bandbreite fo nach Gl A.2-6 ibertragen werden.

fa=2@u+ Dfy (A.2-6)
Wird das HF-System ohne Kavitit als TiefpaB mit einer oberen Grenzfrequenz

von ca. 10 MHz angesehen, ist die minimale Bandbreite durch die niedrigste Be-
schleunigerfrequenz famin = 450 kHz bei COSY zu fA 2 2-famin = 900 kHz gegeben.

Mit p =n kann die Phaseninformation mit einer Modulationsfrequenz bis zu
f; = 100 kHz iibertragen werden. Um den Einflufl herauszufinden, den ein line-

ares System auf die Modulation eines Signals ausiibt, wird eine Klein- und eine
GroBsignalniherung verwendet.

A.2.1. GroBsignalniherung fiir einen Phasensprung

Die Berechnung der Ubertragungsfunktion eines phasenmodulierten Signals
mit Gl. A.2-3 und A.2-4 liefert Ergebnisse, die fiir die vorgesehene Anwendung
nicht zugeschnitten sind. Deswegen werden die Signalvorgaben betrachtet:

Zu Beginn der Beschleunigung bei einer Frequenz f, = 450 kHz wird die Soll-
phase ¢; in einer linearen Rampe von 0° auf 15° in ca. 10 ms verfahren. Die Pha-

senvariation entspricht einer Frequenzinderung Af = d¢5/ot ~ 13 Hz und darf be-
ziiglich der Bandbreite der verwendeten analogen Komponenten vernachlissigt
werden. Mogliche gegenseitige Beeinflussungen von Amplituden- und Pha-
senmodulation werden spiter mit einer Kleinsignalniherung untersucht.

Die hichste Anforderung stellt der Phasensprung bei y-Transition (siche Ab-
schnitt 3.2). Innerhalb der durch die Giite der Kavitit vorgegebenen Bandbreite
soll die Phase des Hochfrequenzsignales zum durch die aktuelle Energie des

Teilchenstrahls bestimmten Zeitpunkt T, d.h. bei Y = Ytr, von ¢s = 15° um ¢ = 150°
auf 180° - ¢s umgeschaltet werden. Als Grofsignalniherung wird die Reaktion
von linearen Tief- und BandpafBisystemen auf diesen Phasensprung untersucht.
Eine passende Anregung wird in der Form

s(t) = s1(t) + so(t) + s3(t) (A.2.1-1)

zusammengesetzt. Das Signal s1(t) liegt so lange vor T; an, daB alle Einschwing-
vorginge abgeklungen sind. Das Signal sg(t) eliminiert s;(t) nach dem Um-

schaltzeitpunkt T; und s3(t) ist das um ¢, phasenverschobene Signal.
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81(t) = e(t)-sin(wt) mit o = 2rf,

(A2.1-2)
s2(t) = - &(t - T'1)-sin(wt)
s3(t) = &(t - T1)-sin(wt + ¢1)
Die Laplace-Transformierten von Gl. A.2.1-2 lauten:
o + s2 (A.2.1-3)
Sa(s) = - | cos(wTy) —Q— + sin(wTy) —8—| .e-sT1
+8 w? + s2

S3(s) = |cos(wTy + 61) —L— + sin(wTy + ¢7) —S— | .e-sT1
+ 82 @ +s
S(s) = Si(s) + Sa(s) + Sa(s)

Die Anregung S(s) wirkt auf einen RC-TiefpaB (Bild A.2.1-1) mit der Ubertra-
gungsfunktion Hrp(s).

o—l::n—r—-o

R (A.2.1-4)
‘Ue c= J Y Ua(®) . 1 Ut -
o— -0 Hrp(s) = Ues) 1+sRC s+lh mitt=R-C )
Bild A.2.1-1; Einfacher RC-TiefpaB3

Aus G(s) = S(s)-Hrp(s) folgt die Antwort des Tiefpasses auf den Phasensprung,
die in den Zeitbereich g(t) = g1(t) + ga(t) + g3(t) zuriicktransformiert wird.

g1(t) = e(t) —1 23 [ et 4+ sin(wt) - m-t-cos(mt)]

l+w (A.2.1-5)
=et)|—L— et"+ L gin(ot - ¢i)| mit tan(@y) = ot
[1 + o’ Y1+ w?c
golt) =-e(t-Ty) _lh[ e tTV/T . sin(wTy + 0k) + sin(ot - ¢k)] (A.2.1-6)
1+ a’r2
g3t) = et - Ty) ——L—| TR . sin(aT; + g + 0) + sin(t - oy + op] (421D
1+ 0?2

Vor dem Phasensprung 0 <t < T gilt: g(t) = g1(t). Fir t « t < T; ist der Gleichan-
teil in g1(t) abgeklungen, so daB g(t) durch Gl A.2.1-8 beschrieben wird.

g(t) = [ —1 _ sin(ot- ¢k)} mit tan(¢i) = ot (A.2.1-8)
V1 + w?1?

Nach dem Phasensprung bei t = T; lautet g(t) = g1(t) + ga(t) + g3(t) :

g(t) = sin(owt - ¢x + ¢1) + e ¢To/T. [ sin(wT + ¢k + ¢1) - sin(wT7 + ¢k)] (A.2.1-9)

V1+ae?2

Das Signal g(t) besteht aus der gewiinschten Schwingung mit der um ¢; ver-
dnderten Phase und einem Gleichanteil, der von der Héhe des Phasensprunges
und vom Zeitpunkt T; abhiingt. Der Gleichanteil klingt mit der Zeitkonstanten
des RC-Tiefpasses ab. Die Grenzfrequenz der analogen Komponenten von
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10 MHz entspricht einer Zeitkonstante t =~ 16 ns. Zum Zeitpunkt 6-t nach der Pha-
senumschaltung ist die Phase auf ca. 1 % eingeschwungen. Bei einer Beschleu-
nigerfrequenz f, von 1 MHz klingen die Auswirkungen eines Phasensprungs
nach einem Zehntel der Periodendauer ab. Da, wie im folgenden gezeigt, diese
Zeitkonstante klein gegeniiber der der Beschleunigerkavitiit ist, diirfen Kompo-
nenten wie Verstdrker oder Kabel beziiglich der Phasenmodulation als ver-
zerrungsfrei angesehen werden. Bei einem Bandpa8 (Bild A.2.1-2), wie ihn die
Beschleunigerkavitit darstellt, sind die Verhiltnisse komplizierter.

o—_— o
i Ua®) __1 8 (A.2.1-10)
H = = . 2.
‘Ue ¢ R¢ L* ‘Ua B Ues) RiC 2, (R+Ri 3
o— : o R-R;-C L-C
Bild A.2.1-2: Einfacher RLC-BandpaB als Kavititsmodell

Mit den HilfsgroBen a,b und T2 erhilt man die Giite des belasteten Resonators
Q1 = 1/(2a) und die Partialbruchzerlegung von Hgp(s) nach GI. A.2.1-11.

==2*8i 1 _R+R 1 /L p-_1 g _Rg.
a_R-Ri-C 2b R-R;-C 2 c’b W’Tz R C

Te 2,59ab+b2 T2 (5-81)-(s-s9) (A.2.1-11)

mits; =-ab+jbY1-a2,s3=-ab-jbl1-a2

Fir den Phasensprung wird die gleiche Testfunktion wie beim Tiefpal3 ver-
wendet (Gl. A.2.1-1 bis A.2.1-3). Das Ausgangssignal g(t) und die Anregung s(t)
sind in Bild A.2.1-3 dargestellt. Nach inverser Laplace-Transformation und eini-
gen Umformungen folgt fiir g1(t) = s1(t) * hgp(t):

sin(ot + o) + v?l'a'lz . sin(bV1 - a2t + ¢y) (A.2.1-12)
- a

g1t) = et) - & .
T2 W/ ot + 2b20)2(2a2- D+ bt

2 2
mit tan(¢k) = b-o? und tan(¢y) = EE o
2a-b-w a (02 + b2
Dieser Ausdruck vereinfacht sich fiir den Fall, daB8 die Kavitit genau in Re-
sonanz mit dem anliegenden Signal (d.h. b2 = ®2) ist, zu:

=gt)- —B__.|si _eaot . ) (A.2.1-13)
g1(t) = g(t) R+ R, sin(wt) + — sm(mmt)

Der rechte, gedimpfte Schwingungsterm in Gl. A.2.1-13 beschreibt die Reaktion
des Schwingkreises auf das Einschalten des Signals. Die Frequenz dieser
Schwingung ist kleiner als die Resonanzfrequenz. Im eingeschwungenen Zu-
stand, d.h. 0 << t < Ty, bleibt nur der linke Schwingungsterm iibrig.

Fir go(t) = s2(t) * hpp(t) gilt im Resonanzfall (d.h. b2 = 2):
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I (A.2.1-14)

R+R; e-aa(t - Ty) sin(wV1-a2(t- Ty) ) -cos(wT;) +

V1-a2 |sin(wV1-a2(t- Ty) + 0a2)-sin(@wT;)

mit tan(¢az) = _Y;ﬁ

g2t)=-¢et-Tp

Fiir g3(t) = s3(t) * hgp(t) resultiert bei Resonanz:

R sin(ot + ¢1) + (A.2.1-15)
es(t)=elt-To) -5 g-an(t-Tp) | sin(@V1-a2(t- Tp)cos(@Ty + 67 +

Y1-22 |sin(@V1-a2(t- T1+0a2)-sin(wT1+¢1)
mit tan(dag) =-V1/a%-1

Nach dem Phasensprung bei t > T; wird g(t) beschrieben durch:

-aot
gt) = et) - =B [ e . sin(wf1 - a%t) i
R+ R; _Vl-az (A.2.1-16)
. y
- &t - Ty)- ﬁJ-i-ZE " o-ao(t - Ty) sin(of1-a2(t-Ty)) -cos(@Ty)  + |
| Y1-22 |sin(oV1-a2(t-Ty+ ¢A2)-sin(wTy)|

sin(wt + ¢1) +

+e(t-Ty —B_— ]

R+R; ) -a0(t-T;) sin(wV1 - a2(t - Tp)-cos(wTy + ¢1) +

V1-a2 |sin(@V1- a2(t- Ty)+oaz)-sin(@T1+ 1))
mit tan(¢a2) =- Y1/a2- 1

Ein Phasensprung ¢; = & als Anregung vereinfacht die Auswertung. Gilt fiir den
Schaltzeitpunkt T; die Beziehung: ®T; = (2n + 1)t mit n /N gilt, dann ist:

g(t) = e(t) - —R 8% in(@V1-a2t)

R+Ri | 1.2 (A.2.1-17)
. -ao(t-Tq1) .
t-Ty). —R . t 980t~ 1) 1-a2(t-T
+&t-Th) Re+R: sin(wt + &) + R sin(1 - a2(t - T9))

Da T; so gewiihlt ist, daB der Resonator vor dem Phasensprung;r eingeschwungen

ist, ist der geddmpfte Schwingungsterm in der ersten Zeile von Gl. A.2.1-17 ab-
geklungen und die Signale zum Zeitpunkt t > T lauten:

s(t) = et - Tq) - sin(ot + 1)

(A.2.1-18)
gt =&t - T R {sin(mt +m)+ 28200 D V1 a2 - Tl))]

R+R;j v1-a2

Den qualitativen Verlauf von s(t) und g(t) stellt Bild A.2.1-3 dar.
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s(t)

g(t)

Bild A.2.1-3: Qualitativer Verlauf von s(t) und g(t)

Wenn die Amplitude des gedémpften Schwingungsterms aus Gl. A.2.1-18 auf
die Amplitude der ungediampften Schwingung abgeklungen ist, so ist bei einem
Resonator ca. die Hilfte der Zeit ty vergangen, bis die Phase eingeschwungen ist:

9 e-aw(t-Ty) < Vl -a2 (A.2.1-19)
Mit Qi, der Giite des beiasteten Resonators, ist a = 1/(2 Q1), und fiir Q) = 10...40
wird a2 gegeniiber 1 vernachléssigt. Die Phase ist ungefihr nach der Zeit to,
ausgehend vom Phasensprung, eingeschwungen:
tp22.005 _2-Q-(On@5) _ 04.9Q (A.2.1-20)
-a- nf f

Die Zeit ty beschreibt die Zeitkonstante der Modellierung des Resonators fiir den
Phasenregelkreis. Bei einer Giite Q1 = 25 schwingt die Phase nach ca. 10
Perioden ein. Dieser Zeitraum ist lang gegeniiber der Zehntel-Periode beim vor-
her betrachteten allgemeinen TiefpaB, der deshalb vernachlissigt wird. Die
gesamte analoge HF-Elektronik fiir die Beschleunigung bei COSY darf fiir die
Betrachtung des Phasenregelkreises reduziert werden auf

* Zeitverzogerungen in Kabeln, Verstirkern und Mischern
* TiefpaBverhalten des Resonators fiir die Phasenmodulation

Damit ist die in Kapitel 2.1 benutzte Annahme belegt. Das Ergebnis verindert
sich nicht wesentlich, wenn der Resonator nicht exakt abgestimmt ist. Der Pha-
sensprung erfolgt etwas schneller, dafiir treten Uberschwinger in der Ampli-
tude auf. Dies ist interessant, wenn der Resonator durch ein nichtlineares Medi-
um wihrend des Phasensprunges verstimmt wird, soll aber in der Modellbil-
dung fiir den Phasenregler nicht beriicksichtigt werden.

Dieses Ergebnis wird mit einer Kleinsignalnidherung verglichen. Die Néherung
fiir kleine Amplituden- und Phasenmodulationen (Gl. A.2.2-1 bis Gl. A.2.2-12) ist
angelehnt an Abschnitt 5. aus dem Artikel von Garoby in [CAS-91]. Die Be-
schreibung hilft in Kapitel 2.2 bei der Stabilitdtsuntersuchung des Systems aus
Teilchenstrahl und Beschleunigungskavit:it.
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A.2.2. Kleinsignalniherung fiir modulierte Signale

Ein sinusformiges Trigersignal s(t) der Kreisfrequenz w,, das mit a(t) ampli-
tudenmoduliert und mit ¢(t) phasenmoduliert ist, wird beschrieben als:

s(t) =Re { X-(1+ a(t))-ei(oat + ¢(t))}.
Sind die Modulationsfunktionen a(t) und ¢(t) rein sinusformig mit den jeweiligen
Frequenzen wgm und Wpm, 80 ergibt dies:

s(t) = Re {i (1 + 'é-cos(mamt))-ej(mat +4- Sin(“’pmt))}.

(A.2.2-1)

(A.2.2-2)

Fiir kleine Modulationen und mit der Niherung ez = 1 + z wird aus Gl A.2.2-2:
L] -~ . 3 -2- =
s(t) = Re {X- (1 + a-cos(a)amt))-(l + jq>-s1n(0)pmt))-e7‘°at} (A.2.2-3)

Wird das Produkt a-cos(wamt)- jc;-sin(copmt) wegen der Annahme kleiner Modu-
lationsgrade vernachléssigt, so ist eine Aufspaltung

s(t) =Re {i'(l + %’COS(mamt) + j$°8in((0pmt))° ei“)at }"—' (A.2.2-4)
i-Re{ ei®at ;. ;;:_(ej(mamam)t_,_ oJ(@a- mam)t)+742£ (ei@a+apm)t. giws- opm)t) }

mit Triager, AM- und PM-Seitenbéindern sinnvoll. Diese Modulationsfunktionen
veranschaulicht Bild A.2.2-4.

”~

a

~— 1—
<\mam 3/2 40 1 /0
o ) -~
®3z-Wam W3 Wa+Wam
-G,

Amplitudenmodulation

] 1—
Sopm (©“pm .
W S

W3- (me [OFY Wa+ (me

Phasenmodulation
Bild A.2.2-4: Vektorielle Modulationsdarstellung mit Seitenbindern

Mit dem modulierten Signal nach Gl. A.2.2-4 kénnen die vier moglichen Modu-

lationsiibertragungsfunktionen aus der ["Ibertragungsfunktion H(Gw) eines
linearen Systems angegeben werden:

Gaa(jw) Ubertragung der Amplitudeninformation

Gpp(§w)  Ubertragung der Phaseninformation

Gap(®)  EinfluB der Amplitudeninformation auf die Phaseninformation
Gpa(w)  EinfluB der Phaseninformation auf die Amplitudeninformation
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Ein System H(jw) reagiert auf ein Signal nach Gl. A.2.2-4 mit
r ( 1 \\
(A.2.2-5)

y(t)=X -Re | H(jw,)-ei®at

<

+

DS o)

(-4

(Hﬁma +)Wam) oi®amt 4 H(wa-jwam) e-J%amt
HG(Da) H(i(l)a)

H(jma"'j(')pm) Aimpmt H(i(l)a-j(!)pm)
HGwa) H(wa)

+

e‘j%mt}
A,

-~

.

Mit Gl. A.2.2-6 und Gl. A.2.2-7 werden zwei Hilfsfunktionen definiert:

.+ _1(HGo + joa) , HGjo - jog) (A.2.2-6)
Gs(Go) = 2 \ HGo,) + Hop) )
. ) (H(Go + joa) H(o - jog) (A.2.2-T)
G =31 .
Qo) =3 | HGew  HGGoa) J

Nach Einsetzen konnen die gesuchten Modulationsiibertragungsfunktionen aus
Gl A.2.2-8 berechnet werden, so daB die Modulationen am Ausgang des LTI-
Systems durch Gl. A.2.2-9 beschrieben werden.

(1 \
+3Re {Gsﬁmam) ejmamt} (A.2.2-8)
y(t)=i-Re4 H(jwa)-e/%Y - ja Re{ Gc(joam) ejmamt} |
+ 50 m{Gs(jmpm) ei%mt}
x+ ¢ Im{G°(jmpm) ejmpmt} y)
ay(t)=3 Re{GSG(”"“‘) et }+ 0 Im{G°G‘°Pm) ejmpmt} (A.2.2-9)
ay(t)=¢1 m{ Gs(jopm) &’Pm" } a Re{ Ge(j®am) ej“’am‘}
Daraus resultieren die Modulationsiibertragungsfunktionen:
Gaa(jeo) = Gpp(jo) = GsGiw) = L (H(Eo@ ; ir;)a) . H}Q;(oj(gsa) j (A.2.2-10)
und
Gpali) = -Gapj) = Gelj) = % (H(gz] - if)ﬂa) ) HIO{?J(:Sa) ] (A.2.2-11)

Mit diesen Grundlagen konnen die Modulationsiibertragungsfunktionen eines
TiefpaBsystems (siehe Bild A.2.1-1) berechnet werden. Einsetzen von Gl. A.2.1-4

in Gl. A.2.2-10 liefert
: (A.2.2-12)
Gaalio) = Gppljo) = 1+j0T + 02T
1+ 2j01 + (02 - 0?12
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Die Grenzfrequenz der analogen Systeme (1/1) sei mindestens um einen Faktor
10 groBer als die Kreisfrequenz des Hochfrequenzsignals w,. Die Summanden

®272 und @272 diirfen vernachléssigt werden, da die Modulationsfrequenz o klei-
ner ist als die Trigerfrequenz w, und es folgt Gl. A.2.2-13.

. .y 1+jot (A.2.2-13)
Gaaj) = Gpplw) 1+2jo1

Mit der Annahme o < mallq ist Gaa(jo) = Gpp(jw) = 0,9997. Diese Beeinflussung ist
hinreichend gering. Das Ubersprechen zwischen Amplituden- und Phasenmo-
dulation wird angegeben durch:

. ) -0 0y T (A.2.2-14)
Gpa(j®) = - Gapw) = L
e P 1+2jot+ (a)% - 0?2

Mit den gleichen Vernachlidssigungen wie bei Gl. A.2.2-12 erhilt man:
- a2 (A.2.2-15)
i) = - Gaplo) =~ 3L PaT
GpaG) ap(®) 1+2jort
und ein Ubersprechen Gpa(jo) = - Gap(jw) = - j 0,001. Dies bestitigt die Aussage,

daB breitbandige Ubertragungsstrecken fiir Modulationsiibertragungen nicht be-
riicksichtigt werden miissen, wenn ihre Grenzfrequenz nur hoch genug liegt.

Fir Stabilitidtsuntersuchungen und die Rechtfertigung der obigen Aussage wer-
den auch die Modulationsiibertragungsfunktionen eines Resonators nach Bild
A.2.2-2 benbttigt. Die treibende Spannungsquelle wird durch die dquivalente
Stromquelle I, = Ue¢/R; ersetzt. Der Resonator wird als Impedanz Z(s) be-
schrieben. Der Innenwiderstand der Quelle R; wird mit dem Verlustwiderstand

R zu Ry = 11:; i Kombinert.

R;
Z(S) = Ua(S) = s/ C
 — I(s) &2, s 1 (A.2.2-16)
L] 'C L'C
cC— np¢ L , ‘Ua Rp
1= U/R, . o __ 20Rps
o s2+20s+ (n%
<> z JU to=Or o _1_ 2__1
l? ' a m1t0_2Q1_Rp-Cundmr—L-C
Bild A.2.2-5: Modifizierter RLC-Bandpa8l nach Bild A.2.2-2

Setzt man Z(s) in Gl A.2.2-10 ein, so resultiert, wenn w, die Kreisfrequenz des
Tréagers und o die des Modulationssignals ist, mit den Annahmen
g, Oy >> O = 8/j und w,; = @y das Resultat:

o2 + (0 - 0x)° + 68 (A.2.2-17)
s2 + 205 + 02 + (0 - 0g)°

Gaals) =
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Mit der Verstimmung des Resonators gegeniiber dem Triger o-tan(¢;) = wr - g,
lautet das Endergebnis:

02(1 + tan? o) + G- (A.2.2-18)
s + 208 + 02-(1 + tan? ¢,)

Gaa(s) = Gpp(s) =

Das Ubersprechen zwischen den Modulationen wird berechnet, indem Z(s) aus
Gl. A.2.2-16 in Gl. A.2.2-11 eingesetzt wird und mit den Annahmen

Wy, Wr >> O = s8/j und O, = ®; gilt dann:
| Gpa(jw) = 8-(0r - @y) (A.2.2-19)
82 +28-0+ 62 + (@ - wa)2
Wird wiederum die Verstimmung des Resonators gegeniiber dem Triger
o-tan(¢;) = or - @, eingesetzt, so folgt:
s-o-tan ¢, (A.2.2-20)

s2 + 2058 + 02-(1 + tan® ¢,)
Ist der Resonator korrekt auf die Frequenz des Trédgersignals abgestimmt,
tan(¢z) = @r - W = 0, so beschreiben die Funktionen Gaa und Gyp einen TiefpaB:

. (A.2.2-21)
Gaal8) = Gpp(s) = o’ros _

o
s2+20s+¢2 S*+O _

und die Funktionen Gpa(s) und Gap(s) sind Null, so daB sich Phasen- und Ampli-
tudenmodulation nicht gegenseitig beeinflussen. Dies ist fiir einen Beschleu-
niger erwiinscht. Die Grenzfrequenz des durch Gl. A.2.2-21 beschriebenen RC-
Tiefpasses liegt bei

f=o o _ § (A.2.2-22)

2r 2n-2Q1 2Q.

und die Zeitkonstante 1 hat den Wert

Tk = 2Q_ Qi _ 0’318_Ql_ (A.2.2-23)

o =n-f; fr

Dies entspricht ungefihr der GroBsignalbetrachtung aus Gl. A.2.1-20. Fiir den
ferritgefiillten abstimmbaren Resonator gilt nidherungsweise pra-Qi-f = const.
mit 2 e« 1/ura, so daB der Quotient Qy/f; nahezu konstant ist. In der PSPICE-

Simulation ist deshalb die Zeitkonstante T = 5 ps unabhiingig von der Frequenz
gewihlt.

Gpa(s) = - Gap(s) =

All



A.3. Ubersicht der erstellten Baugruppen

Die im folgenden aufgelisteten zwei bis sechslagigen Leiterplatten werden bei
der Phasenregelung am Beschleuniger eingesetzt.

Bezeichnung |GriBel Beschreibung

Amplitude D zwei DA-Wandler 12 bit, 1 MHz, Ausginge galva-

DAC nisch entkoppelt, Sollwert-vorgabe fiir die Amplitude
der Beschleunigungsspannung

DAC output D zwei DA-Wandler 12 bit, 80 MSPS mit Interpolatoren,
Ausginge durch HF-Ubertrager entkoppelt, Signal-
synthese mit konstantem Takt

HF Synthesizer D Signalsynthese mit konstantem Takt mit dem NCO
TMC 2340

Butterfly mo- D Multiplizierer PDSP 16116A, Schliisselkomponente

dule fir alle Aufgaben der Mischung

Koordinaten- D zwei Koordinatentransformatoren TRW TMC 2330

transformator fiir die Transformation kartesisch < polar

Digitales Filter D zwei digitale Filter mit je 1...16 Stufen fiir variablen

1206 Takt

Digitales Filter D zwei digitale Filter mit je 1...4096 Stufen fiir kon-

4096 Taps stanten Takt

Fast ADC X AD-Wandler 12 bit, 25 MSPS mit AD 9032

Amplituden- D schnelle Amplitudenkorrektur eines Quadratur-

korrektur signals

VXI-VME- Anpassung der mechanischen Abmessungen

Adapter

12 bit DA-Wan- DA-Wandler 12 bit, 250 MSPS. Wird mit Multiplexer

dler, 250 MSPS oder NCO zu einer Doppeleuropakarte ergiinzt

Multiplexer kombiniert zwei TTL-Datenstrome zu einem ECL-

2x16 bit Datenstrom, erginzt DA-Wandler 12 bit, 250 MSPS
zu einer VME/VXI-Doppeleuropakarte

Taktverteilung X Verteilung der ECL- und TTL-Taktsignale

LookUpTable, D vier 16 bit breite Tabellen, in denen die Abtastwerte

30 MSPS von Sinus- und Cosinus abgelegt sind

Phasen- D Korrektur und Anpassung der Sollwertvorgaben der

korrektur Leittechnik

16 bit Addierer D ALU 16 bit, 50 MHz als Addierer oder Subtrahierer

PID-Regler D digitale PID-Kompensationsfunktion mit vier ALUs

16 bit, 50 MHz

1 D: Doppeleuropaformat fiir VME, X: Doppeleuropaformat fiir VME oder VXI.
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A.4. Programmierbare Bausteine

A4.l. Mischprodukte des komplexen Multiplizierers

1 )
K
-|- 12 + 344
3 - 6
PDSP
16116A
2 o
a— 23 - 14
4 | % s

CLK Butterfly

Bild A.4.1-1: Innenleben des komplexen Multiplizierers

Werden die Einginge (1) bis (4) des Multiplizierers mit Quadratursignalen
[sin(a), cos(a)] und [sin(b), cos(b)] beaufschlagt, so liegen je nach Beschaltung
der Eingiinge unterschiedliche Signalkombinationen an den Ausgiingen (5) und
(6) an. Die verschiedenen Moglichkeiten sind in der Tabellen A.4.1 aufgefiihrt.
Die vier fettgedruckten Kombinationen werden tatsichlich fiir die Phasen-

messung und Phasenregelung verwendet.

1 1@ 13 |@

(8)=-1)-D+(2)-13)

©)=1-20+3)-4)

sina cosa sinb cosb | -sin(a-b) (sin 2a + sin 2b)/ 2
sina cosa cosb sinb cos (a+b) (sin 2a + sin 2b)/ 2
sina sinb cosa cosb | -sin(a-b) cos(a-b)

sina sinb cosb cosa |(sin2b-sin2a)/2 cos(a-b)

sina cosb sinb cosa |(sin2b-sin2a)/2 sin (a+b)

sina cosb cosa sinb | cos(a+b) sin (a+b)

cosa sina sinb cosb | -cos(a+b) (sin 2a + sin 2b)/ 2
cosa sina cosb sinb sin (a-b) (sin 2a + sin 2b)/ 2
cosa sinb sina cosb | -cos(a+h) sin (a+b)

cosa sinb cosb sina [(sin2b-sin2a)/2 sin (a+b)

cosa cosb sina sinb sin (a-b) cos (a-b)

cosa cosb sinb sina |(sin2b-sin2a)/2 cos (a-b)

Tabelle A.4.1:
komplexen Multiplizierers
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A42. EPROMs der “schnellen” Amplitudenkorrektur

Die “schnelle” Amplitudenkorrektur formt ein in Quadratur vorliegendes Ein-
gangssignal bestehend aus A-sin(x) und A-cos(x) mit unbekannter Amplitude A
in ein Quadratursignal B-sin(x) und B-cos(x) mit bekannter Amplitude B um.
- Das Quadrat der Amplitude A folgt aus SQ = [Asin(x)]2 + [Acos(x)]2 = A2 fiir alle
reellen A und x. Die Eingangssignale werden mit dem Faktor B-(SQ)-0.5 mul-
tipliziert, der in einer Tabelle untergebracht ist. Da mit 16 bit Integerarithmetik
gerechnet wird, sind alle vorkommenden Werte passend skaliert, um Uberlidufe
zu vermeiden und die Rechengenauigkeit bestméglich auszuniitzen. Deshalb
wird der 31 bit Wert SQ auf eine 16 bit Adresse adr in einem Raster von vier bit
Schritten so abgebildet, daB das hichste gesetzte bit erhalten bleibt:
adr = SQ.16-(tab) (A4.3-1)

Die Skalierung mit einem Faktor 16-(tab) entspricht am Ausgang einer Multi-
plikation mit 4-(tab), die durch eine Ausgangsnormierung mit 4+(tab) kompen-
siert wird. Der Eingangsbereich von A: 0...32767 wird mit 7 verschiedenen Tabel-
len verarbeitet. Diese finden in einem EPROM mit 65536 Worten2 Speicherkapa-
zitdt Platz, da sie entweder identische Informationen enthalten oder sich nicht
im AdreBbereich iiberlappen. Aus Geschwindigkeitsgriinden wird der Inhalt
des EPROMs in ein schnelleres statisches RAM kopiert. Die Berechnungsvor-
schrift fiir die Tabelle (siehe[HAG-91]) lautet vereinfacht:

(A4.3-2)
TABLE(adr) = INT [—64'—3'@]

Yadr

Die verkiirzte Form einer GFA-BASIC-Prozedur zur Berechnung der Tabellen
fiir eine Sollamplitude B=32000 ist nachfolgend angegeben. Die Tabellen 6 und 7
tiberlappen sich nicht im AdreBraum und die Tabellen eins bis fiinf sind iden-
tisch.

PROCEDURE tabelle
FOR adr=0 TO 7
Table% (adr) =0
NEXT adr
k=64000*2*SQR (2)
FOR adr=8 TO 255
Table% (adr)=INT(k/SQR(adr)) ! REM Tabelle 7
NEXT adr
k=64000*8*SQR (2)
FOR adr=256 TO 4095
Table% (adr)=INT (k/SQR(adr)) ! REM Tabelle 6
NEXT adr
k=64000*32*SQR(2)
FOR adr=4096 TO 65535
Table% (adr)=INT (k/SQR(adr)} ! REM Tabellen 1..5
NEXT adr
RETURN

2 Ein Wort ist eine Gruppe von 16 bit.
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Diese Werte sind noch nicht optimal, da Rundungsfehler nicht ausbalanciert
werden. Es existieren deshalb Routinen, um zu testen, wie gut ein solcher Algo-
rithmus bei beliebigen Eingangswerten die gewiinschte Sollamplitude produziert
oder ob es eventuell giinstiger ist, einen Tabelleneintrag um plus oder minus ein
bit zu verindern.

A43. PAL-Gleichungen der schnellen Amplitudenkorrektur

Auf der Platine fiir die schnelle Amplitudenkorrektur werden PALs (siche
[LAT-91] und [AMD-88]) eingesetzt, um folgende Funktionen zu erfiillen:

COSY_IN: Eingangsskalierung: 16 bit aus 31 bit auswihlen
COSY_LUT: Umkopieren zweier 64KByte Eproms in ein schnelles RAM
COSY_OR: Ermittlung, ob in einem Nibble3 ein bit gesetzt ist
COSY_OUT: Ausgangsskalierung: 16 bit aus 28 bit auswihlen
COSY_SEL: Auswahl des hiéchstwertigen Nibbles

Die Gleichungen sind in der ABEL-Notation [CAP-92] angegeben.

cosy_in fiir die Eingangsskalierung
Equations for Device cosy_in

r0 := !(!nib0 & 'nibl & 'nib2 & !s4 # 'nib0 & !'nibl & nib2 & t!'s2
# 'nib0 & nibl & nib2 & !s0 # nib0 & 'nibl & nib2 & !s1
# nib0 & nibl & !'nib2 & !s3);

rl := !(!'nib0 & !'nibl & !'nib2 & !sS # !'nib0 & !nibl & nib2 & !s3
# 'nib0 & nibl & nib2 & !s1 # nib0 & !nibl & nib2 & !s2
# nib0 & nibl & !nib2 & !s4);

r2 := !(!'nib0 & !'nibl & !'nib2 & !s6 # 'nib0 & !'nibl & nib2 & !s4
# !'nib0 & nibl & nib2 & !s2 # nib0 & !nibl & nib2 & !s3
# nib0 & nibl & !'nib2 & !sS5);

r3 := !(!'nib0 & !'nibl & !'nib2 & !s7 # !'nib0 & !nibl & nib2 & !s5

# 'nib0 & nibl & nib2 & !s3 # nib0 & !'nibl & nib2 & !s4
# nib0 & nibl & !'nib2 & !s6);

Chip diagram Device cosy_in

------- \ P16R4 /~=w—we-
| \ / ]
clk | 1 = === 20 | Vee
s0 | 2 19 |
sl | 3 18 | nib2
s2 | 4 17 | x3
s3 | 5 16 | r2
s4 | 6 15 | rl
sS | 7 14 | 0
s6 | 8 13 | nibl
s7 1 9 12 | nib0
GND | 10 11 | notoe

3 Ein Nibble ist eine Gruppe von vier bit, also ein halbes Byte.
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cosy_lut fiir schnelle LookUpTable
Equations for Device cosy_lut
Load_Enable := ! (Ram_Enable & Ready & Reset

# Load Enable & Ram Enable & Reset);

Ram_Enable := ! (Ram _Enable & !Ready & Reset
# Load Enable & !Ram Enable & Reset);
we := !(!Load Enable & Next & we);
Next := ! (!Load Enable & Next & !we);
cs = ! (!Ram_Enable # !we);
Reset_Counter = ! ( Load Enable);
Led_Busy = !(!Load Enable);
Led_Ready = ! (!Ram_Enable);
Chip diagram for Device cosy lut
------- \ P16R4 /-———---
| \ / ]
cilk | 1 = ————- 20 | Vcc
Reset | 2 19 | Reset_Counter
Ready | 3 18 | cs
I 4 17 | Next
Il 5 16 | we
| 6 15 | Ram _Enable
I 7 14 | Load_Enable
| 8 13 | Led_Ready
| 9 12 | Led Busy
GND | 10 11 | notoe
cosy_or fiir Nibbleermittlung
Equations for Device cosy or
outl := ! (1i0 & !i1 & !i2 & !'i3);
out2 := !(!iq4 & !'i5 & !'i6 & !'i7);
out3 := !(!i10 & !'ill & !'i8 & !'i9);
Chip diagram for Device cosy_or
------- \ P16R4 /--===—-
| \ / I
clk | 1 = e———- 20 | Vec
ig 2 19 | i1n
i1 | 3 18 | i1o0
i2 | 4 17 |
i3 | 5 16 | out3
i4 | 6 15 | out2
is | 7 14 | outl
i6 | 8 13 | i9
i7 | 9 12 | is8
GND | 10 11 | notoe
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cosy_out fiir Ausgangsumschaltung
Equations for Device

r0 :=

rl :=

r2 :=

r3 :=

' (!nib0
# !'nib0
# nibo0
# nibo0
' (!'nib0
# !nib0
# nib0
# nib0
! (tnib0
# 'nib0
# nibo
# nib0
' (!'nib0
# 'nib0
# nib0
# nib0

Chip diagram for Device cosy_out

clk
s0
sl
s2
s3
s4
s5
s6
s7
s8
s9
GND

NFEFOWOIOHULIdWN R

ol

" cosy-sel fiir die Ermittlung des héchsten

Equations for
Nibio
Nibil
Nibi2
NiboO
Nibol
Nibo2

Chip diagram

Device cosy_sel
'(Q
trQ
ol
'( Q1
(1ol
rlQl

L I I [ |

e o

for Device

clk
Q1
Q2
Q3
Q4
QS5
Q6

cosy_out
& 'nibl & !'nib2 & !s3 # !'nib0
& nibl & !'nib2 & !s5 # !'nib0
& !'nibl & !'nib2 & !s4 # nib0
& nibl & !'nib2 & !s6);
& !'nibl & !'nib2 & !s2 # !'nib0
& nibl & !'nib2 & !'s4 # 'nib0
& 'nibl & !'nib2 & !s3 # nib0
& nibl & !'nib2 & !s85);
& !'nibl & !'nib2 & !s1 # !'nib0
& nibl & !'nib2 & !'s3 # 'nib0
& 'nibl & !'nib2 & !s2 # nib0
& nibl & !'nib2 & !s4);
& !nibl & !'nib2 & !'s0 # !nib0
& nibl & !'nib2 & !s2 # 'nib0
& !'nibl & !nib2 & !s1 # nib0
& nibl & !nib2 & !s3);
------- \ P20R4 /-—--—--
\ / |
----- 24 | Vecc
23 | nib2
22 | nibl
21 | nib0
20 | r3
19 | r2
18 | rl
17 | xo
16 |
15 |
14 |
13 | notoe
Nibbles
# !'02 & Q3 # 102 & !'04);
& Q2 # !'01 & Q3 # !'01 & '0Q4);
& 102 & !Q03);
# 102 & Q3 # '02 & '04 & QS5 #
& Q2 # 'Ql & Q3 # 'Q1 & 'Q4 &
& !'Q02 & 'Q3);
cosy_sel
——————— \ P16R4 /——===~-
\ / |
————— 20 | Vecc
19 |
18 | Nibi2
17 |
16 | Nibo2
15 | Nibol
14 | NiboO
13 | Nibil
12 | Nibi0
11 | notoe
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A44. PAL-Gleichungen fiir IEEE-Handshake

Der NCO fiir 20 MHz Taktfrequenz, der NCO fiir 1 GHz Taktfrequenz, die NCOs
fir 1...1,6 GHz Taktfrequenz, der “langsame” 1 MHz 12 bit DA-Wandler und die
Umsetzerkarte werden an 24 bit breite Funktionsgeneratoren der Leittechnik an-
geschlossen, die Funktionswerte im ps-Raster ausgeben. Die notige Synchro-
nisierung (“‘Handshake”) wird von einem PAL (siche [LAT-91] und [AMD-88]) er-
ledigt, das fiir alle aufgefiihrten Baugruppen zweckmiissigerweise identisch
ausgefiihrt ist. Das PAL reagiert auf die fallende Flanke von DAV (Data valid
inverted) und erzeugt die Signale NRFD (Not Ready For Data) und DAC (Data
accepted). Es darf mit einem Takt von 4...20 MHz betrieben werden. Der zeitliche
Verlauf ist qualitativ in Bild A.4.4-1 wiedergegeben. Er entspricht dem IEEE-
Standard, der z.B. fiir den GPIB-Bus verwendet wird (siche [SCH-86)).

DAC | I

Bild A.4.4-1: Zeitverlauf der IEEE-Handshake-Signale NDAV, RFD, DAC

Handshake Controller fiir COSY RF System
Equations for Device cosyrf 488

res874 = ! (ena):;

en377 = ! (!DAV1 # !DAV2);
NRFD = ! ('en377);

DAC = ! (NRFD # en377);
load = !'(!'DAC);

Chip diagram for Device cosyrf_ 488

------- \ P16R4 /===—====
| \ / ]
BCLK | 1 = —=me-- 20 | Vec
2 19 |
| 3 18 | res874
I 4 17 | load
| 5 16 |
| 6 15 | DAC
ena | 7 14 | NRFD
DAV2 | 8 13 |
DAV1 | 9 12 | en377
GND | 10 11 | OE
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A45. PAL-Gleichungen fiir das VME-Bus-Interface

Auf den Platinen der digitalen Filter befindet sich ein PAL (siche [LAT-91]), das
das Beschreiben des Registers, das die Anzahl der Filterstufen bestimmt, vom
VME-Bus aus erméglicht.

VME-BUS-~-Adapter fuer VME Bus Interface fuer COSY RF System

Equations for Device cosyrf VME
' (!1AS &
'(WR &
T(!A2 &
1 (A2 &

busEn
busDhir
1dl
lda2
DTACK

ICMP1 &
!'busiEn) ;
'DSO &

!CMP2 & !CMP3);

!DS1 & !'WR & 'busEn);
!DSO & !DS1 & !'WR
!('busEn & !'1d1

# 'busEn

Chip diagram for Device cosyrf VME
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DSO
DSl
AS
CMP1
CMP2
GND

|
20 |
19 |
18 |
17 |
16 |
15 |
14 |
13 |
12 |
11 |
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A4.6. PROM:s der Tabelle zur Sinus/Cosinus-Ausgabe

Die Tabelleneintrige fiir die PROMs der Look-Up-Tabelle sind nach den Formeln
SIN(n) = INT(32767:sin(2°®-n/16))

(A.4.6)
COS (n) = INT(32767-cos(2°®X-n/16))
SINV(n) = INT(32767-sin(2-t-n/16 + T/16))
COSV(n) = INT(32767-cos(2:k-n/16 + T/16))

mitn=0, 1, 2, ..., 14, 15 generiert. Damit lauten die Eintrige, die als Integer-
und als Hexadezimal-Werte aufgefiihrt sind fiir SIN(n) und COS(n):

Adresse SIN(n) als SIN(n) als COS(n) als COS(n) als
Integer Hexzahl Integer Hexzahl
0 0 0000 32767 TEFFF
1 12539 30FB 30272 7640
2 23169 SA81 23169 5A81
3 30272 7640 12539 30FB
4 32767 TFFF 0 0000
5 30272 7640 - 12539 CF05
6 23169 S5A81 - 23169 AS57F
7 12539 30FB - 30272 89C0
8 0 0000 - 32767 8001
9 - 12539 CF05 - 30272 89C0
10 - 23169 AS57F - 23169 AS57F
11 - 30272 89C0 - 12539 CF05
12 - 32767 8001 0 0000
13 - 30272 89C0 12539 30FB
14 - 23169 AS7F 23169 5A81
15 - 12539 CF05 30272 7640

und fiir SINV(n) und COSV(n):

Adresse SINV(n) als |SINV(n) als |COSV(n) als COSV(n) als

Integer Hexzahl Integer Hexzahl
16 6392 18F8 32137 7D89
17 18204 471C 27244 6A6C
18 27244 6A6C 18204 471C
19 32137 7D89 6392 18F8
20 32137 7D89 - 6392 E708
21 27244 6A6C - 18204 B8E4
22 18204 471C - 27244 9594
23 6392 18F8 - 32137 8277
24 - 6392 E708 - 32137 8277
25 - 18204 B8E4 - 27244 9594
26 - 27244 9594 - 18204 B8E4
27 ~ 32137 8277 - 6392 E708
28 - 32137 8277 6392 18F8
29 - 27244 9594 18204 471C
30 - 18204 B8E4 27244 6A6C
31 - 6392 E708 32137 7D89

Die Adresse ist fortlaufend, da PROMs mit 32 x 8 bit verwendet werden, die beide
Tabellen aufnehmen konnen.
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A.5. Verwendete Mefgerite und Signalgeneratoren

* Digitalspeicheroszilloskop Tektronix DSA 602 A
- 8 bit Auflésung, 1 GHz analoge Bandbreite, bis 2 GHz Abtastrate

* Analoges Oszilloskop Tektronix 2252 mit eingebautem Frequenzzihler
- 100 MHz Bandbreite

* Spektrumanalysator HP 8560A, Frequenzbereich bis 2,9 GHz

* Spektrumanalysator HP 8566B
- Zwei MeBbereiche: 100 Hz - 2,5 GHz und 2 - 22 GHz

® Vektorvoltmeter HP 8508A
- Amplituden- und Phasenmessung von 100 KHz bis 1 GHz

* Frequenzzihler Hameg HM 8021-3, MeBbereich bis 1 GHz

* S-ParametermeBplatz HP 8753C
- S-Parameteruntersuchungen von 300 kHz bis 6 GHz

* Arbitrirer Wellenformgenerator LeCroy 9112
- bis 50 MSPS Taktfrequenz, Kapazitit 1 MWorte a 16 bit
- 2 digitale Ausgiéinge 16 bit TTL-Pegel
- 2 analoge Ausginge mit 12 bit DA-Wandlern

* Wobbelgenerator HP 8625A, Frequenzbereich 300 kHz bis 6 GHz

* Analoger Sinusgenerator: Hameg HM 8032
- Frequenzbereich 20 Hz bis 20 MHz

* Digital einstellbarer Sinus- und Rechteckgenerator: Scitec VDS 15
Sinus und TTL: 0,1 Hz bis 15 MHz
Frequenz im BCD-Code in 0,1 Hz Schritten einstellbar

* Digital (BCD) einstellbarer Rechteckgenerator: Scitec VDS 256
- ECL-Ausgang: 1...255 MHz (1 kHz Auflésung)
- TTL-Ausgénge: 0,1...25,5 MHz ( 100 Hz Auflésung)
10 kHz...2,55 MHz ( 10 Hz Auflésung)
1kHz...255 kHz ( 1 Hz Auflésung)

¢ fernbedienbarer Sinusgenerator PTS 310

- Frequenzbereich 300 kHz bis 300 MHz, Auflésung 1 Hz
- Frequenz wird im BCD-Code eingestellt
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A.6. Programme

Stellvertretend fiir die Simulation der digitalen Phasenmessung sind die
Ausdrucke der TurboPascal-Programme
sim20ph4.pas (Simulation der Phasenmessung mit konstantem Takt)
simvar.pas (Simulation der Phasenmessung mit variablem Takt)
wiedergegeben.

Es gibt verschiedene Programme, um die realisierten Kombinationen von Sig-
nalerzeugung und Phasenmessung bei konstantem Takt und variablem Takt
anzusteuern. Als Beispiel sind hier die TurboPascal-Programme
ATauswrt.pas (Messung und Auswertung bei konstantem Takt)
AT_2STEL.pas  (Signalerzeugung und Messung mit variablem Takt)
abgedruckt. Der Wellenwiderstand einer Streifenleitung kann mit einem kleinen
Hilfsprogramm in BASIC bestimmt werden.

A.6.1. sim20ph4.pas (Phasenmessung mit konstantem Takt)

Programm sim20ph4.pas in TurboPascal zur Berechnung der Phasenab-
weichung des MeBverfahrens mit konstanter Taktrate f. nach Bild 2.4-8.

(* sim20PH4.pas *)
(****************************************************)
(* Simulation Phasenmessung COSY-HF mit festem Takt *)
(* Alexander Schnase, 01.07.1993 *)
(****************t***********************************)
uses dos,crt;
const g=1; (* Gleichanteil 1 LSB *)

var (* Format(Anzahl,Pins)*)

butter i array [1..6,1..6] of longint; (* Anschluesse / Interna Butterfly ¥*)
butteradd : array [1..6,1..4] of longint;

buttermul ¢ array [1..6,1..4] of longint;

af : array [1..2,1..2] of integer; (* Digitale Filter bis zu 4095 Taps *)
dfi i array [1..2,0..4095] of integer;

dfs ¢ array [1..2] of longint;

dg t array {1..2,1..2] of integer; (* Digitale Filter bis zu 4095 Taps *)
dgi : array [1..2,0..4095] of integer;

dgs ¢ array {1..2] of longint;

dpi, dpo ¢ array [1..2) of integer; (* Pointer fuer Ein- und Ausgabe von 1 bis k1 *)
dqi, dgo : array [1..2] of integer; (* Pointer fuer Ein- und Ausgabe von 1 bis k2 *)
phierr : array [(0..4000} of real; (* Phasendifferenz *)

phiout : real;

fs : real; (* Signalfrequenz *)

phs : real; (* Phasenversatz in Grad*)

phiin ¢ real; (* Phasenversatz in rad *)

fc ¢ real; (* Taktfrequenz *)

nad ¢ integer; (* Wortbreite DA-Wandler *)

kad : longint; (* Skalenfaktor DA-Wandler *)

nmu : integer; (* Wortbreite Multiplizierer *)

kmu : longint; (* Skalenfaktor Multiplizierer *)

pot ¢ array [0..16] of longint;

k1,k2 : integer; (* Filterlaengen *)

knl, kn2 : integer; (* Normalisierungswert =)
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fi,h,1i,j,k,pk longint;

omeg : real; (* relative Frequenz ¥*)

tmax, t ¢ integer; (* Anzahl Simulationstakte *)

pmin, pmax : real; (* Abweichung in Grad *)

pgmin, pgmax : real; (* Abweichung einer Phasenmessreihe *)
ph : real; (* Phase des NCO *)

sl : integer; (* analoges Eingangssignal *)

re : integer; (* Realteil Diiferenzsignal *)

im : integer; (* Imaginaerteil Differenzsignal *)
c t char;

datei : text;

begin

ci=' 1,

assign(datei, 'phase.dat'); rewrite(datei):;

repeat

(* eingaben¥)

clrscr;

k:=1; (* pot[0..16] = {1,2,4,8,16...} = 2°k *)
for i:=0 to 16 do

begin pot([i]:=k; k:=k*2; end;

writeln('Zu simulierende Frequenz in kHz (400...8000)'); readln(fs);
writeln(datei, 'fs= ', fs);

writeln('Taktfrequenz in Hz (2e7) '); readln(fc);
writeln(datei, 'fc= ', fc);

writeln('Wortbreite Multiplizierer (16) '); readln(nmu);
kmu := pot[nmu-1) - 1; writeln('Skala: ', kmu);
writeln(datei, *nmu= ', nmu);

writeln('Wortbreite AD-Wandler (12) '); readln(nad);
if nad>nmu then
begin
writeln('Wandleraufloesung verringert!');
nad:=nmu;
end;
kad := pot[nad-1} - 1; writeln('Skala: *, kad):;
writeln(datei, 'kad= ', nad);

pgmin := 0; pgmax := 0; (* minimale und maximale Abweichung in Grad ¥*)
(* writeln('Phasenversatz (0...360° '); readln(phs); *)
for pk:=0 to 32 do
begin
phs:=11*pk; phiin := (phs * pi / 180); (* in Rad *)
writeln('Phasenversatz :',11l*pk,' ° ');

write(datei, '‘ph:',11*pk:6);

k1l := 1009; k2 := 1039; (* Filterlaengen k1l und k2 *)
knl:= 1024; kn2:= 1024; (* Normalisierungswerte der digitalen Filter *)

ph:=0; (* Anfangsphase NCO *)

omeg := 2 * pi * fs / fc * 1000; (* * 1000 wg. kHz *)
tmax := 2500; (* Anzahl Simulationstakte *)
pmin := 0; pmax := 0; (* minimale und maximale Abweichung in Grad *)
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(* Initialisierung der Schaltung *)
(* 1 Butterfly-Modul PDSP 16116 A *)
FOR h := 1 TO 6 do butter[l, h] := 0; (* Ein- und Ausgaenge loeschen ¥*)
FOR h := 1 TO 4 do
begin
butteradd([1l, h]}
buttermul(l, h]
end;

= 0; (* Addierer im Butterfly *)
0; (* Multiplizierer im Butterfly *)

(* 2 digitale Filter k1 mit bis zu 4096 Taps *)
FOR fi := 1 TO 2 do

begin
dpi[fi) := k1; (* Pointer fuer Eingabe von 1 bis k1l *)
dpo(fi) := 0; (* Pointer fuer Ausgabe von 1 bis k1 *)
df[fi, 1) := 0; (* Eingang auf Null *)
df{fi, 2] := 0; (* Ausgang auf Null *)
dfs[fi] t= 0; (* Summe auf Null *)

FOR h := 0 TO 4095 do dfi[fi, h] := 0; (= Warteschlange auf Null *)
end; (* fi =)

(* 2 digitale Filter k2 mit bis zu 4096 Taps *)
FOR fi := 1 TO 2 do

begin
dgi[fi] := k2; (* Pointer fuer Eingabe von 1 bis k2 ¥*)
dqo[fi] = 0; (* Pointer fuer Ausgabe von 1 bis k2 *)
dg(fi, 1] := 0; (* Eingang auf Null ¥)
dg(fi, 2] := 0; (* Ausgang auf Null *)
dgs[fi} = 0; (* Summe auf Null *)

FOR h := 0 TO 4095 do dgi[fi, h] := 0; (* Warteschlange auf Null *)
end; (* fi *)

(* Hauptschleife *)

FOR t := 0 TO tmax do (* t ist die abgelaufene Zeit mit dt=1 <=> 50 ns *)
begin

Ph := ph + omeg; (* Oszillator mit NCO-Verfahren *)

WHILE ph >= 2 * pi do ph := ph - 2 * pi;

butter{l, 1} := -g + round(kmu * CosS(ph)); (* LUT (COS) Butterfly 1 *)
butter{l, 3} := -g + round(kmu * SIN(ph)); (* LUT (SIN) Butterfly 1 ¥*)

{(* eingangssignale *)
sl := ((kmu+l)div(kad+1l)) * round(SIN(ph + phiin) * kad); (* 12 bit Wandler: bit 4..15 ¥*)
butter{l, 2] := -g + sl; (* Eingang Butterfly 1 x)

(* butterfly *)

(* Die Eingangssignale werden mit dem Lokalen Oszillator gemischt, so dass *)
(* man die Phasendifferenz zum LO als Funktion in sin und cos erhaelt *)

(* Butterflyl mit butter(1,4)=0 PDSP 16116 A *)

butter(l, 6] := butteradd[l, 1]}; butter(1, 5] := butteradd(l, 4];
butteradd[l, 1] := round (buttermul{l, 1] * buttermul(l, 2] / (kmu + 1));
butteradd{l, 4] := round(buttermul(l, 2] * buttermul[l, 3] / (kmu + 1));
FOR h := 1 TO 3 do buttermul{l, h] := butter{l, h);

(* Signale an die digitalen Filter weitergeben *)
df[1l, 1] := butter[l, 6]; (* sin phi *)
df{2, 1] := butter([l, S}; (* cos phi *)

(* filter »)
(* dpi(fi) ist Pointer fuer Eingabe von 1 bis k1 und dpo(fi) ist Pointer fuer Ausgabe *)
(* 2 digitale Filter mit bis zu 4096 Taps *)
FOR fi := 1 TO 2 do
begin
inc(dpi(fi]) ; IF dpilfi] > 4095 THEN dpi(fi] := 0O;
inc(dpo[fi]) ; IF dpoifi] > 4095 THEN
begin dpo(fi] := 0; dpi[fi] := k1; end;
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df [fi, 2] := round(dfs[fi) / knl); (* Ausgang erhaelt Summe durch knl (Zweierpotenz) *)
dfs(fi] := dfs[fi] - dfi(fi, dpo[fil]]} + df[fi, 1]; (* Aufsummieren *x)
dfi(fi, dpi(fi]] := df[fi, 1]; (* Eingang einspeichern *)

end; (* fi *) (* Signale dem zweiten digitalen Filter uebergeben *)

dg[l, 1) := df([1, 2]; (* sin phi *)

dg[2, 1] := df[2, 2]; (* cos phi *)

(* ******t**********************t*****ti****k*ii**)

(* dqgi(fi) ist Pointer fuer Eingabe von 1 bis k2 dqo(fi) ist Pointer fuer Ausgabe *)
(* 2 digitale Filter mit bis zu 4096 Taps *)
FOR fi := 1 TO 2 do
begin
inc (dqi(fi]) ; IF dqi(fi] > 4095 THEN dgi(fi} := 0;
inc (dqo([fi]) ; IF dqo(fi] > 4095 THEN
begin dqo!{fi] := 0; dqilfi] := k2; end;
dgffi, 2] := round(dgs{fi] / kn2); (* Ausgang erhaelt Summe durch kn2 (Zweierpotenz) *)
dgs([fi] := dgs[fi] - dgi[fi, dgo[fi]] + dg[fi, 1]; (* Aufsummieren *)
dgi(fi, dqi[fi]] := dg[fi, 1]; (* Eingang einspeichern *)
end; (* fi %)

im := round(dg[1l, 2]); (* sin phi *)
re := round(dg{2, 2]); (* cos phi *)
(* Phasemessung *)
IF (re <> 0) THEN
begin
if re>0 then phiout := ArcTan(im / re);
if (re<0) and (im< 0) then phiout := ArcTan(im / re) - pi;
if (re<0) and (im>=0) then phiout := ArcTan(im / re) + pi;
end
ELSE
begin
if im >0 then phiout :
if im =0 then phiout := 0;
if im <0 then phiout := -
end;

phierr(t] := (phiout - phiin) * 180 / pi; (* Ermittlung der Phasendifferenz in Grad *)
IF phierr(t] > 180 THEN phierr[t] := phierr{t] - 360;
IF phierr([t] <-180 THEN phierr([t] := phierrft] + 360;

(* IF (¢t mod 100) = 0 THEN
begin
gotoxy(1l,15); Writeln('t: ',t,* out: ',phiout*180/pi:10:5,' Error: ',phierr(t]:10:5);
end; *)

IF t > 2100 THEN
begin
IF phierr(t] > pmax THEN pmax := phierr(t];
IF phierr([t] < pmin THEN pmin := phierr([t};
end;
end; (* t *)

gotoxy(1,17); Writeln('pmin: ',pmin:10:5,*° pmax: ',pmax:10:5,'°');
Writeln (datei,' pmin: ',pmin:10:5, '° pmax: ',pmax:10:5,'°');

IF pmax > pgmax THEN pgmax := pmax;

IF pmin < pgmin THEN pgmin := pmin;

end; (* pk *)

Writeln('pgmin: ',pgmin:10:5,'° pgmax: *,pgmax:10:5,'°');
Writeln(datei, 'pgmin: ',pgmin:10:5,'® pgmax: ',pgmax:10:5,'°");

writeln('Ende der Simulation (3j/n)*);
repeat ¢ := readkey until (c='j') or (c='n');

until e='j'; (* Eingaben *)

close(datei);
END. (* Des Programm sim20PH4.pas *)
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A62. simvar.pas (Phasenmessung mit variablem Takt)

Programm simvar.pas in TurboPascal zur Berechnung der Phasenabweichung
des MeBverfahrens mit variabler Taktrate f, = n¢ -f, nach Bild 2.4-9.

(* simvar.pas *)
(*********************************************************)

(* Simulation der Phasenmessung fiir COSY-HF mit var. Takt*)
(* Alexander Schnase, 07.07.1993 *)

(*****************t***t***********************************)
uses dos,crt;

const g=1; (* Gleichanteil 1 LSB ¥*)

var (* Format(Anzahl,Pins)*)

butter ¢ array [1..6] of longint; (* Anschluesse / Interna Butterfly ¥)
butteradd : array [1..4] of longint;

buttermul : array [1..4] of longint;

df ¢ array {1..2,1..2] of integer; (* Digitale Filter bis zu 16 Taps *)
dfi : array [1..2,1..16) of integer;

dfs : array [1..2] of longint;

fg ¢ array [1..2] of integer; (* Ausgang des LO *)

si,co : array [0..15] of integer; (* Look-Up-Tabelle als LO *)
ddl i array [1l..2] of integer; (* Verzoegerung um 1..4 Takte *)
ddlv : array [1..4] of integer; (* Speicherung bis 4 Takte *)
phierr t array [0..1000]) of real; (* Phasendifferenz *)

phiout : real;

nt : integer; (* Verhaeltnis fc/fa = 4,8,12,16 *)

phs : real; (* Phasenversatz in Grad*)

phiin : real; (* Phasenversatz in rad *)

nad : integer; (* Wortbreite DA-Wandler *)

kad : longint; (* Skalenfaktor DA-Wandler *)

nmu : integer; (* Wortbreite Multiplizierer *)

kmu : longint; (* Skalenfaktor Multiplizierer *)

pot : array [0..16] of longint;

knl : integer; (* Normalisierungswert *)

fi,h,i,k,pk : longint;

omeg : real; (* relative Frequenz ¥*)

tmax, t : integer; (* Anzahl Simulationstakte *)

pmin, pmax ¢ real; (* Abweichung in Grad *)

pgmin, pgmax : real; (* Abweichung einer Phasenmessreihe *)

sl : integer; (* analoges Eingangssignal *)

re : integer; (* Realteil Diiferenzsignal *)

im ¢ integer; (* Imaginaerteil Differenzsignal *)

c ¢ char;

datei : text;

begin

ce="! l’.

assign(datei, 'phase.dat'); rewrite(datei);

repeat

(* eingaben*)

clrscr;

k:=1; (* pot[0..16] = {1,2,4,8,16...} = 2~k *)
for i:=0 to 16 do

begin pot{i):=k; k:=k*2; end;

repeat
writeln('Faktor nt bei fec=nt*fa, nt=(4,8,12,16) '); readln(nt);

until (nt=4) or (nt=8) or (nt=12) or (nt=16);

writeln (datei, '*nt= ',nt);
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writeln(‘Wortbreite Multiplizierer (16) '); readln (nmu);
kmu := pot[nmu~l] - 1; writeln(‘'Skala: ', kmu);
writeln(datei, 'nmu= *,nmu);

writeln('Wortbreite AD-Wandler (12) '); readln(nad):
if nad>nmu then
begin
writeln('Wandleraufloesung verringert!');
nad:=nmu;
end;
kad := pot[nad=-l] - 1; writeln('Skala: ', kad);
writeln (datei, 'kad= ',nad);

pgmin := 0; pgmax := 0; (* minimale und maximale Abweichung in Grad *)
(* writeln('Phasenversatz (0...360° '); readln(phs); *)

for pk:=0 to 32 do
begin

phs:=11*pk; phiin := (phs * pi / 180); (* in Rad *)
writeln('Phasenversatz :',11*pk," ° ');
write(datei, *ph:',11*pk:6);

knl:= 16; (* Normalisierungswerte des digitalen Filters *)
if (nt=8) or (nt=4) then knl := nt; (* abh. von nt *)

omeg := 2 * pi / nt; (* z.B. nt=16 *)
tmax := 100; (* Anzahl Simulationstakte *)
pmin := 0; pmax := 0; (* minimale und maximale Abweichung in Grad *)

(* Initialisierung der Schaltung *)
(* Initialisierung des Lokalen Oscillators *)
FOR t:=0 TO 15 do
begin
sift]:=round(SIN(2*PI*t/nt) *kmu);
co[t]:=round(COS (2*PI*t/nt) *kmu) ;
end; (* t *)

(* 1 Butterfly-Modul PDSP 16116 A *)
FOR h := 1 TO 6 do butter[ h] := 0; (* Ein- und Ausgaenge loeschen *)
FOR h := 1 TO 4 do
begin
butteradd([ h] :
buttermul[ hj :=
end;

0; (* Addierer im Butterfly *)
0; (* Multiplizierer im Butterfly ¥)
(* Verzoegerung um 4 Takte = 90 Grad *)

ddl[1]:=0; ddl{2]:=0;
FOR h:=1 TO 4 do ddlv[h]:=0;

(* 2 digitale Filter k1l mit bis zu 4096 Taps *)
FOR fi :=1 TO 2 do
begin
df [fi, 1] := 0; (* Eingang auf Null ¥*)
df [fi, 2] := 0; (* Ausgang auf Null *)
dfs{fi} := 0; (* Summe auf Null *)
FOR h := 1 TO 16 do dfi[fi, h] := 0; (* Warteschlange auf Null ¥*)
end; (* £i *)

(* Hauptschleife *)

FOR t := 0 TO tmax do (* t ist die abgelaufene Zeit in Takten *)
begin

(* oszillator : 2 Tabellen mit 16 Eintraegen *)

fg[l]:=sit mod nt};

fgl{2]):=co(t mod nt];

butter[l]:=fg[2]); (* LUT (cos) Butterfly *)

butter[3]:=fg[l]; (* LUT (sin) Butterfly =)
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(* eingangssignale *)
sl := ((kmu+l)div(kad+l)) * round(SIN(t*omeg + phiin) * kad); (* 12 bit ADU: bit 4..15 *)
ddl(1l]}:=sl ; (* Eingang Verzoegerung um vier Takte *)
butter{ 2] := g + sl; (* Eingang Butterfly 1 *)

(* verzoegerung, Wandlersignal wird um nt/4 Takte=90 Grad verzoegert *)
ddl(2):=ddlv[nt div 4]; (* Ausgang zuweisen *)

FOR h:=3 downto 1 do ddlv[h+1l]:=ddlv([h]; (* schieben *)
ddlv[l]:=ddl[1]; (* Eingang laden ¥*)

butter[4]:=ddl[2]); (* Ausgangssignal weitergeben zum Butterfly *)

(* butterfly PDSP 16116 A *)
(* Die Eingangssignale werden mit dem Lokalen Oszillator gemischt, so dass *)
(* man die Phasendifferenz zum LO als Funktion in sin und cos erhaelt *)

butter[ 6] := butteradd[ 1] + butteradd[ 2]; butter{ 5] :=-butteradd| 3] + butteradd[ 4];
butteradd( 1] := round(buttermul[ 1] * buttermul{ 2] / (kmu + 1));

butteradd[ 2] := round(buttermul[ 3] * buttermul[ 4] / (kmu + 1)):;

butteradd{ 3] := round(buttermul| 1] * buttermul[ 4] / (kmu + 1));

butteradd[ 4] := round(buttermul[ 2] * buttermul[ 3] / (kmu + 1));

FOR h := 1 TO 4 do buttermul|{ h] := butter{ hi};

utter{ 6]; (* sin phi *) (* Signale an die digitalen Filter weitergeben *)

df (1, 1} :=
: utter( 5]; (* cos phi ¥)

df (2, 1)

FOR fi:=1 TO 2 do (* 2 digitale Filter mit nt bis zu 16 Taps *)
begin
df[£i, 2] :=round(dfs{fi} / knl); (* Ausgang erhaelt Summe durch 4,8,16 *)

dfs{fi] :=dfs[fi]-dfi[fi,nt]+df[fi,1]; (* Aufsummieren *)
FOR h:=nt downto 2 do dfi(fi,h]:=dfi[fi,h~-1]); (* Datenverschiebung *)

dfi[fi,1]}:=df[fi,1]);
end; (* fi *)

(* phasemess, Ermittlung der Phasendifferenz hinter den Filtern *)
im := round(df{l, 2]); (* sin phi ¥)
re := round(df(2, 2)); (* cos phi *)

IF (re <> 0) THEN
begin
if re>0 then phiout := ArcTan(im / re);
if (re<0) and (im< 0) then phiout := ArcTan(im / re) - pi;
if (re<0) and (im>=0) then phiout := ArcTan(im / re) + pi;

end
ELSE
begin
if im >0 then phiout := pi/ 2;
if im =0 then phiout := 0;
if im <0 then phiout := - pi / 2;

end;

phierr(t) := (phiout - phiin) * 180 / pi; (* Ermittlung der Phasendifferenz in Grad *)
IF phierr(t] > 180 THEN phierr{t] := phierr([t] - 360;
IF phierr(t] <-180 THEN phierr(t] := phierr[t] + 360;

IF (t mod 16) = 0 THEN
begin

gotoxy(1,15); Writeln('t: ',t,' out: *,phiout*180/pi:10:5,' Error: ',phierr[t]:10:5);
end;

IF t > 50 THEN
begin
IF phierr[t] > pmax THEN pmax := phierr[t];
IF phierr([t] < pmin THEN pmin := phierr{t];
end;
end; (* t *)
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gotoxy(1,17); Writeln('pmin: ',pmin:10:5,'° pmax: ',pmax:10:5,'°');

Writeln(datei,' pmin: ',pmin:10:5,'® pmax: ',pPmax:10:5, '°");
IF pmax > pgmax THEN pgmax := pmax;
IF pmin < pgmin THEN pgmin := pmin;

end; (* pk *)

Writeln('pgmin: ',pgmin:10:5,'® pgmax: ',pgmax:10:5,'°');
Writeln(datei, ‘pgmin: ',pgmin:10:5,'° pgmax: ',pgmax:10:5, '°') ;

writeln('Ende der Simulation (3j/n)'):
repeat

¢ := readkey
until (c='j') or (c='n');

until e='j'; (* Eingaben *)
close (datei) ;
END. (* Des Programms simvar.pas *)

A.63. ATauswrt.pas (Messung mit konstantem Takt)

Programm ATauswrt.pas in TurboPascal zur Ansteuerung der Phasen-
messung nach Bild 5.3-8 (und Bild 7.3-2) mit konstanter Taktrate f, = 20 MHz.

(* ATAuswrt.PAS *)
(* Alexander Schnase 07.02.1993 ¥*)
(* Ansteuerung einer Phasenmessung, Kalibration und Auswertung *)

uses dos,crt,
hrWindow,
hrSelek2, (* wegen Selektstringlaenge = 15 *)
hrInputs, hrOutput;

const Clock = 20;
iclock = 16777216/Clock;
ioport = $130;

function IntToStr(i: Longint): string;
{ Convert any Integer type to a string }
var
s: string[11];
begin
Str(i, s); IntToStr := s;
end;

procedure initport; (* Initialisiert die Schnittstelle *)

var k : byte;

begin
(* ioport = $130 *)
port[ioport + (5-1)* 4 + 3]1:=5$80; (* Port 5 (0,1,2) gibt die Phase aus *)
port {ioport + (6-1)* 4 + 3}:=$80; (* Port 6 (0,1,2) gibt die Frequenz aus *)
port [ioport + (7-1)* 4 + 3]:=59A; (* Port 7 (0,1) liest 16 bit Daten ein *)

(* Port 7 (2) erzeugt die Handshake-Signale *)
port [iocport + (8-1)* 4 + 3}1:=$89; (* Port 8 (0,1) gibt 16 bit Daten aus ¥*)
(* Port 8 (2) ist inaktiv (Eingang) *)

(* Grundzustand herstellen *)
port [ioport + (7-1)* 4 + 2}:=15; (* alles auf 1:DAV(ph)=4; DAV(f)=8 *)
k := port{ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15;
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-1); (* zus. Reset 1 erzeugen *)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2}:= k AND (15-2); (* zus. Reset 2 erzeugen ¥*)
port {ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 3; (* Reset zuruecknehmen *)

end;
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procedure datenaus(N:longint); forward;

procedure FregN (N:longint);

var k : byte;

begin
port [ioport+(6-1)* 4 + 0] :
port [ioport+(6-1)* 4 + 1] ;=
port [ioport+(6-1)* 4 + 2] :

n
(n shr 8)
(n shr 16)

k:= port([ioport + (7-1)* 4 + 2] and 15;

port [loport + (7-1)* 4 + 2):= k AND (15 - 8);

port [ioport + (7-1)* 4 + 2]:=
datenaus(n shr 5);
end;

procedure PhasN (N:longint):;

var k : byte;

begin
port [ioport+(5-1)* 4 + 0] :
port [ioport+(5-1)* 4 + 1] :=
port [ioport+(5-1)* 4 + 2] :

k OR 8;

n
(n shr 8)
(n shr 16)

k:= port[ioport + (7-1)* 4 + 2] and 15;

port [ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15 - 4);

port [ioport + (7-1)* 4 + 2]:
end;

procedure datenaus(N:longint);
begin
port [ioport + (B-1)* 4 +
port [loport + (8-1)* 4 +
end;

function datenein : longint;
var einl,ein2 : byte;
begin
einl := port{ioport + (7-1)* 4
ein2 := port[ioport + (7-1)* 4
end;

procedure FreqF (f:real);
var N : longint;
begin
n := round (f * iclock); FregN
end;

procedure PhasF (phi:real);
var N : longint;
begin

and 255;
and 255;
and 255;

(*

LSB

*)

(* MSB

*)

(*

DAV (f)
DAV (f)

auf 0

(* auf 1

(* Frequenz am Ausgang iibergeben *)

and 255; (* LSB *);
and 255;
and 255; (* MSB *);

(* DAV(ph) auf 0 ¥*)

k OR 4; (* DAV(ph) auf 1 *)
N and 255;

(N shr 8) and 255;

+ 01;

+ 1]; datenein:= einl + 256 * ein2;

(n);

n := round (phi / 360 * 16777216); PhasN (n);

end;

procedure Frequenz;

var f, phi : real;
i : longint;
xa : word;
c : char;
k : byte;
begin

repeat

f :=
until (£>0) and (f<=10);:
repeat

input_real (10,10, 'Neue Frequenz (MHz)

phi :=input_real (10,10, 'Neue Phase (°)

until abs(phi)<360;

k := port[ioport + (7 - 1)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:=

* 4 + 2] AND 15;
k AND (15-1);
delay(1l); port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 1;

',0.1);

:',0.0);

(* Zurilicksetzung der Filter *)
(* Reset 1 erzeugen *)
(* Reset zuruecknehmen *)
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freqF (f);

while phi<0 do phi:=phi+360;

phasF (phi);

xa:= openWindow (1,5,80,8,2,white,white,black,* Frequenz & Phase ',white,black,ObenC);
gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,°'°');

repeat until keypressed; while keypressed do ¢ := readkey;

closeWindow;

end;

procedure Rampen;

var a,e,df,f : real;
ap,ep,dp : real;
p,i : longint;
c : char;
phi : real;
Xa : word; (* Fir das Ausgabefenster *)
k : byte;
begin
integer_OutFormat := dezi;
repeat

a := input_real (10,10, 'Anfangs Frequenz (0...9 MHz) : ',0.5);
until (a>0) and (a<=9);
repeat

e := input_real (10,10, 'End Frequenz (0...10 MHz) : *,2.0);
until (e>0) and (e<=10);
repeat

P := input_dword (10,10, ‘Anzahl Punkte (1...999999) : ',1000);
until (p>0) and (p<1000000);
df := (e-a)/p;

repeat

ap :=input_real (10,10, ‘Anfangs-Phase (°) :',0.0);
until abs(ap)<360;
while ap<0 do ap:=ap+360;

repeat
ep :=input_real (10,10, 'End Phase (°) :',0.0);
until abs{ep)<360;
while ep<0 do ep:=ep+360;
dp := (ep-ap)/p;

xa:= openWindow (1,5,80,7,2,white,white,black,' Frequenz & Phase ',white,black, ObenC) ;
repeat

begin
k := port[ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Zurilicksetzung der Filter *)
port{ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-1); (* Reset 1 erzeugen ¥*)

delay(l); port(ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 1; (* Reset zuruecknehmen *)

for i:=0 to p-1 do (* Aufwiartsrampe *)
begin
F := (a + df*i); FreqF (f):
Phi := (ap + dp*i); PhasF (phi):
gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,'°");
end;

for i:=p-1 downto 0 do (* Abwartsrampe *)
begin
F := (a + df*i); FreqgF (f):;
Phi := (ap + dp*i); PhasF (phi);
gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,'°%);
end;
end;
until keypressed; while keypressed do ¢ := readkey;
closeWindow;
end;

A31



procedure kalibrate;
var a,e,f : real;
P.,i,n : longint;

c : char;

k : byte;

xa ¢ word; (* Filir das Ausgabefenster *)
begin

integer OutFormat := dezi;

a:=0; (* Anfangs Frequenz 0 MHz *)

e:=2.5; (* End Frequenz 2.4999999 MHz *)

pP:=65536; (* Anzahl Punkte, soll in ca. 6 sek fertig sein *)

Xa:= openWindow (1,5,80,7,2,white,white,black, ' Frequenz ',white,black,ObenC);

k := portiioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Zuriicksetzung der Filter *)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-1); (* Reset 1 erzeugen *)
delay(1l); port{ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 1; (* Reset zuruecknehmen *)

for i:=0 to p-1 do (* Aufwartsrampe *)
begin

n := (i shl 5); (* entspricht ca. 38.14 Hz pro Schritt x)

FregN(n);

k := port[ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Zur Kalibrationsansteuerung *)
port [ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-2); (* Reset 2 erzeugen *)
port{ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 2; (* Reset zuruecknehmen *)

if (i and 63)=63 then
begin
f := n*clock/16777216;
gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz ');
end;

end;

closeWindow;

while keypressed do ¢ := readkey
end;

procedure Auswert;

var f, phi : real;
i,anz, j,lies : longint;
sum,min,max : longint;
Xa : word;
c : char;
ausgab : string;
datei : text;
k : byte;
begin
repeat
f := input_real (10,10, ‘'Neue Frequenz (MHz) : ',0.1);:
until (£>0) and (f<=10);
repeat

phi :=input_real (10,10, 'Neue Phase (°) :',0.0);

until abs(phi)<360;

repeat
ausgab:= input_string(10,10,16, 'Ausgabefile :','datl");
ausgab:=concat (copy {(ausgab,1,8),'.dat"');

until length(ausgab)>=5;

assign(datei,ausgab); rewrite(datei);
repeat

anz :=input~dword(10,10,'Anzahl Versuche (1...1000): *',1000);
until (anz>0) and (anz<=1000);

freqF (£f);

while phi<0 do phi:=phi+360;
phasF (phi);
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xa:= openWindow (1,5,80,12,2,white,white,black, * Frequenz & Phase ',white,black,ObenC);

gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,'°");
writeln(datei, 'Anzahl: ',anz);

sum:=0;
min:=65536;
max:=-65535;
k := port{ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Zur Zuricksetzung der Filter *)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-1); {(* Reset 1 erzeugen *)
delay (1) : port{ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 1; (* Reset zuruecknehmen *)
delay (1) ;

for j:=1 to anz do

begin
k := port[ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Anhalten der Dateniibergabe *)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 2; (* Zahler anhalten *)

lies:=datenein;
k := port{ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Weiterlaufen der Dateniibergabe *)
portf{ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-2); (* Zahler weiterlaufen lassen *)

sum:=sum+lies;

if lies<min then min:=lies;

if lies>max then max:=lies;

gotoxy (2,2); write ('Gemessen: ',lies,’ ',1ies*180/32767:7:2);

writeln(datei, lies);
end;
gotoxy(2,3); write ('Min : ',min,min*180/32767:8:3);
gotoxy(2,4); write ('Max ¢ ',max,max*180/32767:8:3);
gotoxy(2,5); write (‘'Mittel: ',sum/anz:9:3, sum/anz*180/32767:8:3) ;
gotoxy(2,6); write ('Diff ', (max-min) *180/32767:8:3) ;

close(datei);

repeat until keypressed; while keypressed do c := readkey;
closeWindow;
end;

procedure Auswert2;
var £, phi : real;

i,anz, j,lies : longint;
sum,min,max : longint;
xa : word;

c : chary;
ausgab : string;
datei : text;

k : byte;
fi,ph tinteger;
begin

Xa:= openWindow (1,5,80,12,2,white,white,black, * Frequenz & Phase ',white,black,ObenC);

for fi:=1 to 20 do
begin
f:=fi/10.;

for ph:=0 to 35 do
begin
phi:=ph*10.;
ausgab:=concat('f’,IntToSTr(fi),'p',IntToStr(ph),'.dat');
assign(datei, ausgab); rewrite (datei);
anz :=1000; (* Anzahl Versuche ¥*)
freqlF (f);

while phi<0 do phi:=phi+360;
phasF (phi);
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gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,'°");
writeln(datei, 'Anzahl: ',anz);

sum:=0; min:=65536; max:=-65535;

k := port{ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Zur Zuriicksetzung der Filter ¥*)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]}:= k AND (15-1); (* Reset 1 erzeugen *)
delay(l); port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 1; (* Reset zuruecknehmen x)
delay(1l);

for j:=1 to anz do

begin
k := port[ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Anhalten der Dateniibergabe *)
port [ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 2; (* zihler anhalten *)

lies:=datenein;
k := port{ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15; (* Weiterlaufen der Dateniibergabe *)
port(ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-2); (* Zahler weiterlaufen lassen *)

sum:=sum+lies;

if lies<min then min:=lies;

if lies>max then max:=lies;

gotoxy (2,2); write ('Gemessen: ', lies,"' ',1ies*180/32767:7:2);

writeln (datei, lies);
end;
gotoxy(2,3); write ('Min : ',min,' ',min*180/32767:8:3);
gotoxy(2,4); write ('Max : ',max,' ',max*180/32767:8:3);
gotoxy(2,5); write ('Mittel: ',sum/anz:9:3,°* ',sum/anz*180/32767:8:3);
gotoxy(2,6); write ('Diff : ', (max-min)*180/32767:8:3);

writeln (datei, 'Min : ',min,' ',min*180/32767:8:3);
writeln (datei, 'Max : ',max,' ',max*180/32767:8:3);
writeln (datei, *Mittel: ',sum/anz:9:3,' ',sum/anz*180/32767:8:3);
writeln (datei, 'Diff : ', (max-min) *180/32767:8:3) ;

close (datei);

end;

end;
repeat until keypressed; while keypressed do c := readkey;
closeWindow;

end;

(***************************************************t***}
(*  Hauptprogramm *)
(**'k***i‘*********************i‘**************************)
const mmax = 5;

menu : array [1l..mmax] of selektString =

(*Frequenz', 'Rampen', ‘'Kalibrate®', 'Auswert', 'Quit');

var x, auswahl : word;
begin

initport; (* Parallelport initialisieren *)
clrscr; initWindows (false):;

X := openWindow (1,1,80,4,2,white,white,black,'AT_PHMESS & Kalibrate',white,black, ObencC) ;

auswahl := 1;
repeat
selekt (2,1,menu,mmax,auswahl,true);
case auswahl of
1 : Frequenz;
2 : Rampen;
3 : kalibrate;
4 : Auswert2;
end;
until auswahl = mmax;
closeWindow;
exitWindows;
end. (* des Programmes ATAuswrt.pas *)
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A.64. AT_2STEL.pas ( Messung mit variablem Takt)

Programm AT_2STEL.pas in TurboPascal zur Ansteuerung des MeBverfahrens
mit variabler Taktrate f, = n; -f; nach Bild 5.3-9 und Bild 7.4-1.

(* AT_2STEL.PAS *)
(* Alexander Schnase 07.02.1993 *)
(* Ansteuerung von STEL und Phasenverschiebung *)

uses dos,crt,
hrWindow,
hrSelek2, (* wegen Selektstringlaenge = 15 *)
hrInputs, hrOutput;

const Clock 2:
iclock 16777216/Clock;
ioport = $130;

procedure initport; (* Initialisiert die Schnittstelle *)

var k : byte;

begin
(* ioport = $130 *)
port[ioport + (5-1)* 4 + 3]:=$80; (* Port 5 (0,1,2) gibt die Phase aus *)
port [ioport + (6-1)* 4 + 3]:=$80; (* Port 6 (0,1,2) gibt die Frequenz aus *)
port [ioport + (7-1)* 4 + 3}:=$9A; (* Port 7 (0,1) liest 16 bit Daten ein *)

(* Port 7 (2) erzeugt die Handshake-Signale *)
port [ioport + (8-1)* 4 + 3]:=$89; (* Port 8 (0,1) gibt 16 bit Daten aus *)
(* Port 8 (2) ist inaktiv (Eingang) *)

(* Grundzustand herstellen ¥*)
portioport + (7-1)* 4 + 2]:=15; (* alles auf 1:DAV(ph)=4; DAV (f)=8 *)
k := port[ioport + (7 - 1) * 4 + 2] AND 15;

port [ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-1); (* zus. Reset 1 erzeugen *)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15-2); (* zus. Reset 2 erzeugen *)
port[ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k OR 3; (* Reset zuruecknehmen *)

end;

procedure FregN (N:longint);

var k : byte;

begin
port [ioport+(6-1)* 4 + 0] := n and 255; (* LSB *)

port [ioport+(6-1)* 4 + 1}
port [ioport+(6-1)* 4 + 2]

¢= (n shr 8) and 255;
k:= port([ioport + (7-1)* 4 +
]
]

= (n shr 16) and 255; (* MSB *)

2] and 15;
port (ioport + (7-1)* 4 + 2]:= k AND (15 - 8); (* DAV(f) auf 0 *)
port [ioport + (7-1)* 4 + 2):= k OR 8; (* DAV(f) auf 1 ¥*)

end;

procedure PhasN (N:longint):

var k : byte:;

begin
port [ioport+(5-1)* 4 + 0] := n and 255; (* LSB *);
port [ioport+(5-1)* 4 + 1] := (n shr 8) and 255;
port [ioport+(5-1)* 4 + 2] : (n shr 16) and 255; (* MSB *);
k:= port[ioport + (7-1)* 4 + 2] and 15;
port {[ioport + (7-1)* 4 + 2]:=
port [ioport + (7-1)* 4 + 2]

end;

k AND (15 - 4); (* DAV(ph) auf 0 *)
= k OR 4; (* DAV(ph) auf 1 ¥)

procedure datenaus{(N:longint);
begin

port [(ioport + (8~1)* 4 + 0]:= N and 255;

port [ioport + (8-1)* 4 + 1]:= (N shr 8) and 255;
end;
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function datenein : longint;

var einl,ein2 : byte;

begin
einl := port[ioport + (7-1)* 4 + 0];
ein2 := portiioport + (7-1)* 4 + 1];
datenein:= einl + 256 * ein2;

end;

procedure FreqF (f:real):;
var N : longint;
begin
n := round (f * iclock); FregN (n);
end;

procedure PhasF (phi:real);
var N : longint;
begin
n := round (phi / 360 * 16777216); PhasN (n);
end;

procedure Frequenz;
var £, phi : real;

Xa : word;
[} ¢ char;
begin

repeat

f := input_real (10,10, '‘Neue Frequenz (MHz) : ',0.1);
until (£>0) and (f<=2);
repeat
phi :=input_real(10,10, '‘Neue Phase (°) :',0.0);
until abs(phi)<360;
freqF (f);

while phi<0 do phi:=phi+360;
phasF (phi);

xXa:= openWindow (1,5,80,7,2,white,white,black,* Frequenz & Phase ',white,black,ObenC);
gotoxy (10,1); write (f£:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,'°");

repeat until keypressed; while keypressed do ¢ := readkey;

closeWindow;

end;

procedure Rampen;

var a,e,df,f : real;
p.,i : longint;
c : char;
phi : real;
ausgab ¢ string;
Xa : word; (* Fiir das Ausgabefenster *)
begin
integer_ OutFormat := dezi;
repeat

a := input_real (10,10, ‘Anfangs Frequenz (0...2 MEz) : ',0.5);
until (a>0) and (a<2.0);
repeat

e := input_real (10,10, 'End Frequenz (0...2 MHz) : ',1.6);
until (e>0) and (e<2.0);
repeat

p := input_dword (10,10, *‘Anzahl Punkte (1...999999) : ',1000);
until (p>0) and (p<1000000);
repeat

ausgab:= input_string(10,10,16, 'Ausgabe (J/N) :','J');
until (ausgab='j') or (ausgab='J') or (ausgab='n') or (ausgab='N'});
df := (e-a)/p;
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repeat
phi :=input_real (10,10, 'Neue Phase (°) :',0.0);:
until abs(phi)<360;

while phi<0 do phi:=phi+360;
phasF (phi);

xa:= openWindow (1,5,80,7,2,white,white,black, * Frequenz & Phase ',white,black,ObenC);

gotoxy (22,1); write('MHz'); gotoxy (30,1); write (phi:8:2); gotoxy (38,1); write('°');
if (ausgab='j') or (ausgab='J') then
begin
(* mit Werteausgabe ca. 300 microseconds/Wert *)
for i:=0 to p-1 do (* Aufwirtsrampe *)
begin
F := (a + df*i); FregF (f); gotoxy (10,1); write (f:11:6);
end;

for i:=p-1 downto O do (* Abwartsrampe *)
begin
F := (a + df*i); FregqF (f); gotoxy (10,1); write (f:11:6);
end;
end

else

begin
(* ohne Werteausgabe ca. 65 microseconds/Wert *)
gotoxy (10,1); write (f:11:6);

F := a;
for i:=0 to p-1 do (* Aufwartsrampe *)
begin
FreqF (F); F := F + df
end;

for i:=p-1 downto 0 do (* Abwartsrampe *)

begin
FreqfF (f); F := F - df;
end;
end;
closeWindow; while keypressed do c := readkey
end;

procedure HexTest;
var n : longint;
phi: real;

f : real;

xa : word;

c : char;
begin

integer_OutFormat := hex;

N := input_dword (10,10, ‘Neuer HexWert Frequenz: ',$100000);
fregN(N);

f := CLock*N/16777216;

N :=input_dword (10,10, 'Neuer Hexwert Phase:',$100000);
PhasN(N); phi:=N*360/16777216;

xXa:= openWindow (1,5,80,7,2,white,white,black,' Hextest ',white, black, ObenC) ;
gotoxy (2,1); write (f:11:6,' MHz '); write (phi:8:2,'°");

repeat until keypressed;

while keypressed do ¢ := readkey;

closeWindow;
end;
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procedure I0O;

var r : longint;
Xa : word;
¢ : char;
begin

xa:= openWindow {(1,5,80,7,2,white,white,black, ' Daten I0',white,black, ObenC) ;
repeat

begin
n:=datenein; datenaus(n); gotoxy (5,1); write (n:11);
end;
until keypressed; while keypressed do c := readkey;
closeWindow;
end;

(**********tt***************i*************************1*}
(*  Hauptprogramm *)
(*******************************************************)
const mmax = 5;
menu : array [1l..mmax] of selektString =
('Frequenz', ‘'Rampen’', 'Hextest ', 'IO T, 'QuitY);
var x, auswahl : word;
begin
initport; (* Parallelport initialisieren *)
clrscr; initWindows (false);
X := openWindow (1,1,80,4,2,white,white,black,' AT to STEL & Phase ',white,black,ObenC);
auswahl:=1;
repeat
selekt (2,1,menu,mmax,auswahl,true);
case auswahl of
1 : Frequenz;

2 : Rampen;
3 : Hextest;
4 : IO;

end;

until auswahl = mmax;
closeWindow; exitWindows;
end. (* Des Programms AT_2STEL *)

A.6.5. Wellenwiderstand einer Streifenleitung

BASIC-Programm zur Berechnung des Wellenwiderstands einer Streifen-
leitung, z.B. fiir einen PC, aber auch fiir programmierbare Taschenrechner.

PRINT "Bestimmung des Wellenwiderstands einer Streifenleitung"”
pi=3.1415926#
start:
INPUT "Materialdicke h in mm";h : h=h*1000
loopl:
INPUT "Breite w in mm";w : w=w*1000: IF w=0 THEN start
INPUT "Rel. Dielektrizitatszahl";er : IF er=0 THEN er=4.8

IF w<h THEN

ef = (er+l)/2 + (er-1)/2/SQR(1+12*h/w)+.04* (1-w/h)~2
zl = 60/SQR(ef)*LOG(8*h/w+w/4/h)

ELSE
ef = (er+l)/2 + (er-1)/2/SQR(1+12*h/w)

zl = 120*pi/SQR(ef)/(w/h+2.46~.49*h/w+ (1-h/w)"6)
END IF
PRINT "Effektives Epsilon r:";ef
PRINT "Wellenwiderstand®;zl
PRINT
GOTO loopl
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A.6.6. PSPICE-Simulationen

Der vollstéindige Phasenregler nach Bild 5.1-4 wird durch eine PSPICE-
Simulation (siehe dazu Bild 5.1-5) auf Einhaltung der Stabilit:it untersucht.

Als Teilsystem kann dazu das in Bild A.6.6-1 dargestellte Ersatzbild des PID-
Reglers aus Abschnitt 6.4.12 betrachtet werden.

Enregung des F|5-ﬁeg|ers|

Ri
. phd 50 Ediff
Vin ——2 . 3 2.(\,(2) Rout
DCOAC1 Tdif -V(3))
SIN(0 1 20kHz) 0 Z0=50 TD={TD1} ¢
Rint [Differentiator]
Eint int 50 4o 13
von i
+ 2°V(13) 0 20=50 TD={TD1} o9 [ 5°
Ereg
P*V(phd) pht
+1°V(int) Rau
+D*V(dif) IVEG
;
Bild A.6.6-1: PSPICE-Ersatzschaltbild des Reglers nach Bild 6.4.11-1

Der Bild A.6.6-1 entsprechende PSPICE- Programmtexl zur Simulation des
integralen und des differentiellen Regleranteils ist im folgenden abgedruckt. Er
wird auch bei der Simulation des vollstiindigen Phasenregelkreises eingesetzt.

Int_diff.cir

.PARAM TD1=140ns

.step PARAM TD1 list 140.000n 1.000u 5.000u

.ac dec 20 1 10MEG

.tran 50ns 100us

vin phd 0 AC 1 DC 0 sin(0 1 20K) ; Quelle zur Ansteuerung des PID-Reglers

ri phd 2 50

Tdif 2 0 3 0 20=50 TD={TD1l} ;Leitung 140 ns Laufzeit von 2 nach 3 mit O als Masse
rzl 3 0 50

* Differentiator: V(2) - V(3), Faktor 2 wegen Anpassung an 50 Ohm Leitung

Ediff dif 0 POLY(2) 2 0 3 0 0 2 -2

Rout dif 0 50

* Integrator: V(in) + V(13), Faktor 2 wegen Anpassung an 50 Ohm Leitung

Eint int 0 POLY(2) in 0 13 © 0o 1 2

Rint int 12 50

Tint 12 0 13 0 Z0=50 TD={ID1} ;Leitung 140 ns Laufzeit von 12 nach 13 mit O als Masse
Rz2 13 © 50

Ereg pht 0 VALUE = {P*V(phd)+I*V(int)+D*V(dif)} ; Summierung der PID-Anteile

raus pht O 1MEG ; Ausgangswiderstand des Reglers

.end
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Die Anregung des vollstindigen Reglers nach Bild 5.1-5 kann einerseits iiber Oref
erfolgen, um die Beeinflussung des Strahls durch das HF-System zu
untersuchen:

Fulreref.cir

* Einfluss der Referenz

.PROBE

.ac dec 20 1 10MEG

.tran 500ns 4000us O

.param TDl=lus

.param I={1 / 128 * TD1/140ns}
.param P={1 / 2}

.param D={4 / TD1*140ns}

* Einfache Quelle
vref ref 0 DC 0 AC 1 Pulse (0 1 10us lus lus Sms Tms)
Rref ref O 1MEG

Emov phe 0 POLY (2) ref O phr © 0 12 ; 0+1*V(ref)+2*V(phr) 2wg.Ltg.

Rcav phe phk 1000; Kavitaet als Tiefpass
Ccav phk 0 SnF ; Tau = Rcav*Ccav = Sus

Emo2 phs 0 phk 0 1 ; 1*V(phk)

7 Synchrotronfrequenz des Teilchenstrahls als Resonator mit 1 kHz
Lbea phs pbs 1mH
Cbea pbs 0 25.33uF

Vsol pso O DC 0; Sollwertvorgabe
Rsol pso O 1MEG; fuer PSPICE

Edet phd 0 POLY (3) pso 0 pbs 0 phs 0 0 1 1 -1; 0+1*V(pso) +1*V (pbs) -1*V (phs)

* zum PID-Regler

Ri phd 2 50

* Leitung mit ca. 140 ns Laufzeit von 2 nach 3 mit 0 als Masse
Tdif 2 0 3 0 20=50 TD={TD1l}

rzl 3 0 50

* Digitale Differenz = Differentiator

* V(2) - V(3), Faktor 2 wegen Anpassung an 50 Ohm Leitung
Ediff dif © POLY(2) 2 030 0 2 -2

Rout dif 0 50

* Digitale Summe = Integrator

* V(phd) + V{(13), Faktor 2 wegen Anpassung an 50 Ohm Leitung
Eint int © POLY (2) phd 0 13 0 0 1 2

Rint int 12 50

* Leitung mit ca. 140 ns Laufzeit von 12 nach 13 mit O als Masse
Tint 12 0 13 0 20=50 TD={(TD1}

Rz2 13 0 50

Ereg pht O VALUE = ({P*V(phd)+I*V(int)+D*V(dif)} ; Summierung der PID-Anteile
Rdig pht phtl 50 ; 2ur Leitungsanpassung
Tdig phtl O phr 0 Z0=50 TD=10us ; Simulierung der digitalen Verzdgerung Tdig

rphr phr 0 50 ; Zur Leitungsanpassung => Spannungsteiler /2, bei Emov kompensiert
.end
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Die Anregung kann auch durch ¢, erfolgen, um das Ausregeln von Strahl-
stérungen, die von anderen Komponenten (z.B. von Brummeinstreuungen der
Dipolmagnete) hervorgerufen werden, zu untersuchen:

Fulreq n.cir

* Ansteuerung ueber Strahlstoerung bei phi n
. PROBE

.ac dec 20 1 10MEG

.tran 500ns 4000us O

.param TDl=1lus

.param I={1 / 128 * TD1/140ns}

.param P={1 / 2}

.param D={4 / TD1*140ns}

* Einfache Quelle
vref ref O DC 0 AC O
Rref ref O 1MEG

Emov phe 0 POLY(2) ref 0 phr 0 0 12 ; 0+1*V(ref)+2*V(phr) 2wg.Ltg.

Rcav phe phk 1000; Kavitaet als Tiefpass
Ccav phk 0 SnF ; Tau = Rcav*Ccav = 5Sus

vn phn O DC 0 AC 1 Pulse (0 1 10us lus lus 5ms 7ms); Strahlstoerung
Rn phn O 1MEG
Emo2 phs 0 POLY(2) phn 0 phk 0 0 11 ; 0+1*V(phn)+1*V(phk)

i Synchrotronfrequenz des Teilchenstrahl als Resonator mit 1 kHz
Lbea phs pbs 1mH
Cbea pbs 0 25.33uF

Vsol pso O DC 0; Sollwertvorgabe
Rsol pso O 1MEG; fuer PSPICE

Edet phd © POLY(3) pso 0 pbs 0 phs 0 0 1 1 -1; 0+1*V(pso)+1*V(pbs)=-1*V(phs)

* zum PID-Regler

Ri phd 2 50

* Leitung mit ca. 140 ns Laufzeit von 2 nach 3 mit 0 als Masse
Tdif 2 0 3 0 20=50 TD={TD1}

rzl 3 O 50

* Digitale Differenz = Differentiator

* V(2) - V(3), Faktor 2 wegen Anpassung an 50 Ohm Leitung
Ediff dif 0 POLY(2) 2 0 3 0 0 2 -2

Rout dif 0 50

* Digitale Summe = Integrator

* V(phd) + V(13), Faktor 2 wegen Anpassung an 50 Ohm Leitung
Eint int O POLY(2) phd 0 13 0 0 1 2

Rint int 12 50

* Leitung mit ca. 140 ns Laufzeit von 12 nach 13 mit 0 als Masse
Tint 12 0 13 0 20=50 TD={TD1}

Rz2 13 © 50

Ereg pht 0 VALUE = {P*V(phd)+I*V(int)+D*V(dif)} ; Summierung der PID-Anteile
Rdig pht phtl 50 ; Zur Leitungsanpassung
Tdig phtl O phr 0 Z0=50 TD=10us ; Simulierung der digitalen Verzégerung Tdig

rphr phr 0 50 ; 2Zur Leitungsanpassung => Spannungsteiler /2, bei Emov kompensiert
.end
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A.6.7. Verwendete Programmiersprachen und Applikationen

Auf Macintosh-Rechnern:

* Mathematica (Formelmanipulation und Visualisierung)

* Kaleidagraph (Auswertung von Messreihen)

* MacDraw (Zeichnung von Graphiken)

* MSWord (Dokumentation der Arbeit)

* Designworks (Schaltplanerstellung und Simulation digitaler Baugruppen)
* BASIC: Programme zur Datenkonvertierung und Berechnung von Tabellen
* Think-C-Compiler: kiirzere Simulationen (Laufzeit bis ca. 1 Stunde)

Auf PCs:
* Easywave zur Ansteuerung des Arbitriren Wellenformgenerators iiber GPIB

* TurboPascal zur Ansteuerung von digitalen Signalverarbeitungsbaugruppen
und fiir Simulationen
® QuickBasic fiir Simulationen

Auf HP-UX-Workstations:

* C-Compiler fiir die Simulation lingerer dauernder Vorginge

* GNU-C-Compiler zur Erstellung von VME-CPU-Applikationsprogrammen
* Benutzeroberfliche des Beschleunigers COSY (in SmallTalk)

Auf einem Amiga 500 Rechner:
* GFA-BASIC fiir die digitale Simulation und fiir Hilfsprogramme zur
Datenkonvertierung und Berechnung von Tabellen

Auf Microvax-Workstations:
* Racal-Redac (Erstellung der Platinenlayouts)

Auf verschiedenen Plattformen:

* PSPICE auf PC und MAC (Simulation analoger Baugruppen wie Filter)
* Abel auf PC und MacIntosh (Programmierung von PALs und GALs)

* Telnet/FTP zum Datentransfer
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