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Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit erfolgen der Entwurf und die Untersuchung eines Low-Cost-Dreh-
winkelsensors. Durch ein neuartiges frequenzanaloges Auswerteverfahren fiir das Sensor-
element Planarspule — eine aus Leiterbahnen strukturierte Spule — sowie innovative mecha-
nische Sensorausfiihrungen wird eine hohe Genauigkeit erreicht, bei geringstmoglichen System-
kosten.

Die komplexe und ineinander verzahnte Entwurfskette fiir den Low-Cost-Drehwinkelsensor
setzt sich aus folgenden Teilgliedern zusammen:

- Anwendung der Planarspule zur Positionserfassung, um ein kompaktes und kostengiinstiges
System zu generieren, sowie die Untersuchung der Aspekte, die fiir diesen Sensor beachtet
werden miissen.

- Analoge Signalaufbereitung der Sensorelementsignale in Hinblick auf Langzeit-, Kurzzeit-
und vor allem Temperaturstabilitit, deren mikrorechnergestiitzte Verarbeitung sowie eine
Schnittstelle fiir die Ausgabe der Messwerte.

 Mechanische Umsetzung der Drehung in eine winkelabhingige Beeinflussung des Planar-
spulensensors.

Das Sensorelement ist eine — unter Verwendung von FR4-Platinenmaterial — aus Leiterbahnen
strukturierte Spule. Zur Herstellung bedient man sich der gleichen Technologie, wie sie bei der
Erstellung von Platinen fiir Schaltungen Anwendung findet.

Es folgt eine messtechnische Untersuchung des Einflusses von ferritischem bzw. nichtferriti-
schem leitfdhigem Material auf die Impedanz der Planarspule. Durch Parameterextraktion

— Anpassen eines Spulenersatzschaltbildes an gemessene oder simulierte frequenzabhéngige
Impedanzverldaufe — wird die Bestimmung der Spulenkapazitit vorgenommen. Numerisches
Auswerten des Biot-Savartschen Gesetzes zu vorgegebenen Planarspulendimensionen gestattet
die Bestimmung der Induktivitidt. Damit wird vorab eine simulative sowie experimentielle
Untersuchung der analogen Signalaufbereitung (Auswerteschaltung) ermoglicht.
Anschliefend erfolgt Betrachtung des Einflusses der temperaturbedingten Leitfdhigkeits-
variation in der Wirbelstromdampfungsplatte auf die abstands- und frequenzabhéngige Indukti-
vitdtsdnderung. Abschlieend werden Messkurven mit der Planarspule in Verbindung mit den
in Kapitel 4 entwickelten Messschaltungen dargestellt.

Dabei wird der Messeffekt eines sich durch weichferritisches Material verdndernden Oszillator-
signals gezeigt. Durch die analogen Temperaturkorrekturverfahren wird eine hohe Genauigkeit
erreicht.

Nach einer bewertenden Untersuchung géangiger Messverfahren fiir induktive Sensoren (Kapitel
3) wird ein neues Auswerteverfahren fiir den Planarsensor entworfen. Die Umsetzung des
Planarspulensensorsignals erfolgt durch ein frequenzanaloges Messverfahren, basierend auf
RL-Oszillatoren; dadurch werden das schlechte Langzeitstabilititsverhalten von LC-Oszillato-
ren, bedingt durch zeitliche Instabilitidten von Kondensatoren (ausgenommen sind Luftkonden-
satoren; diese haben jedoch im Nanofaradbereich eine sehr grole Baugrofle und sind somit fiir
einen kompakten Sensor nicht geeignet), umgangen und gleichzeitig die geforderte Bedingung
eines Low-Cost-Systems eingehalten. Merkmal dieser RL-Oszillatoren ist ein negativer
Widerstand(N-Typ).

Mit Hilfe des Schaltungssimulators Spice werden neue Varianten von RL-Oszillatoren gene-
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riert. Bei der messbereichsbezogenen Kurzzeitstabilitdt, und damit zusammenhingend der
erreichbaren Auflosung, erbringt ein spezieller RL-Oszillatortyp beispiellose Leistungsdaten
und wird daher im Drehwinkelsensor verwendet.

Durch Erstellen eines Zustandsmodells fiir den im Sensor verwendeten RL-Oszillator wird
erstmalig der mathematische Nachweis erbracht, dass dieser, mit einer Induktivitét beschaltet,
eine Oszillation erzeugt. Aus dem Zustandsmodell werden die zeitlichen Strom-und Spannungs-
verlaufe an der Induktivitit der RL-Oszillatoren abgeleitet.

Um ein tiefergreifendes Verstindnis fiir den im Drehwinkelsensor eingesetzten RL-Oszillator-
typ zu erlangen, wird fiir diesen ein physikalisches Modell in Verbindung mit einem Wirbel-
stromsensor erstellt. Dies ermoglicht einen Einblick, welche Mallnahmen zu ergreifen sind, um
die Einflussgrofle Temperatur zu korrigieren, und damit die Genauigkeit des Gesamtsystems zu
erhohen. Spicegestiitzte Simulationen decken zusétzliche, die Temperaturstabilitidt begiin-
stigende Einfliisse auf.

Die fiir den Einzelsensor durch Rauschen begrenzte Auflosung des analogen Signals und damit
die erreichbare Genauigkeit wird durch sequentielles Auswerten mehrerer Planarspulensensoren
am gemeinsamen Oszillatorkreis umgangen. Damit kann die absolute Genauigkeit des Gesamt-
systems die zufriedenstellende Genauigkeit des Einzelsensors um das bis zu 2048-fache
iibersteigen. Bei identischen Planarspulen lassen sich ferner temperaturstabile Nullpunkte
erzeugen.

Das dargestellte Funktionsmuster des Drehwinkelsensors zeigt, wie durch ratiometrische
Auswertung mehrerer Spulen die Genauigkeit erhoht wird. Dabei wird bei der Drehung eine
Spule einer winkelabhéngigen Abstandsédnderung eines Nockenkdrpers ausgesetzt und mittels
einer weiteren Spule gleicher Geometrie temperaturkorrigiert.

Zwei weitere Spulen des Sensorsystems dienen dazu, definierte Kalibrierpunkte an einem
Zahnkranz zu erkennen; anhand dieser eindeutig definierten temperaturstabilen Winkelmess-
punkte kann das System vor Ort rekalibriert werden.

Als Schlussfolgerung werden drei weitere beispielhafte Sensorstudien dargelegt, die Schwach-
punkte des Drehwinkelsensorprototypen iiberwinden und den hohen Anforderungen im Auto-
mobilsektor geniigen. CAD gestiitzte mechanische Simulationen zeigen, wie der Messbereich
durch Spreizung auf ein Planarspulenarray abgebildet wird und zudem temperaturstabile
Winkelreferenzpunkte erzeugt werden, an denen Nullpunktstabilitit herrscht.
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1 Einleitung

Der Weltmarkt fiir Sensoren mit einem Volumen von 28,3 Mrd. Euro im Jahr 1994 wird nach
einer Studie [1] 2004 eine GroBe von 47,2 Mrd. Euro erreichen.

Die durchschnittlichen Sensorpreise werden sich dabei um 30 % reduzieren; dies ist in der
Studie bereits berlicksichtigt. Die Reduzierung der Kosten wird durch den zunehmenden
Einfluss der Mikrosystemtechnik sowie eine stete Funktionsintegration (hybrid oder monoli-

thisch) und rapide fortschreitende, immer leistungsfahigere Halbleitertechnik ermdoglicht.
Der Preisdruck wird sich auch auf die etablierten Sensoren auswirken.

Bei den Sensorarten rangieren hinsichtlich der Stiickzahl Positionssensoren nach Temperatur-,
Druck- und Durchflusssensoren an vierter Stelle. Neben der starken Nachfrage aus dem Fahr-
zeugbau beschert auch die verstirkte Automatisierung in der Fertigungsindustrie, im
Maschinen- und Anlagenbau und allem Anschein nach zukiinftig in der Gebaudetechnik [2, 3]

eine steigend hohe Nachfrage.

Nach den optoelektronischen Weg-/Winkelaufnehmern bilden induktive Positionssensoren die
am zweit haufigsten in der Positionssensorik anzutreffende Sensorgattung [4]. Die Griinde
hierfiir liegen in deren Robustheit und Unempfindlichkeit gegeniiber unerwiinschten Einfliissen
(Feuchte, Ol, Schmutz).

Integrationsstufen von Sensoren

SE Sensor, SA Signalaufbereitung (analog), A/D Analog-Digital-Umsetzer,

SG Steuergerit (digital), MC Mikrocomputer

Sensoren Ubertragungsweg Steuergerit
6 findlich
Konventionell SE STOremplind®en 1, | sa sG
) stérsicher

1. Integrationsstufe SE SA > SG
busféhig i

2. Integrationsstufe SE sA |A D stbrs:cher; SG
busféhi Grsi

3. Integrationsstufe | SE | sA |2 (mc usfahig _storsicher, SG

Bild 1.1: Integrationsstufen von Sensoren [5]
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Jedoch sind herkdmmliche (gewickelte) Spulen fiir eine Funktionsintegration in ein Mikro-
system nicht sonderlich geeignet, und somit scheint dadurch eine Grenze fiir eine weitere
Kostensenkung vorzuliegen. Zieht man jedoch Planarspulen — d.h. Spulen, die z.B. durch
Atzverfahren, Aufgalvanisieren [6], Dick-, Diinnschichttechnologie oder Laserstrukturierung
[7] auf einen Triger aufgebracht worden sind — in Betracht, ist das Ziel, kompakte Mikro-
systeme zu schaffen, wieder greifbar.

AuBerdem zeichnet sich das Sensorelement Planarspule im Vergleich zu gewickelten Spulen
und vielen anderen Sensorelementen durch eine bemerkenswerte Robustheit beziiglich hoher
Temperaturwerte und mechanischer Belastungen aus; starke Beschleunigungen verdandern durch
Deformation die Sensorcharakteristik gewickelter Spulen, zu hohe Temperaturwerte ver-
ursachen Kurzschliisse durch Beschiddigung der Isolierschicht der Wickeldrdhte. Planar-
spulsensoren eroffnen somit weitere Einsatzgebiete und Anwendungsfelder, die herkémmlichen

Sensoren durch ihre technologisch bedingten Eigenheiten verschlossen bleiben miissen.

Weitere Innovationsspriinge ergeben sich in Bereichen, in denen sich die Technologien der
Mikrosystemtechnik mit denjenigen der Smart-Technik verbinden.

Gefragt sind insbesondere intelligente und busfihige Sensoren (s.a. Bild 1.1). Das Hauptziel der
Entwicklung intelligenter Sensoren (smart sensors) ist, Zuverldssigkeit und Nutzungsdauer der
Sensoren zu steigern, sowie den Anpassungsaufwand an neue Aufgabenstellungen und Rah-
menbedingungen wihrend der Betriebsphase zu erleichtern. Neben der Fahigkeit zur Selbst-
diagnose konnen intelligente Sensoren auch die Funktion der Selbstkalibrierung und Selbst-
adaption aufweisen.

Neben den klassischen Sensorstrukturen, wie Reihen-, Parallel- und Kreisstruktur, ermoglicht
der an der Messstelle des Sensorelements vorhandene Mikrorechner beim Sensor der 3. In-
tegrationsstufe (Bild 1.1) die Realisierung neuer Sensorstrukturen — in dieser Arbeit wird ein
zeitserielles Messverfahren verwirklicht — , welche bei der Einflussgroenunterdriickung

Eigenschaften zeigen, die mit klassischen Sensorstrukturen nicht zu bewerkstelligen sind.

Bei der Entwicklung kommunikationsfahiger Sensoren (bus sensors) liegt das Hauptziel darin,
den Anpassungsaufwand bei der Ankopplung an Kommunikationsnetze und iibergeordnete
Steuerungen bzw. Leitsysteme deutlich zu reduzieren. Auf der Basis genormter Schnittstellen

wird es moglich, diese Sensoren problemlos in Netzwerken zu verkniipfen.



1.1 Ziel der Arbeit

Ziel der Arbeit ist es, einen neuartigen Low-Cost-Winkelsensor zur Erfassung eines Winkel-

bereichs zu entwerfen und zu untersuchen. Dieser soll folgende Entwurfsvorgaben erfiillen:

- geringe Kosten,

- Genauigkeit von mindestens 8 Bit im Temperaturintervall des Consumer-Bereichs,
- geringe Leistungsaufnahme (< 50 mW),

- Robustheit und Langzeitstabilitit.

Die Kosten des Sensors setzen sich aus den Kosten fiir das Sensorelement, Bauteilekosten der
analogen und digitalen Signalaufbereitung der Messgrof3e sowie der Platine als Trager der
Bauteile und das Sensorgehduse zusammen.

Die erforderliche Genauigkeit hingt vom Anwendungsgebiet ab. Durch die Temperatur spezifi-
zierte Anwendungsbereiche sind z.B. der Indoor-Bereich in der Gebdudetechnik, definiert von
-5 °C bis 45 °C, der Consumer-Bereich von 0 °C bis 70 °C oder der Automobilbereich von
-40 °C bis 125 °C. AuBerdem kann durch die Applikation eine Mindestgenauigkeit in einem
Teilbereich erforderlich sein; so muss aus Sicherheitsgriinden der SchlieBzustand von Tiiren
zuverldssig erfasst werden — der Winkelbereich zwischen angelehnt und geschlossen betragt
=(),8° — fiir eine Raumklimaregelung ist jedoch eine Genauigkeit von etwa 3° ausreichend.
Sind in einem System (z.B. Gebédude) eine Vielzahl von Sensoren vorhanden, muss die Lei-
stungsaufnahme jedes einzelnen Sensors gering sein, um den Gesamtenergieverbrauch niedrig
zu halten. So darf zum Beispiel die Leistungsaufnahme einer Sensorapplikation, die ans EIB-
Bussystem angeschlossen wird, 50 mW nicht liberschreiten.

Die Langzeitstabilitdt wird durch Verwendung entsprechender elektronischer Komponenten
oder besonderer (Mess-)Strukturen gewéihrleistet. Robustheit wird durch die konstruktive

mechanische Ausfiithrung des Sensors erreicht.

1.2 Uberblick iiber die Arbeit

Die einzelnen Kapitel sind in Bild 1.2 in ihrem Zusammenhang gezeigt.

In Kapitel 2 wird eine bewertende Ubersicht und kurze Erlduterung der Funktionsweise der
derzeit am haufigsten in der Praxis verwendeten Drehwinkelsensoren gegeben.

In Kapitel 3 werden verschiedene Messverfahren zur Auswertung induktiver Sensoren erldutert,

die in der Literatur erwdhnt werden bzw. in der Anwendung anzutreffen sind.



Das in dieser Arbeit untersuchte neue Messverfahren fiir Planarspulen wird in Kapitel 4
ausfiihrlich dargelegt. Eine Gegeniiberstellung der Messverfahren in Abschnitt 4.6 und die
Beurteilung anhand der Aufgabenstellung begriindet die Auswahl des neuartigen Messverfah-

rens fur den Drehwinkelsensor.

Kapitel 5 beschreibt den Design- und Herstellungsablauf des auf einer Leiterplatte strukturier-
ten Planarspulensensors. Anhand beispielhaft gemessener Impedanzkurven in Abhingigkeit von
der Position und der Erregerfrequenz des Sensors gegeniiber leitfdhigem ferromagnetischen
bzw. nichtferromagnetischen Material wird das Sensorprinzip erldutert. Durch numerische
Auswertung des Biot-Savart’schen Gesetzes wird die Grundinduktivitédt spiral- und recht-

eckformiger Planarspulen berechnet.
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Bild 1.2: Gliederung der Arbeit

Es folgt eine Betrachtung des direkten (Materialausdehnung) und indirekten (temperaturbe-

dingte Variation der Leitfahigkeit der Wirbelstromdampfungsplatte) Temperatureinflusses auf
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den induktiven Anteil bei verschiedenen Frequenzen. Exemplarische Messungen eines RL-
Oszillators nach Kapitel 4.2 in Verbindung mit Planarspulen hinsichtlich Temperaturabhéngig-
keit beschlieen das Kapitel.

In Kapitel 6 wird einleitend ein ratiometrisches Temperaturmessverfahren — Messen der
temperaturabhingigen Anstiegsgeschwindigkeit an einem RC-Glied — beschrieben. Es dient zur
Erfassung der Einflussgrofle Temperatur und ist zugleich strukturverwandt mit der Sensorelek-
tronik im Positionssensor. AnschlieBend wird ein Funktionsmuster eines Winkelsensors
vorgestellt. Anhand von Winkelmesskurven mit dem Parameter Temperatur werden Algorith-
men zur Signalverarbeitung entwickelt, die den stdrenden Temperatureinfluss autheben. Des
weiteren wird ein Rekalibrierverfahren erldutert, das es ermdglicht, die Sensorkennlinie vor Ort

aufzunehmen.

In Abschnitt 6.4 werden Schlussfolgerungen aus der Erfahrung mit dem ersten Funktionsmuster
gezogen. Anhand weiterer Konzeptstudien fiir einen Drehwinkelsensor wird gezeigt, wie sich
die Genauigkeit erhohen ldsst. Damit werden die geforderten Entwurfsziele eingehalten.
Erreicht wird dies durch Aufteilen des Messbereichs in Teilintervalle. Diese werden mit
ausreichender Genauigkeit mit der verwendeten Elektronik und jeweils einem einzelnen

Planarspulensensor des Mehrfachplanarspulensystems erfasst.

Anhang A beschreibt ein im Rahmen dieser Arbeit entworfenes Mikrocontrollerprogrammier-
system (Incircuitprogrammer) zur Implementierung der Algorithmen in dem Mikrocontroller.
Die Dateniibertragung des Programmier-Files erfolgt iiber die parallele Schnittstelle eines PC
an eine Logikschaltung, welche den seriellen Programmierport des Mikrocontrollers bedient.

C-Funktionen — mit Quelltext — zeigen, wie der Parallelport angesprochen wird.

Anhang B erldutert das Gerberfile-Format, welches die Information {iber die Geometrie eines

Layouts enthilt und zur Herstellung der Planarspulen verwendet wird.

Anhang C beschreibt beispielhaft eine Sensorapplikation, fiir die sich das untersuchte Mess-
verfahren einsetzen ldsst. Durch die Anwendung des Differentialprinzips (s. Kap. 4.4) und
analoge Korrektur von Temperatureinfliissen (s. Kap. 4.2.6) wird eine sehr hohe Genauigkeit

erreicht.



2 Drehwinkelsensoren und deren Funktionsprinzip — Stand der Technik

Kapitel 2 beschéftigt sich mit marktgéingigen Drehwinkelsensoren, deren Funktionsprinzipien
sowie ihren Vor- und Nachteilen, zusammengefasst in einer vergleichenden Bewertungstabelle.
Anhand des Vergleichs werden die Nachteile beziiglich der Zielsetzung deutlich und recht-

fertigen somit die Untersuchung eines neuen Drehwinkelsensorprinzips.

2.1 Optisch inkremental kodierte Winkelsensoren

Die Positionserfassung erfolgt durch das optische Auslesen eines auf einer Scheibe aufgetrage-
nen Strichgitters. Fiir die Anordnung von Lichtquelle und lichtempfindlichem Detektor unter-
scheidet man das Durchlicht- und Auflichtprinzip [1].

Beim Durchlichtprinzip wird ein paralleles Lichtbiindel, erzeugt aus einer Anordnung von
Sendediode und Kondensorlinse, auf die Vorderseite einer Gitterblende gestrahlt. Auf der
Riickseite bewegt sich positionsabhdngig ein mit einem lichtundurchlédssigen Strichgitter
versehender Maf3stab aus Glas. Dahinter befindet sich eine Anordnung von Photodetektoren zur
Erfassung des Hell-/Dunkelmusters. Lichtquelle und Photodetektoren befinden sich auf den
gegeniiberliegenden Seiten des Maf3stabs.

Das Auflichtprinzip verwendet anstelle eines Glasmalstabes einen StahlmaBstab, der mit einer
Teilung aus reflektierenden Strichen und lichtabsorbierenden Liicken versehen ist. Das reflek-
tierte Licht wird mit einem Photodetektor, der auf der gleichen Seite wie die Lichtquelle sitzt,
ausgewertet.

Die feinste verwendbare Teilung liegt beim Durchlichtprinzip bei 10 um, beim Auflichtprinzip
bei 40 um. Rein inkrementale Wegaufnehmer verwenden zwei um eine viertel Periode versetzte
Strichgitter, wodurch eine Richtungserkennung mdoglich ist. Damit das System auf eine de-
finierte Position bezogen werden kann, wird eine Referenzmarke implementiert, die zu Beginn
des Messeinsatzes angefahren werden muss. Im Gegensatz dazu haben absolutkodierte Auf-
nehmer mehrere Spuren, deren optische Abfrage sofort nach dem Einschalten eine Positions-
bestimmung erlaubt. Die Anzahl der Spuren bestimmt die Genauigkeit. Der typische Einsatz-
temperaturbereich liegt bei 0 °C bis +100 °C [2]. Die derzeitigen minimalen Abmessungen fiir
einen 8-bit Drehgeber liegen bei 35 mm Auflendurchmesser und einer Héhe von 30 mm.

Nachteilig sind die hohen Kosten sowie die Baugrofe.



2.2 Potentiometrische Winkelsensoren

Widerstandsaufnehmer gehdren zu den tastenden (taktilen) Wegaufnehmern, da bei der Mes-
sung zwischen Messobjekt und Sensor ein mechanischer Kontakt besteht.

Weitverbreitet sind Cermet-Potentiometer, deren Widerstandselement aus einem metallbe-
schichteten Keramiktrdger besteht, oder Drahtpotentiometer. Beide Typen sind jedoch in
Servosystemen mit groen Anforderungen an die Lebensdauer (bis 100 Mio. Zyklen und mehr)
aufgrund des Verschleifles nicht geeignet.

Plastikfilmpotentiometer hingegen, deren Widerstandsbahnen aus einer Mischung aus Harz und
Graphitpulver bestehen und im HeiBpressverfahren oder Siebdruck aufgebracht werden,
erfiillen diese Anforderungen. Der Temperaturkoeffizient handelsiiblicher Plastikfilm-Potentio-
meter liegt unter =400 ppm/K. Verstellungen sind bis zu einer Frequenz von 50 Hz moglich.
Die Linearitdtsabweichungen reichen von +2 % bis £0,05 % [3, 4].

Nachteilig ist der gegeniiber beriihrungslosen Messverfahren vorhandene Verschleil3.

2.3 Winkelsensoren auf der Basis magnetfeldempfindlicher (Halbleiter-)Sensoren

2.3.1 Halleffekt-Magnetfeldsensoren

Der Halleffekt beruht auf der Lorentz-Kraft, welche eine transversal zu einem Magnetfeld
bewegte Ladung zur Seite ablenkt.

Setzt man einen bandférmigen, stromdurchflossenen Leiter einem transversalen Magnetfeld
aus, werden die bewegten Elektronen senkrecht zur Bewegungsrichtung abgelenkt. Durch die
Ansammlung der Elektronen an einem Rand des Leiters entsteht ein elektrisches Feld quer zum
Leiter, dessen Kraft auf die Elektronen im Gleichgewichtsfall die Lorentz-Kraft gerade aufhebt.
Die elektrische Feldstdrke quer zum Leiter resultiert in einer Spannung zwischen den Rédndern
— der Hallspannung U,. Diese Hallspannung tritt in jedem stromdurchflossenen Leiter auf, der
einem transversalen Magnetfeld ausgesetzt ist.

Die technische Anwendung des Halleffektes wurde ermdglicht durch die Entdeckung von
Halbleitermaterialien mit einer ungewdhnlich hohen Elektronenbeweglichkeit. Das Auftreten
einer Offsetspannung, wenn die spannungsabgreifenden Anschliisse nicht genau einander
gegentiiber liegen, wird durch eine quadratische oder oktaedrische Bauform [5] und eine
Messung der Hallspannung an gegeniiberliegenden Stirnseiten minimiert.

Sensorausfiihrungen zur Winkelmessung basieren auf inkrementalem Abtasten von magnetisier-
ten Stahlbéndern [6], Zahnrddern oder Konstruktionen, die einen Permanentmagneten winkel-

abhingig an Differentialanordnungen dieser Hallsensoren vorbeifiihren.



Nachteilig sind die hohen Kosten des Sensors, geringe elektromagnetische Vertraglichkeit,
mangelnde Langzeitstabilitdt durch Alterung des Magneten sowie hoher Justageaufwand des

Sensors.

2.3.2 Feldplatten

Feldplatten sind magnetisch steuerbare Widerstinde aus Indium- und Nickelantimonid
(InSb/NiSb), deren Beeinflussbarkeit auf dem Halleffekt bzw. GauBeffekt beruht. Die den
Halbleiter durchlaufenden Ladungstriger werden durch die Einwirkung eines transversalen
Magnetfeldes seitlich abgelenkt. Die Verldngerung des Weges der Ladungstriager mit zuneh-
menden Magnetfeld resultiert in einer Erhohung des Widerstandes der Feldplatte, jedoch ohne
Unterscheidung der Polaritit des Magnetfeldes. Der Widerstand erh6ht sich anfénglich propor-
tional zum Quadrat der Flussdichte, ab sehr hohen Werten (ca. 0,3 T) steigt er fast linear an.
Die fertigstrukturierten Halbleiter werden auf Ferrit, Keramik- oder Kunststoffsubstrate aufge-
klebt. Die Toleranz des Grundwiderstandes liegt bei £20 %.

Winkelerfassende Ausfiihrungen mit Feldplatten werden unter der Bezeichnung Feldplattenpo-
tentiometer gefiihrt. Dabei steuert ein auf einem Rotor sich befindender Permanentmagnet oder
eine weichmagnetische Form, die ihrerseits durch einen Magneten polarisiert ist, winkel-
abhingig zwei Feldplatten im Gegentakt durch ein Magnetfeld aus [7, 8].

Nachteilig sind hohe Kosten des Aufnehmers, mittlere Langzeitstabilitit durch Alterung des

Magneten, aufwendige Sensorkonstruktion sowie Justierung des Sensors.

2.3.3 GMR(Giant Magneto Resistors)-Sensoren

Im Gegensatz zu Feldplatten und Hallsensoren mit ihrer ausgepragten Empfindlichkeit gegen-
iiber axialen und lateralen Schwankungen des messsignalerzeugenden Magnetfeldes, was zu
hohem Justieraufwand und komplexer Signalverarbeitung fiihrt, reagieren GMR-Sensoren
hauptsichlich auf die Richtung des Magnetfeldes und weniger auf dessen Intensitét. Dabei sind
Spaltbreiten zwischen Magnet und Sensor bis zu 25 mm mdglich. Der GMR-Effekt wurde 1989
entdeckt. Er beruht darauf, dass durch Kupferlagen getrennte Kobaltschichten einen Magneten
erzeugen, der an einer angrenzenden weichmagnetischen Schicht die magnetischen Elementar-
dipole auszurichten vermag. Es kommt zu einer Widerstandserhdhung, falls ein dufleres Ma-
gnetfeld die Ausrichtung des Elektronenspins parallel zur inneren magnetischen Feldstérke stort
[9]. Der Widerstand ist minimal, wenn das auB3en angelegte Magnetfeld in Richtung des inneren

Magnetfeldes weist, und maximal, wenn es antiparallel zum Inneren ist. Im antiparallelen Fall



wird eine relative Widerstandsédnderung von 5 % erreicht (typischer Nennwiderstand 700 Q).
Eine Temperaturdnderung fiihrt zu einer — bei konstantem Temperaturkoeffizienten — Reduzie-
rung der relativen Widerstandsanderung, da sich der Grundwiderstand erhdht.

Die GMR-Sensoren sind als Einzelsensoren oder in Form eines Arrays auf gemeinsamem
Substrat zum Einsatz in Briickenschaltungen erhéltlich. Damit aufgebaute Drehwinkelsensoren
— ein Stabmagnet oder ein Polrad dreht sich relativ zum Sensor — werden im Automobilbereich
(Lenkradwinkelsensor [10]) oder in kontaktlosen Drehschaltern fiir Hausgerite eingesetzt.
Nachteilig sind hohe Kosten des Sensors, Zerstorung des Sensors bei magnetischen Feldstirken

von mehr als 15 kA/m, sowie die temperatur- und feldstdrkeabhéngige Hysterese.

2.4 Induktive Aufnehmer

Eine groe Anzahl verschiedener Ausfithrungsformen mit unterschiedlichen Auswerteverfahren
findet sich im Bereich der induktiven Winkelaufnehmer. Der Vorteil, den induktive Messauf-
nehmer gegeniiber anderen Verfahren aufweisen, ist ihre Unempfindlichkeit gegeniiber
Schmutz, Ol und Feuchte und die Verwendbarkeit bei Temperaturen bis zu 200 °C (bei zu
hohen Temperaturen wird die Lackisolierschicht des Wickeldrahtes zerstort).

Die gleichgerichtete Spannung an einem induktiven Spannungsteiler, variiert durch einen von
der Winkelstellung abhdngigen Ferritstab, wird als Ausgangssignal zur Verfiigung gestellt [11].
Uber einen rotierenden Transformator wird beim Resolver eine Wechselspannung eingespeist.
Der Stator enthilt zwei Wicklungen, in welche dieses Signal eine Spannung induziert. Beide
Statorwicklungen sind mechanisch so angeordnet, dass ihre Signale um 90° versetzt ausgegeben
werden. Die Amplituden sind dabei abhidngig von der Stellung des Rotors zwischen 0° und 360°
[2]. Beim Kurzschlussring-Sensor [12] wird auf einem kreisformigen, eisernen Joch eine
Kupferplatte gefiihrt, welche die Impedanz einer auf dem Schenkel des Jochs sich befindenden
Spule winkelabhédngig variiert. Nachteilig sind die relativ hohen Kosten, bedingt durch den
Aufwand beim prézisen und reproduzierbaren Wickeln von Spulen. Weiterhin sind aufgrund
der gewickelten Spulen der Baugrof3e nach unten hin Grenzen gesetzt. Da diese Sensoren bei
Erregerfrequenzen bis zu einigen Megahertz betrieben werden, sind Messraten der Winkel-
dnderung tiber 10 kHz erreichbar. Hohe Beschleunigungen kdnnen jedoch die Spulencharakteri-

stik verdndern.

2.5 Beurteilung der Drehwinkelsensoren

Tabelle 2.1 vergleicht die marktgangigen Winkelsensoren mit dem zu entwerfenden Winkelsen-



sor. Dieser basiert auf einer Oszillatorschaltung, an der mehrere Planarspulen sequentiell
ausgewertet werden. Dazu werden Kriterien wie Baugrofle, Grenzfrequenz, Genauigkeit,
Kosten, Empfindlichkeit gegeniiber stérenden EinflussgroBen (Schmutz, Staub, Ol, Feuchte),

Robustheit, EMV und Temperatureinsatzbereich herangezogen.

Tabelle 2.1: Vergleichende Beurteilung der Winkelsensoren

= 2 =
) = o
5 g8 s < 5
= g Z = °
= 2 S ES 222 5
2 £ o = 08 55
+ +~
=y - - o = 2, 3 n
S £ 2 x | EES| LE3
— (o 2 ~ N O N
< =
T @2 ©
Baugrofle 0 +++ 0 - ++
Grenzfrequenz
(Messgeschwindig- 0 - + + + ++ -
keit)
Genauigkeit +++ 0 + + 0 +++ +++
Kosten - +++ + + o+ - ++
Schmutz, Staub, Ol, 0 0 +H+ +++ +++
Feuchteem-
pfindlichkeit
Robustheit (StoB, 0 - + + o+ 0 +++
Verschleif3, Lang-
zeitstabilitét)
EMV +++ +4+ +  ++ ++ 4+ +++
Einsatztemperatur- o 0 0 0 0 o +++
bereich
+++ = ausgezeichnet ++4+ = sehr gut + = gut o = befriedigend - = schlecht

Aus dem Ziel geringster Kosten, ausreichender Genauigkeit, Lingzeitstabilitit und Robustheit
ergibt sich der Bedarf fiir die Untersuchung eines Drehwinkelssensors unter Verwendung von
Planarspulen in Verbindung mit dem im Kapitel 4 dargelegten neuen Auswerteverfahren. Ware

eine hohe Messrate unter den Zielvorgaben, miisste ein anderer Weg beschritten werden.
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3 Auswerteverfahren fiir induktive Sensoren — Stand der Technik

Das Faradaysche Induktionsgesetz bildet den Ausgangspunkt fiir Wirbelstrom- und induktive
Sensoren [1]. Ein Wechselmagnetfeld induziert Wirbelstrome in leitfihigen Materialien oder
ruft einen von der Umgebung abhéngigen Spannungsabfall lings eines Leiters hervor. Zur
Auswertung der Induktivitdtsdnderung dieser Sensoren ist prinzipiell jede Schaltung geeignet,
deren Ausgangssignal sich in Abhdngigkeit der Sensorparameter dndert.

In Abschnitt 3.1 bis 3.6 werden géngige Auswerteverfahren fiir induktive Sensoren erldutert.
Jedes Verfahren wird im Anschluss stichwortartig bewertet.

Kapitel 4 legt ein neues Messverfahren flir eine Planarspule dar. Eine tabellarische Bewertung

der Messverfahren aus 3.1 bis 3.6 sowie jenes in Kapitel 4 erfolgt in Abschnitt 4.6.

3.1 Briickenschaltungen

Die Einteilung von Briickenschaltungen zur analogen Signalaufbereitung von Messgroflen-
aufnehmern erfolgt anhand der Anzahl von variabel gestalteten Briickenzweigen in Viertel-,
Halb- und Vollbriicken. Prinzipiell sind zur Auswertung von induktiven Sensoren alle drei
genannten Arten von Briickenschaltungen mdéglich, im industriellen Einsatz kommt vorwiegend
die Halb- und Vollbriicke in Verbindung mit Differentialdrosseln vor. Bei der Halbbriicke
steuert die Messgrof3e beide Aufnehmer meist gegensinnig aus. Werden die beiden Aufnehmer
nach Bild 3.1 verschaltet, erfolgt eine Linearisierung der Kennlinie und Unterdriickung von

storenden Temperatureinfliisssen auf den Nullpunkt. Fiir die Viertelbriicke ist keine Linearisie-
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Bild 3.1: Briickenanordnung fiir eine
Differentialdrossel
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rung und EinflussgroBenunterdriickung der Temperatur moglich. Fiir die Briickenspannung der
Halbbriicken ergibt sich der Zusammenhang zu
u =oAL
¢ 2[R +joLg] (3.1)

Zur Messung der Briickendiagonalspannung u, wird haufig ein Triagerfrequenzbriicken-
Messverstirker-System, bestehend aus einem Tragerfrequenzgenerator (Sinus- oder Rechteck-
signal), einem Wechselspannungsverstirker und einem Synchrondemodulator (phasenempfind-
licher Gleichrichter), eingesetzt. Dadurch werden Storgrofeneinfliisse (Offsetdriften von
Verstiarkern, Thermospannungen, Streufliisse externer Magnetfelder, Netzbrumm, Stromrau-
schen) weitgehend unterdriickt. Ein Analogmultiplizierer mit einer Sinussteuerspannung fiir die
Synchrondemodulation ermoglicht dariiber hinaus die Unterdriickung von Storfrequenzen, die

Vielfache der Tragerfrequenz sind.

R Ref

| Nullindikator |

r’g")uz
i
I
|
|
]

[, j Steuerung: o , B |

Bild 3.2: Blockschaltbild der
digitalen Briickenschaltung [2, 3]

Neben den bisher erwdhnten Briickenschaltungen gibt es noch weitere Arten von Schaltungen,
z.B. Autobalancing Bridge [4], Reflexionsfaktorbriicke [5]. Mit der zunehmend leistungs-
fahigen Digitaltechnik ist eine beachtenswerte Methode zur Auswertung von Messgrof3en-
aufnehmern die digitale Briickenschaltung [2, 3] nach Bild 3.2. Fiir den Briickenabgleich muss
gelten:

— = — (3.2)

Bleiben die Amplituden der Spannungsquellen U, und U, konstant, erfolgt ein Abgleich, falls
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fiir die Kreisfrequenz w der Spannungsquellen und ihre gegenseitige Phasenverschiebung £ die

Bedingungen gelten:

(3.3)

und

(3.4)

Die Signalquellen, deren Frequenz f und Phasenlage f fiir den Briickenabgleich eingestellt
werden miissen, realisiert man durch NCO's (numerical controlled oscillator). Mussten Anfang
der 90er Jahre diese Schaltungen noch diskret und unhandlich mit TTL-Logik aufgebaut
werden, konnen heutzutage programmierbare Logik- [6] oder integrierte Bausteine herangezo-
gen werden. Die Potenzialfreiheit der Signalquellen wird mit Ubertragern oder differentiellen
Operationsverstirkern erreicht.

Gebriuchliche Ausfiihrungsformen induktiver Differentialsensoren in Verbindung mit Briik-

kenschaltungen sind das Differentialtauchanker- und Querankersystem.

® Wertung der Briickenschaltungen

- - Leistungsverbrauch hoch, wegen komplexer Elektronik

+++ Messfrequenz sehr hoch; keine langandauernden Einschwingvorgénge

++ Auflésung wird durch Bitzahl der AD-Umsetzer sowie durch Rauschquellen der
Elektronik bestimmt und ist allgemein hoch.

++  Genauigkeit durch Differenzprinzip hoch

+++ Stabilitdt hoch, da eingesetzte elektronische Komponenten stabil sind.

- - Kosten hoch; Schaltungsaufwand hoch

- - schwierig zur Auswertung fiir mehrere induktive Sensoren erweiterbar

3.2 (Differential-)Transformatoren

Die physikalische Grundlage des Sensorprinzips ist die messgrof3enabhéngige Variation der

induktiven Kopplung zwischen einer Primérspule, die ein Wechselmagnetfeld erzeugt, und
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einer oder mehrerer Sekundirspulen, in denen Spannungen induziert werden. Die praktische
Bedeutung von Messtransformatoren (eine Primér- und eine Sekundirspule) darf als gering
eingeschétzt werden, da keine analoge EinflussgroBenunterdriickung (Temperatur) erfolgt. Ein
Hersteller [8] bietet ein auf Planarspulen basiertes hochauflosendes Dehnungsmesssystem an;
die induktive Kopplung der Spulen wird durch ein amorphes ferromagnetisches Band mit
dehnungsabhéngiger relativer Permeabiltitdt u, variiert. Nach Herstellerangaben muss jedes
einzelne System beziiglich der Temperatur kalibriert werden. Das Condet-Verfahren [9] kommt
mit einer einzigen Spule aus. Diese arbeitet zum einem als Sendespule (ein an dieser Spule
angelegter Spannungsimpuls induziert im metallischen Objekt, dessen Abstand erfasst werden
soll, eine Spannung) und zum anderen als Empfangsspule (der im metallischen Objekt fliessen-
de Strom erzeugt in der Spule einen Spannungsimpuls).

Dominierend bei Positionieraufgaben sind Differentialtransformatoren. Diese werden zur
Abstands- und Winkelmessung eingesetzt. Differentialtransformatoren zur Abstandsmessung
werden auch unter der Bezeichnung LVDT (linear variable differential transformer) gefiihrt,
solche zur Winkelmessung bezeichnet man als RVDT (rotary variable differential transformer).
Der Einsatz von Differentialtransformatoren mit gewickelten Spulen zur Wegerfassung ist seit
langem bekannt [10]. Seit geraumer Zeit werden in Produkten und Forschungsarbeiten Diffe-
rentialsensoren, basierend auf Spulen in Planartechnologie, verwendet [11, 12, 13].

Zur Auswertung der durch die wechselstromgespeiste Erregerspule in den Sekundérspulen
induzierten, messgroflenabhingigen Wechselspannung stehen drei Varianten zur Verfiigung (s.
a. [14]). Ein Trigerfrequenzmessverstdarker mit anschlieBender Synchrondemodulation, ein
passives Amplitudendemodulationssystem oder die Auswertung der Phasenverschiebung
zwischen Erreger- und Sekundirspulen [15, 16].

Bild 3.3 zeigt das Blockschaltbild eines passiven Amplitudendemodulationssystems, das
Anwendung in einem mit Planarspulen realisierten Winkelsensor findet. Das Magnetfeld der
Primérspule induziert in den Sekundérspulen eine Wechselspannung. Die {iber einen Multiple-
xer ausgewahlte Sekundirspulenspannung wird verstérkt, gleichgerichtet und das erhaltene

Spannungssignal nach einer Tiefpassfilterung ausgewertet.

| Q . Spitzenwert-
| Multiplexer ] Verstarkung gleichrichtung_) pc
o ]

Bild 3.3: Blockschaltbild eines RVDTs [16]

Oszillator
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® Wertung der Transformatoren

+ Leistungsverbrauch mittel bis niedrig

++4+  Messfrequenz hoch, keine langandauernden Einschwingvorgiange

++  Auflosung wird durch Bitzahl der AD-Umsetzer bestimmt und ist allgemein hoch.
+++ Genauigkeit durch Differenzprinzip sowie durch spezielle Ferrite sehr hoch

++  Stabilitdt hoch, da elektronische Komponenten alle stabil sind.

+ Kosten niedrig, einige Verfahren patentrechtlich geschiitzt

- Verwendung mehrerer Empfangsspulen auf spezielle Geometrien beschriankt

3.3 Spannungsmessung am induktiven Sensor

Der Sensor wird aus einer Signalquelle konstanter Amplitude und Frequenz gespeist. Die zu
erfassende Messgroe beeinflulit den Wechselstromwiderstand; ausgewertet wird die am
Spulensensor anliegende Spannung. Bei einem inkrementalen Codelineal [17] werden mehrere
Planarspulen mit Kondensatoren zu Schwingkreisen verschaltet und parallel die bindre Infor-
mation — die Spule wird durch eine Kupferfliche bedampft oder nicht — ausgewertet. Ein
Referenzschwingkreis dient zur Temperaturkompensation.

Einige Sensorhersteller messen die Amplitude an einem induktiven Spannungsteiler. Durch
Verwendung zweier Spulen wird eine Unterdriickung der EinflussgroBe Temperatur erreicht
[18, 19]. Ein System, das eine einzige Luftspule ohne ferritischen Kern parallel geschaltet zu
einem Kondensator verwendet, misst neben der messinformationstragenden Wechselspan-
nungsamplitude auch den Gleichstromwiderstand der Spule [20]. Durch die Gleichstromwider-
standsmessung konnen Temperaturschwankungen am Messort durch die unmittelbare ther-
mische Kopplung sofort korrigiert werden. Ohne spezielle Maflnahmen zur Korrektur von
Temperatureinfliissen sind Wirbelstromsensoren bei schwankender Umgebungstemperatur

kaum einzusetzen [21].

® Wertung der Spannungsmessung am induktiven Sensor

- - Leistungsverbrauch hoch wegen komplexer Elektronik

+++ Messfrequenz sehr hoch, keine langandauernden Einschwingvorgénge

++  Auflosung wird durch Bitzahl der AD-Umsetzer bestimmt sowie durch innere Rausch-
quellen; Rauschquelle Temperatur wird nicht so gut wie bei Briicken unterdriickt.

+ Genauigkeit mittel bis hoch

++  Stabilitdt hoch, da elektronische Komponenten alle stabil sind.

- - Kosten sowie Schaltungsaufwand hoch

++  zur Auswertung mehrerer Spulen einfach erweiterbar
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3.4 LC-Oszillatoren

Das am héufigsten in der Literatur zitierte Verfahren zur Auswertung induktiver Sensoren sind
harmonische LC-Oszillatorschaltungen [22, 23, 24, 25, 26].

Der Oszillator besteht aus einer Reihen- oder Parallelschaltung von Kondensator und Spule, die
in Verbindung mit einem aktiven Zwei- (Doppelbasis- und Vierschichtdiode fiir
Serienschwingkreise bzw. Impattdiode, Gunn-Element, Tunneldiode, Dynatron fiir
Parallelschwingkreise), Drei- (Transistor) oder Vierpol (Operationsverstirker) ein

schwingfahiges System bilden [27].

+
s, 20—

<
(2]

<

A

R

P

Bild 3.4: Kreisstruktur eines
Oszillators

= Grundlagen

Die Funktionsweise des Oszillators wird anhand Bild 3.4 erldutert. Das Eingangssignal s, wird
im Vorwirtszweig mit dem Ubertragungsfaktor ¥ auf das Signal s, verstirkt. Komplexe
Verstirkungsfaktoren beriicksichtigen die Phasenverschiebungen der Ubertragungsglieder. Das
Riickkopplungsnetzwerk R erzeugt das Signal s, und fiihrt es auf dem Eingang zuriick. Weist
das riickgefiihrte Signal gleichen Betrag und eine 180°-Phasenverschiebung gegeniiber dem
Eingangssignal auf, kann es dieses ersetzen. Nach dem Anstoen der Schwingung ist das
Eingangssignal nicht mehr notwendig. Bei LC-Oszillatoren erfolgt das Anregen der
Schwingung durch den Einschaltimpuls der Spannungsversorgung — vorzugsweise im niederen
Frequenzbereich — oder durch Eigenrauschen der Schaltung — vorwiegend im hoéheren Fre-
quenzbereich [28].

Fiir das Zustandekommen einer ungeddmpften Schwingung muss folgende Bedingung erfiillt

sein:
—£’ = ie ,
_Eﬁa = Qe ’ (35)
—ZK;; s,

Das Produkt -V-R wird als Schleifenverstirkung (Loop Gain) T bezeichnet [29]. Fiir ein

eigenstidndiges Schwingen muss die Amplitudenbedingung
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|T] = |VR| > 1 (3.6)

erfiillt sein. Fiir die Phasen der Ubertragungsfaktoren muss gelten:

(V+/R =m,...,2N+1)m . (3.7)

Man bezeichnet dies als Phasenbedingung. Durch Auftrennen des Oszillatorkreises und Messen
der Schwingbedingung kann eine detaillierte Beurteilung des Oszillatorsverhaltens beziiglich
Stabilitdt und Schwingfrequenz vorgenommen werden. Félschlicherweise wird hiufig in der
Literatur die Spannungsverstirkung, gemessen an einer Trennstelle, welche beidseitig mit
Impedanzen abgeschlossen ist, und die internen Belastungsverhiltnisse nachbilden sollen, mit
der Schleifenverstirkung T gleichgesetzt. Eine korrekte Beschreibung fiir die Schleifenver-
starkung ergibt [30, 31, 32]

~
I

(3.8)

I, und T, sind dabei die gemessene Strom- bzw. Spannungsverstirkung, wenn Signalquellen
nach Bild 3.5 in den Oszillatorkreis eingefiigt werden. Die Belastungsverhéltnisse werden dabei

nicht gestort.

Simulationslauf 1(@1) mit Var = 0:

v, v,
T,=(V)@1 /1I(V)@
'2* * @ © Simulationslauf 2(@2) mit Var = 1:
{Var}V ov T,=-V(V,-)@2/ V(V,-)@2
l
{1-Var}A T=(T;-T,-1)/(2+T,+T,)
Phasen:

<T; =p(T) <T =p(7) <T,=p(T)
Bild 3.5: Netzwerk zur Ermittlung der Schleifenverstirkung

Zur Ermittlung der Schleifenverstirkung mit Spice wird die zu untersuchende Oszillator-
schaltung an einer beliebigen Stelle der Schleife aufgetrennt und das Netzwerk nach Bild 3.5
eingefligt. Mittels einer parametrischen AC-Analyse ldsst sich die Schleifenverstirkung
ermitteln. Ist der Parameter Var gleich 0, priagt die Stromquelle /, 1 A ein, und durch Verhélt-
nisbildung der Strome durch die Spannungsquellen ¥, und V, ergibt sich die Stromverstirkung
T . Die Spannungsquellen 7, und ¥V, beeinflussen dabei die Schaltung nicht — Innenwiderstand
gegen 0, eingeprigte Spannung gleich 0. Bei Parameter Var gleich 1 hat die Stromquelle 7, mit

ihrem Innenwiderstand gegen « keinen Einfluss. Durch Verhéltnisbildung der auf Masse
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bezogenen Potenziale erhdlt man die Spannungsverstiarkung 7, .
Als ein Beurteilungskriterium fiir die Frequenzstabilitidt wird der Stabilitétsfaktor Q,(Phasen-
steilheit) verwendet [28, 33, 34]:

op

Qf: dw

(3.9)

=0,

Er ist ein MaB fiir die Steigung des Phasengangs @(w) bei der Schwingkreisfrequenz w,,. Je
grofler die Steigung, desto weniger Einfluss haben Phasenschwankungen, verursacht durch
Rauschen, auf die Stabilitdt der Schwingfrequenz. Weiteres Frequenzstabilitdtskriterium sind
Art und Einfluss von Rauschquellen. Dazu muss das Spektrum der Schwingkreisspannung
beurteilt werden.

»
°

—

»
=)

o

Spannung an Rg-Lg/V
Y
°

T

|

|

| |

I |

| |

992,4 992,8 993,2 993,68
Zeit / ps —>

@
=)

_c, Lo, R, [ R |
[ 30p :|: ss0p 15k 470 - 991,6 9!12 0
Bild 3.6: Colpitts-Oszillatorschaltung zur Bild 3.7: Spannungsverlauf an Lg-R der

frequenzanalogen Auswertung eines Wirbel- Schaltung nach Bild 3.6
stromsensors

L Phase/*

|
|
|
: 250
1.80 1,85 1.90 1.95 2,00 2,05 2,10 2,15 2,20 1,80 1,85 1,90 1,85 2,00 2,05 2,10 2,15 2,20
Frequenz / MHz - Frequenz / MHz —>

Bild 3.8: Amplitudengang der Bild 3.9: Phasengang der
Schleifenverstarkung 7, der Schleifenverstirkung 7, der
Stromverstarkung 7, und der Stromverstirkung I, und der

Spannungsverstarkung 7, der Schaltung  Spannungsverstirkung 7, der Schaltung
nach Bild 3.6. nach Bild 3.6

Die Bilder 3.6, 3.8 und 3.9 zeigen eine Oszillatorschaltung (Colpitts-Oszillator) und ihren mit
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dem Softwareprogramm Spice simulierten Amplituden- und Phasengang der Schleifen-, Strom-
und Spannungsverstiarkung sowie den zeitlichen Verlauf des Spannungssignals am induktiven
Sensor, dargestellt durch sein Lg-R,-Ersatzschaltbild (Bild 3.7).

Fiir eine eigenstindige Schwingung muss die Schleifenverstiarkung 7 grofer als 1 sein; die

Schwingfrequenz ergibt sich an der Stelle, an der die Phasenverschiebung -180° betragt.

110

Bild 3.10 zeigt den Einfluss verschiedener D

Spulengiiten auf den Phasengang der Schlei-

Kurve 1: Q =48 mit L =40 pH Rg=10Q

Kurve 2: Q =24 mitLs=40 pH R;=20Q

Kurve 3: Q =16 mit Ly =40 ygH R; =30 Q

Kurve 4: Q =12 mitLg =40 pH R; =40 Q
T T T T

fenverstarkung in der Schaltung nach Bild 3.6. -5

Die Phasensteilheit nimmt mit abnehmender

|
Spulengiite gleichfalls ab. g ::::::::::, ":::::::::::::::::
Die Auflistung der bekannten Oszillatoren, :::F::F:::, ‘ :7:1::1:::::::
wie MeiBner-, Hartley-, Colpitts-, Clapp-, | AN B BN
Franklin-, Pierce-, Butler und Heegnerschal- __ j } j !

tung sowie grundlegende Entwurfsstrategien B T

Bild 3.10: Abhingigkeit des Phasengangs

o f .
sind in [35, 36, 37] zu finden von der Spulengiite Q mit Q = w L/R

Die Abstandsinformation von Wirbelstrom-

sensoren, ausgewertet mit LC-Oszillatoren, liegt zum einem in der Frequenz, zum anderen in
der Amplitude des Oszillatorsignals. Obwohl in der Literatur propagiert, finden sich in der
Praxis kaum Applikationen, in denen das Frequenzsignal eines einzelnen LC-Oszillators
ausgewertet wird. Bei induktiven Ndherungsschaltern [1] wird die Amplitude eines LC-Oszilla-
tors zur Detektion eines Schaltpunktes herangezogen. Die Anndherung an ein leitfdhiges
Medium fiihrt zu einer Ddmpfung des LC-Schwingkreises und zu einer Verringerung der
Amplitude des Ausgangssignals. Wird der Schaltabstand unterschritten, fallt die Amplitude
unter die Schaltschwelle einer nachgeschalteten Triggerstufe. Das Schaltsignal wird verstarkt
und steht am Ausgang des Sensors zur Verfligung. Typische Werte fiir die Wiederholgenau-
igkeit des Schaltpunktes bei zwei Messungen innerhalb 8 Stunden liegen bei 5 %, und dies im
Temperaturbereich von +15 °C ... +30 °C [38]. Bei einem effektiven Schaltpunkt von 2 mm
liegt der zu erwartende Schaltpunkt im Bereich 1,9 mm bis 2,1 mm. Aus der Angabe “innerhalb
8 Stunden* zeigt sich das Problem der geringen Langzeitstabilitét, verursacht durch Kondensa-
toren (s. Kap. 4.3).

®» Wertung von LC-Oszillatoren

+++ Leistungsverbrauch sehr gering

0 Messgeschwindigkeit mittel, aufgrund von Einschwingvorgingen

++  Auflosung hoch, falls stabiler Oszillatorentwurf vorliegt.

- Genauigkeit gering, da Temperatureinfluss schwierig zu korrigieren ist.

- - - Langzeitstabilitit gering wegen Instabilitit von Kondensatoren
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+++ Bauteilekosten gering, jedoch hohe Entwicklungskosten, da im allgemeinen teure
Entwicklungssoftware benétigt wird sowie Entwickler mit Spezialkenntnissen.
++  Mehrfachsensorik moglich, jedoch nur von Spezialisten 16sbar; falls geldst, dann

Langzeitstabilitdt sowie sehr hohe Genauigkeit erreichbar.

3.5 Auswerten induktiver Sensoren in doppelt riickgekoppelten Phasenregelschleifen

Um die Problematik der geringen und bei Anndhern einer metallischen Ddmpfungsplatte weiter
abnehmenden Giite und der damit verbundenen Destabilisierung der Schwingfrequenz (Bild
3.10) eines harmonischen LC-Oszillators zu umgehen, aber dennoch auf den Vorteil eines
frequenzanalogen Ausgangssignals nicht verzichten zu miissen, wird in [39, 40] die abstands-
abhéngige Phasenverschiebung an einem Vierpol mit induktivem Sensor [39] oder einem LC-
Schwingkreis [40] ausgewertet und mittels einer PLL (Phase Lock Loop)-Regelschleife in ein
frequenzmoduliertes Signal umgesetzt.

In der Anordnung nach Bild 3.11 stellt sich die Frequenz des spannungsgesteuerten Oszillators
(VCO = Voltage Controlled Oszillator) derart ein, dass der Schwingkreis sich in Resonanz — 0°
Phasenverschiebung am Phasendetektor — befindet. Eine abstandsabhidngige Induktivitits-
dnderung zieht eine Frequenzénderung nach sich, so dass sich wieder eine Phasenverschiebung

von 0° ergibt.

Phasen - | [ Schleifen - | | |
detektor filter vco

Bild 3.11: Auswertung eines induktiven Sensors
mittels Phasenregelschleife und Bestimmung der
ohmschen Verluste durch Messung der sich
ergebenden Briickendiagonalspannung [40]

Durch Auswerten der Briickendiagonalspannung konnen zusitzlich die ohmschen Verluste,

hervorgerufen durch induzierte Wirbelstrome im leitfahigen Medium, ermittelt werden.

® Wertung von doppeltriickgekoppelten Phasenregelschleifen:
+ Leistungsverbrauch mittel

0 Messfrequenz mittel, da langandauernde Einschwingvorgénge
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++  Auflésung sehr hoch, falls stabiler VCO vorliegt.

++  Genauigkeit hoch

- - - Langzeitstabilitét in [40] gering wegen Instabilitidt von Kondensatoren
+ Bauteilekosten mittel

++4+  Mehrfachsensorik moglich

3.6 Ermittlung der Spulenimpedanz durch Leistungsmessung

Bild 3.12 zeigt eine Anordnung zur Messung der Impedanz einer Spule.

P j><l'?g o

1 1 2

Wirbelstromsensor-
Rg1 ersatzschaltbild

L_J--

Bild 3.12: Anordnung zur Messung der
Spulenimpedanz
Gilt fiir den Strom i

i = Isinwt (3.10)

so folgt an dem Wirbelstromsensor — dargestellt im Lg-Rg-Serienersatzschaltbild — der Span-
nungsabfall zu

u, = a)LSIsin(a)Hg) +RyIsinwt (3.11)

N

Um die Eingangswiderstinde des Analogmultiplizierers auBler Betracht lassen zu konnen,
sollen diese hochohmig sein (z.B. Analogmultiplizierer von [41]). Ist die Spannung u in Phase
zum Strom i — Phasenschieberstellung auf 0° eingestellt —, ergibt sich die Multiplizierer-

ausgangsspannung u,, Zu
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u, = — (1-cosw2t) mit z =1V . (3.12)

Ist die Spannung u um 90° — Phasenschieberstellung auf 90° eingestellt — zurlick, ergibt sich die

Spannung zu

wl U
u,, = la)L TUsin| wt+Z | coswt = l 5 l1+cos2wt) mit z = 1V . (3.13
(3.13)
M z § 2 z

Das tiefpassgefilterte Signal u ist in Abhdngigkeit von der Phasenlage der Spannung u
proportional zum Real- bzw. Imaginérteil des Wirbelstromsensors.

Ein Verfahren zur Erfassung komplexer Impedanzen, das auf diesen dargelegten Grundlagen
basiert und die Mdglichkeit besitzt, Fehler eines nicht idealen Phasenschiebers — die Phase
weicht von der 0° und 90° Phasenlage um die Winkelfehler ¢, bzw. ¢, ab — und die nicht
exakt definierten Verstirkungsfaktoren des Multiplizierers und der Ubertragungsfaktoren der

Schalter und Phasenschieber zu korrigieren, wird in [42] dargelegt.

®» Wertung der Spulenauswertung mit Impedanzmessung:
- — - Leistungsverbrauch hoch
- - Messfrequenz mittel, da komplexe Messung
++4+  Auflosung hoch
++  Genauigkeit hoch, da alle Parameter genau gemessen werden konnen.
++  Langzeitstabilitét hoch
- Bauteilekosten hoch

++  zur Auswertung mehrerer Spulen einfach erweiterbar
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4 Nichtlineare Oszillatorschaltungen zur Auswertung induktiver Sensoren

Eine weitere Kategorie von Oszillatoren stellen die nichtlinearen Oszillatorschaltungen dar. Bei
dieser Gruppe von Schwingungserzeugern werden aktive, entdimpfende Verstarkerelemente im
Gegensatz zu harmonischen Oszillatoren im GrofBsignalarbeitsbereich betrieben. Bekannte
Vertreter dieser nichtlinearen Oszillatoren sind die astabilen Kippschaltungen, auch unter der
Bezeichnung Relaxationsoszillatoren oder Multivibratoren bekannt. Zum Einsatz kommen
nichtlineare Oszillatorschaltungen in Funktionsgeneratoren (Sdgezahn, Dreieck, Rechteck-
schwingungen, Impuls [1]), in der Wirbelstrommaterialpriifung [2] und als Messgrof3en-
umformer (z.B. in Feuchtemessgeriten mit kapazitiven Sensoren).

Dabei werden diese Schaltungen in der Literatur ausschlielich in Verbindung mit Kondensato-
ren aufgefiihrt [1, 3, 4]. Im folgenden Abschnitt wird anhand neuartiger Schaltungen gezeigt,
dass man Oszillatoren unter Verwendung von Widerstinden, aktiven Elementen und Induktivi-
tiaten realisieren kann. Die Auswertung induktiver Sensoren mit diesen Oszillatoren wird

untersucht. Abschnitt 4.6 bewertet die Messverfahren nach Kapitel 3 und 4.

4.1 RL-Oszillatoren, realisiert mit Transistoren

Fiir das Schaltungskonzept einer astabilen RC-Kippstufe kann eine duale Schaltung, bei der
eine Induktivitit frequenzbestimmend ist — im weiteren werden diese Schaltungen als RL-
Oszillatoren bezeichnet —, angegeben werden. Die Symbole LC, RC, RL kennzeichnen nur die
dominierenden, frequenzbestimmenden Bauelemente des betreffenden Oszillatortyps; das
jeweils dritte passive Bauelement ist zumindest parasitir gleichfalls vorhanden, so z.B. Verlust-
widerstdnde bei LC-Oszillatoren. Dass RL-Oszillatoren fast nie erwéhnt werden und daher
kaum bekannt sind, kann in der Annahme “Spulen sind gro83, schwer, teuer und nicht integrier-
bar [26]” ihre Ursache haben. Die Bilder 4.1 und 4.2 zeigen mit Transistoren aufgebaute RC-

Schaltungen und dazu jeweils die dualen RL-Oszillatoren.

(a) (b)
Bild 4.1: (a) asymmetrische RC-Kippstufe [3], (b) duale RL-Kippstufe [5]
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Ub 9 Ub 9

L
.
I I I T, En T,
R R
1 1

(a) (b)

Bild 4.2: (a) symmetrische RC-Kippstufe [3], (b)
symmetrische RL-Kippstufe [6, 7]

Kippstufen konnen auch mit integrierten Bausteinen realisiert werden (Bild 4.3).

R L
1 .
L] L
L. i
7414 7414 7414 7414

(a) (b)

Bild 4.3: Kippstufen unter Verwendung von Schmitt-
Triggerschaltungen; (a) [8], (b) in dieser Arbeit untersucht

Entfernt man die reaktiven Elemente — Kapazitit bzw. Induktivitidt — von den Kippstufen aus
Bild 4.2, und betrachtet den Rest der Schaltung als Zweipol mit den Anschliissen, an denen sich
das reaktive Element befand, so ergeben sich an diesen Zweipolen die Spannungs-Strom-
Beziehungen nach Bild 4.4 und 4.5.

1,0

T 0,8

0,6
0,4 -

0,2
F:
s 0]

-0,2
0,4
-0,6 1

-0,81

I I I
-1,0 T - - -20 ' T ' : : . : . ‘ .
20 1,0 0 1,0 20 -1,0 -08 -06 -04 -0,2 0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0
' ’ ulv — ulv i

Bild 4.4: Mit Spice simulierte Spannungs- ~ Bild 4.5: Mit Spice simulierte Spannungs-
Strom-Charakteristik (S-Typ) des Oszillator- ~ Strom-Charakteristik (N-Typ) des Oszillator-
kreises des RC-Oszillators aus Bild 4.2 kreises des RL-Oszillators aus Bild 4.2
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Beide Kurven zeigen einen Bereich negativer Steigung, die dufleren Kennlinienarme zeigen
jedoch beziiglich der Winkelhalbierenden des zweiten und vierten Quadranten in entgegenge-
setzte Richtung. Kennlinien nach Bild 4.4 werden als S-Typ (stromgesteuerter negativer
Widerstand [9]), Kennlinien nach Bild 4.5 als N-Typ (spannungsgesteuerter negativer Wider-
stand) [10, 11] bezeichnet. Eine Abschitzung der Periodendauer des RL-Oszillators in Bild 4.2
ergibt sich nach [6] zu

4L

T = —_—
x| "0 4.1)

BE

Ub B UBEJ

Bei der Oszillation ist abwechselnd einer der beiden Transistoren in Sittigung, wihrend der
andere sperrt. Die in diesem Zustand an der Induktivitdt L konstant anliegende Basisemitter-
spannung Uy, (der Spannungsabfall iiber die Kollektor-Emitter-Strecke wird vernachlissigt)
fiihrt dazu, dass der Strom iiber diese linear ansteigt ( i ; = Upp/L~ i=Ug/L t+ C)bis zum
Maximalwert (U, - Uy; )/ R, (Strom wird von der Basis des durchgeschalteten Transistors
abgezogen); anschlieBend sperrt der Transistor (die Schaltung kippt) und der Strom fallt zum
betragsméaBigen gleichen maximalen Negativwert. Ermittelt man die Zeit vom negativen zum
positiven Maximalwert des Stroms — Halbperiode — und multipliziert diese mit dem Faktor 2,
ergibt sich die Periodendauer 7' nach Gleichung (4.1).

Mittels analogen Schaltungssimulators sind in dieser Arbeit die RL-Oszillatoren in Bild 4.6 und
4.7 entworfen worden. Es wurde dabei die Strategie verfolgt, einen N-Typ Oszillatorkreis zu
synthetisieren — Ausgangspunkt fiir RL-Oszillatoren. Ein Versuchsaufbau bestitigte die
Schwingfdhigkeit der Oszillatoren.

(e) ) (@ (h)
Bild 4.6: RL-Oszillatoren

25



. . .

(e) (1)) (9) (h)
Bild 4.7: RL-Oszillatoren

Durch die minimale Anzahl an kostengiinstigen Bauelementen der Schaltungen in Bild 4.6
ergeben sich die geringsten Kosten fiir eine Oszillatorschaltung zur Auswertung eines indukti-
ven Sensors.

Der simulierte zeitliche Stromverlauf an der Induktivitit des Oszillators (a) aus Bild 4.6 ist

exemplarisch in Bild 4.8 dargestellt.

ilmA

| i | | 1 i
00 05 1 1,5 2 2,5 3 3,5 4 45 5
t/ps —

Bild 4.8: Zeitlicher Stromverlauf an der
Induktivitit des RL-Oszillators, Bild 4.6(a)
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Fiir die Simulation wurde die Spule mit den Nennwerten Lg gleich 47,44 uH und einem Verlust-
widerstand Ry zu 0,95 Q gesetzt. Der Widerstand R wurde zu 5 kQ gewihlt, und fiir die Transi-
storen der Typ BC337 verwendet. Die Versorgungsspannung lag bei 5 V. Die Schwingfrequenz
bestimmt sich zu 1,10 MHz (eine Messung am real aufgebauten Oszillator ergab einen Wert
von 1,06 MHz). Der Strom an der Induktivitit zeigt einen dreieckformigen Verlauf (Bild 4.8).
Bild 4.9 zeigt den zugehorigen Spannungsverlauf. Bereiche, in denen der Stromverlauf ni-
herungsweise linear steigt, entsprechen hier Bereichen, in denen die Spannung wegen der

Proportionalitét zur zeitlichen Ableitung des Stroms anndhernd konstant bleibt.

T T ; T - T T t T
0 0,5 1 1,5 2 25 3 35 4 45 5
t/ps —>

Bild 4.9: Spannungsverlauf iiber der Zeit an der

Induktivitit beim RL-Oszillator (Bild 4.6 a)
Im Hinblick auf einen Einsatz als Messoszillator ist die Tatsache bemerkenswert, dass die
physikalische Grofle Weg mit dieser Schaltung in ein frequenzanaloges Signal umgewandelt
werden kann, bei einer Betriebsspannung U, herab bis zu 0,62 V.
Tendenzen, die Versorgungsspannung weiter zu senken, um die Leistungsaufnahme zu reduzie-
ren, die elektromagnetische Abstrahlung zu verringern und die Geschwindigkeit der integrier-
ten Schaltungen zu erhdhen, stellen fiir diese Art der analogen (frequenzanalog) Signalaufberei-
tung fiir physikalische Messgroflen, welche eine Induktivitat variieren, keine Hiirde dar.
Eine weitere Besonderheit dieser Oszillatoren ist die grole Dynamik des auswertbaren Indukti-
vititsintervalls. Unter Beibehaltung des gleichen Oszillatorkreises konnen minimale Induktivi-
taten von 30 nH — typische Oszillationsfrequenzen liegen bei 140 MHz — bis zu Induktivitats-
werten tiber 10 H hinaus — Schwingfrequenzen liegen dann im Bereich von 10 Hz — in ein
frequenzanaloges Signal umgesetzt werden.
Eine Simulation des Amplituden- und Phasenganges der Kreisverstarkung 7 der Schaltung nach
Bild 4.6(a) mit Spice fiihrt zu keinem brauchbaren Ergebnis, da die Simulation in diesem
Modus eine Kleinsignalwechselstromanalyse zugrunde legt, und damit dem GroBsignal-
verhalten der Kippstufen keine Rechnung tragt.
Das Frequenzausgangssignal der Schaltungen nach Bild 4.6 und 4.7 ist temperaturabhéngig, da
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sich zum einen der Spulenwiderstand mit der Temperatur dndert und des weiteren die Dioden-
durchlassspannungen Uy, (Basisemitterdiode) und Uy (Basiskollektordiode) der Transistoren
gleichfalls eine Temperaturabhéngigkeit aufweisen [12].

Der Einsatz der Messschaltung in der Positionssensorik erfordert daher eine Korrektur des
Temperatureinflusses. Dieses kann durch die Anwendung des Differenztialprinzips mit Ein-
schriankung erreicht werden, durch analoge Korrekturelemente (s. Kapitel 4.2.5) oder durch
rechnerische Korrektur mit einem Mikrorechner. Eine digitale Korrektur der Wirkung der
EinflussgroBe Temperatur und Linearisierung des funktionalen Zusammenhangs
Position/Ausgangssignal erfolgt anhand mathematischer Modelle. Fiir einen praxistauglichen
Einsatz miissen diese Modelle fiir ein Los gleich aufgebauter Schaltungen anwendbar sein.
Besonders das Temperaturverhalten muss bei identisch aufgebauten Schaltungen gleich sein, da
eine Kalibrierung jeder einzelnen Schaltung bei mehreren Temperaturpunkten zu nicht vertret-
baren Kosten fiihrt. In der Technik etablierte Auswerteprinzipien, welche sich durch Tempera-
turunempfindlichkeit auszeichnen, werden dann immer den Vorzug bekommen.

Bild 4.10 zeigt die Temperaturabhidngigkeit von 12 identisch aufgebauten Messschaltungen
nach Bild 4.6(a). Alle weisen die gleiche Steigung hinsichtlich der Temperaturabhédngigkeit auf.
Der vorhandene Offset kann durch einen additiven Korrekturterm aufgehoben werden.

5100

5050 o

—>

5000 A

4950 -

4900 -

4850 -

Frequenz / kHz

4800 -

4750

4700 =

4650

T T T T T
20 30 40 50 60
Temperatur /°C >

Bild 4.10: Messung der Exemplarstreuung {iiber der
Temperatur von 12 nach Bild 4.6 (a) aufgebauten
Messoszillatoren. Fiir die Transistoren wurde der
Transistorarraybaustein CA3046 verwendet.

Diese fiir die Massenanwendung im Low-Cost-Bereich notwendige Eigenheit der Mess-
schaltungen in Bild 4.10 ist auf die geringe Anzahl von Bauteilen zuriickzufiihren, die mit

kleiner Streuung der Nennwerte zur Verfiigung stehen.
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4.1.1 Ubergang vom RL-Oszillator zum harmonischen LC-Oszillator und Vergleich
beziiglich Temperaturstabilitit

Spannungsgesteuerte negative Widerstdnde — N-Typ-Kennlinie — bilden mit Parallelschwing-
kreisen schwingfahige Systeme, stromgesteuerte negative Widerstdnde — S-Typ-Kennlinie —
mit Serienschwingkreisen. Die RL-Kippstufe (RC-Kippstufe) stellt den Extremfall — Kapazitit
(Induktivitét) gegen Null — eines mit einem Parallelschwingkreis (Serienschwingkreis) beschal-
teten spannungsgesteuerten (stromgesteuerten) negativen Widerstands dar. VergroBert man die
Kapazitét (Induktivitdt) (s. a. Bild 4.11), geht die RL-Kippstufe (RC-Kippstufe) in den harmo-

nischen LC-Oszillator tiber.

800
T RL-Oszillator aus

ROV

Bild 4.6(a)

T,= T, =BC337
R=5kQ
4004\ =47,44pH -
Rg=0950

T__:_j"_

|
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[
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v
/
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Bild 4.11: Ubergang des RL-Oszillators in einen
harmonischen LC-Oszillator durch Parallelschaltung eines
Kondensators zur Spule; Darstellung des Spannungs-

verlaufs an der Spule
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Bild 4.11 zeigt drei aus der Simulation sich ergebende Spannungsverldufe an der Spule des
Oszillators nach Bild 4.6 (a) mit einmal 50 nF, 5 nF und ohne Parallelkapazitét, wobei fiir die
Spule die Kennwerte Rg = 0,95 Q und Ly = 47,44 uH gewihlt wurden. Der Widerstand R wurde
zu 5 kQ gesetzt, und fiir den Transistor der Typ BC337 verwendet, bei einer Versorgungs-
spannung von 5 V.

Durch die Parallelschaltung der Spule mit der Kapazitit nimmt die Einschwingdauer des
Frequenzsignals zu. Nach Bild 4.11 erreicht das Oszillatorsignal mit 50 nF Parallelkapazitit
erst nach 90 ps den eingeschwungenen Zustand, das des RL-Oszillators schon nach 1 ps.
Empfindlichkeitsverhalten des Frequenzsignals in Abhdngigkeit vom Spulenverlustwiderstand
R, und der Spuleninduktivitidt Lg werden durch Tabelle 4.1 aufgezeigt. Aulerdem sind in
Tabelle 4.1 die Vergleichswerte des idealen LC-Oszillators (mit Parallelschwingkreis) aufge-
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fiihrt, der in Eigenresonanz nach Gleichung (4.2) schwingt.

Tabelle 4.1: Empfindlichkeitsverhalten eines RL-Oszillators beim Ubergang zum LC-

Oszillator

af 9f/ R a9 9f/0L

oR, 7 OLg 7
C=0nF 4511 Hz/Q 3685 ppm/Q | -18246 Hz/uH | -14906 ppm/uH
C=5nF 660 Hz/Q 2089 ppm/Q | -3186 Hz/pH | -10085 ppm/pH
C=50nF -152 Hz/Q 1472 ppm/Q | -1073 Hz/pH | -10393 ppm/pH

LC mit 0,00005 Hz/Q | 0,00005 ppm/Q2 | -12881 Hz/puH | -10709 ppm/uH

C =390nF

Die Parallelkapazitit C wurde so gewdhlt, dass sich die gleiche Frequenz wie beim RL-Oszilla-

tor ergibt.

Der RL-Oszillator zeigt die grof3te Empfindlichkeit beziiglich Induktivititsdnderungen, aber
auch gegeniiber Schwankungen des Spulenverlustwiderstands R. AuBlerdem ist zu ersehen,
dass die Eigenschaften des LC-Oszillators in puncto Unempfindlichkeit gegeniiber Verlust-
widerstandsidnderungen — in der Praxis wird diese durch den Temperatureinfluss hervorgeru-

fen — und Empfindlichkeit bei Induktivitdtsinderungen — verursacht durch die Messgrofie — sich

bei Betrieb zu hoheren Frequenzen hin verbessert.

(4.2)

Tabelle 4.2: Simulierte Frequenzverschiebung des RL-Oszillators durch Modelle des
Transistors BC337 bei 20 °C, 40 °C und 60 °C

f o, _f 0 f 0 _f 0
Frc Fore Foe 40°c”J20° 60°c_J20°C
Jroec Jaoec
C=0nF 1140627 Hz | 1103304 Hz | 1054671 Hz | -32721 ppm | -75358 ppm
C=5nF 318045 Hz 315636 Hz | 313067 Hz -7574 ppm | -15651 ppm
C=50nF 103295 Hz 103199 Hz | 103071 Hz -929 ppm | -2168 ppm

Tabelle 4.2 zeigt Simulationsergebnisse des RL-Oszillators mit Modellen des Transistortyps
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BC337 bei den Temperaturen 20 °C, 40 °C und 60 °C. Wiederum sind der Spule Kapazititen
von 0 nF, 5 nF und 50 nF parallel geschaltet. Der Einfluss der Temperatur auf die Schwing-
frequenz verringert sich bei groBerer Parallelkapazitit.

Um die falsche Schlussfolgerung zu vermeiden, dass eine Parallelkapazitit die Eigenschaften
der Messschaltung nur verbessert, sollen hier Probleme mit Kondensatoren, die in der Praxis
auftreten, angesprochen werden.

Kondensatoren weisen Toleranzen auf, die im Bereich von 5 % der Nennkapazitit oder mehr
liegen. Dies erschwert den Einsatz eines mathematischen Korrekturmodells, das fiir ein Los von
Sensorschaltungen giiltig sein soll.

Ferner wird ein Sensor hiufig Umgebungseinfliissen ausgesetzt, die durch starke Vibrationen
und Temperaturschwankungen geprédgt sind. Es ist bekannt, dass zum Beispiel die Filter-
charakteristik von mit Kondensatoren aufgebauten Filtern, die starken mechanische Einfliissen
ausgesetzt sind, ihre Eigenschaften bis zur Unbrauchbarkeit verdndern kdnnen. Dies wird der
Grund sein, weshalb ein bekannter Automobilzulieferer bei der frequenzanalogen Erfassung der
Ventilstellung in einer Dieseleinspritzpumpe einen RL-Oszillator verwendet [13]. Und letztlich

altern Kondensatoren. Typische Alterungsraten pro Tag sind nach [25]:

Glas-Kondensatoren - 70 ppm/Tag
Silber-mica-Kondensatoren - 30 ppm/Tag
Keramik-Kondensator + 10 ppm/Tag
Porzellan-Kondensatoren + 3 ppm/Tag

Die erreichbare Genauigkeit durch Auswerten des Frequenzsignals eines LC-Oszillators ist
durch mangelnde Stabilitit des Kondensators stark beschrinkt. Die Verwendung von langzeit-

stabilen Luftkondensatoren ist jedoch fiir Mikrosysteme schlecht geeignet.
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4.2 RL-Oszillatoren mit einem Operationsverstirker

RL-Oszillatoren kdnnen auch mit Operationsverstirkern realisiert werden (Bild 4.12).

Zweipol N\ Zweipol M N

(a) (b)
Bild 4.12: RL-Oszillator ((a) [13] und (b) [in dieser Arbeit untersucht])
fiir die Auswertung von Planarspulen, bestehend aus dem Zweipol N
bzw. M und einer Induktivitét L

Damit eine Oszillation entstehen kann, muss die Strom-/Spannungskennlinie an den Klemmen,
an der sich die Induktivitit befindet, vom N-Typ (spannungsgesteuerter negativer Widerstand)
sein (s. a. Kapitel 4.1). Um zu zeigen, dass die zwei Schaltungen nach Bild 4.12 die geforderte
Strom-/Spannungscharakteristik aufweisen, wird die I-U-Kennlinie am Eingang des Zweipols
N in Bild 4.12, an der sich die Induktivitdt L befindet, ermittelt. Fiir die Anordnung (b) nach
Bild 4.12 ergibt sich unter der Annahme eines idealen Operationsverstirkers die identische
Strom-/Spannungscharakteristik wie nach (a). Zur Analyse werden die Bereiche negative
Sittigung, linearer Bereich, positive Sittigung der statischen Ubertragungskennlinie des
Operationsverstirkers durch Ersatzschaltbilder nach Bild 4.13 modelliert [7].

O O (e O O O

+ + +

lud ¢ -Usat l Ug Usat

o o ° o o o
negative Sattigung linearer Bereich positive Sattigung

Bild 4.13: Einfache Ersatzschaltbilder fiir einen
Operationsationsverstirker nach [7]

Fiir den linearen Bereich wird ein Nullator-Norator-Modell verwendet. Die symbolische Null

bedeutet dabei, dass am Verstirkereingang Spannung und Strom den Wert Null besitzen; das
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Unendlichkeitssymbol driickt aus, dass Strom und Spannung beliebige Werte annehmen
konnen.

m Betrieb des Verstirkers im linearen Bereich

Der Maschenumlauf liefert

“u+u,+u, Ry =0 . l
Rz l"z u
Mit u, = uy = —Ryi T’.
R Bild 4.14: RL-Oszillator nach
Pi=-—u . 4.3) Bild 4.12(a); Operationsver-
RyR, stiarker im linearen Bereich

= Betrieb des Verstirkers im positiven Sittigungsbereich

Aufstellen der Maschengleichung ergibt

Ryji-u+U,, =0 .

i
Daraus folgt fiir die Strom-/Spannungsbeziehung :
Rz lllz u
u US t s
i= == (44) L Uset
Ry Ry o]
u,>0 i
Gleichung (4.4) ist unter der Voraussetzung
u, > 0 gliltig mit: Ry l"* Rs l"’
R, >0
u, = u- : : CRT -Ocri
d R,+R, Sat Bild 4.15: RL-Oszillator nach

Bild 4.12(a); Operationsver-
stairker im positiven Satti-
gungsbereich
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m Betrieb des Verstirkers im negativen Sittigungsbereich

Fiir einen Maschenumlauf folgt

Ryi-u-Ug, =0 . *

]

o |
Daraus folgt fiir die Strom-/Spannungsbeziehung R, |:i|luz lu
i

~
-Usat T
U, T 7
. u | I
R TR @9 wco
R, R, .
Die Giiltigkeitsvoraussetzung lautet u, < 0. Mit Ry l"* Rs l"’
R,
Ug = u+ RR Ugar < 0 Bild 4.16: RL-Oszillator nach
2 Y

Bild 4.12(a); Operationsver-
stairker im negativen Saitti-

folgt fiir den Eingangsspannungsbereich A
gungsbereich

-R

2
u< —=Ug, .(4.7)
R,+R, ™

Die durch die vorangegangene Analyse sich ergebenden Bereiche der statischen Ubertragungs-

funktion sind in Bild 4.17 zusammentfassend dargestellt.

Bild 4.17: Statische i(u)-Kennlinie am Eingang des Zweipols N
aus Bild 4.12(a)

Fiir die Schaltung (b) nach Bild 4.12 ergibt sich die identische statische Kennlinie. Bild 4.18

zeigt eine mit dem Oszilloskop am realen RL-Oszillator aufgenommene i(u)-Kennlinie. Der
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Knick in der Kennlinie ist auf die nicht idealen Eigenschaften des OpAmps zurilickzufiihren.

Dieser Knick zeigt sich auch bei Simulationen mit dem Programm Spice.

Bild 4.18: Am realen RL-Oszillatorkreis (verwendet wurde
OpAmp n741) nach Bild 4.12 gemessene i(u)-Kennlinie.

4.2.1 Qualitative Begriindung fiir das Entstehen der Oszillation eines RL-Oszillators

Das Entstehen einer Oszillation durch Beschaltung des Eingangs des resistiven Zweipols N mit
einer Induktivitdt (Bild 4.12) ldsst sich qualitativ anhand der statischen i(u)-Kennlinie (Bild
4.17) erldutern.

Die Beziehung zwischen Strom i, und Spannung », am reaktiven Element Spule wird durch die

Differentialgleichung

u, = Li, (4.8)

beschrieben. Mit dem Zusammenhang i, = -i und u, = u folgt flir einen Arbeitspunkt A(u,i) auf

der Kennlinie die Vorschrift:

i=-—u . (4.9)

Bei positiven Spannungswerten u nimmt der Strom i ab, wohingegen bei negativen Spannungs-
werten u ein zeitliches Ansteigen des Stroms i folgt. Eine Interpretation der Differential-

gleichung fiihrt zu
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u(t) > 0 - i(f) nimmt zeitlich ab ,
u(t) < 0 - i(f) nimmt zeitlich zu

Zu Beginn der Schwingung befinde sich der Arbeitspunkt der Kippstufe am Kennlinienpunkt
P,. Durch Rauschen, das durch Anlegen der Spannungsversorgung entsteht, wird der Arbeits-
punkt der Schaltung aus seiner stabilen Lage ausgelenkt und bewegt sich wahlweise zu den
Kennlinienpunkten P, oder P, , je nachdem, ob durch das Rauschen der Arbeitspunkt 4 leicht
in positive oder negative Spannungsrichtung ausgelenkt wurde. Vom Punkt P, (P, ) springt der
Arbeitspunkt horizontal nach P, (P;), wandert auf dem Kennlinienast nach P, (P,) und springt
nach P; (P;). Vom Punkt P, (P,) ausgehend wandert der Arbeitspunkt nach P, (P, Jund springt

dann nach Punkt P, (P;). Dieser Vorgang wiederholt sich periodisch mit der Periodendauer 7.

4.2.2 Mathematischer Nachweis der Oszillation; Zeitverlauf von Spannung und
Strom an der Induktivitit des RL-Oszillators mit einem OpAmp

Dass ein Zweipol, der eine statische Strom-Spannungs-Kennlinie wie nach Bild 4.17 aufweist,
beim Beschalten mit einer Induktivitéit ein schwingfdhiges System bildet, wird nun mathema-
tisch belegt. Dazu betrachten wir die Anordnung nach Bild 4.19. Sie besteht aus einem Zwei-
pol, der durch die i(u)-Kennlinie nach Bild 4.17 beschrieben wird und einem daran angeschlos-
senen Parallelschwingkreis.

Fiir die Strome und Spannungen folgt:

i +ig+iy(u) =0
(4.10)

uL=uC=u

Fiir die Spannungen und Stréme an den reakti-

ven Elementen gilt:

4.11) Bild 4.19: Zweipol mit i(u)-Kennlinie

i =Cu,. . nach Bild 4.17, beschaltet mit einem
c c k :
Parallelschwingkreis

Fir die weitere Betrachtung wird der Zweipol anstatt durch eine abschnittsweise
Kennliniendarstellung durch eine einzige Funktion beschrieben. Dazu wird der funktionale
Zusammenhang zwischen Strom und Spannung am Zweipol durch eine Fourrierreihenentwick-

lung approximiert.
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Bild 4.20: Links i(u)-Kennlinie des Netzwerks aus Bild 4.12, und
durch eine Fourrierreihe beschriebene periodische Kennlinie rechts

Fiir die Kennlinienapproximation wird die Funktion periodisch fortgesetzt (Bild 4.20). Die
Periodizitét fiihrt zu keiner Verfdlschung der Systembeschreibung, da die Grundperiode das
System vollstindig beschreibt, und durch die Schaltungsvorgaben bedingt, die realen Strome
und Spannungen auf diesen Bereich beschrinkt bleiben.

Das Zustandsgleichungssystem fiir Spannung und Strom an den reaktiven Elementen lautet

1, 1,
i EIN(MC) EZL wi
'L _ luc 0 . |

L

Die Losung des homogenen linearen Differentialgleichungssystem ldsst sich numerisch unter
Vorgabe eines Anfangswertes flir die reaktiven Elemente ungleich Null ermitteln.

Das Ergebnis numerischer Integrationen unter Vorgabe fester Werte fiir die Induktivitdt und die
Widerstéinde und variierender Kapazititen (sieche Tabelle 4.3) ist in Bild 4.21 dargestellt.

Tabelle 4.3: Vorgaben fiir die Simulation in Bild 4.21

Spur 1 Uy, =5V,R,=R,=50kQ, R,=80Q,L=50 uH | C=100000 pF
Spur 2 U, =5V,R,=R,=50kQ,R,=80Q,L=50 uH | C=1000pF
Spur 3 Uy, =5V,R,=R,=50kQ,R,=80Q,L=50uH | C=100pF
Spur 4 Uy =5V.R,=R,=50kQ,R, =80 Q, L=50uH | C=0,01pF
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Bild 4.21: Phasendiagramm von Strom und Spannung am
Klemmeneingang des Zweipols N nach Bild 4.12

Spur 4 in Bild 4.21 ist eine Trajektorie, die eine fast kreisformige Form besitzt und somit einer
harmonischen Schwingung dhnelt (van der Pol). Eine Verringerung der Kapazitét fithrt von
Spur 4 zu Spur 1. Spur 1 stellt den Grenziibergang der Kapazitit C gegen 0 dar. Die Trajektorie
weist den zuvor in Abschnitt 4.2.1 postulierten Kurvenverlauf von Strom und Spannung auf.
Bilder 4.22 und 4.23 zeigen den zeitlichen Verlauf von Strom und Spannung der Spur 1.

0,04

0,02 7

Strom/ A —>

-0,021

-0,04 -10

T T T T T T T T T i t t
0 800 1600 2400 3200 4000 4800 5600 0 800 1600 2400 3200 4000 4800
Zeit/ ns ——

5600

Zeit/ ns —>
Bild 4.22: Zeitlicher Stromverlauf an der Bild 4.23: Zeitlicher Spannungsverlauf an
Induktivitit (Spur 1 in Bild 4.21) der Induktivitit (Spur 1 in Bild 4.21)

Eine reale Messung der Spannung (Bild 4.24) an der Spule des RL-Oszillators nach Bild 4.12
zeigt die Ubereinstimmung der Kurvenform mit dem durch das mathematische Differential-
gleichungsmodell hergeleiteten Spannungsverlauf in Bild 4.23.
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Bild 4.24: Gemessener Spannungsverlauf an der Spule eines
RL-Oszillators

4.2.3 Berechnung der Periodendauer der Schwingfrequenz

Schaltungen, die aus einer einzigen Induktivitdt, Widerstdnden und unabhingigen Quellen
bestehen, bezeichnet man als Schaltung ersten Grades.

Jede dieser Schaltungen ldsst sich in eine Schaltung nach Bild 4.25 vereinfachen.

iL
W1+ G, L l u,

Bild 4.25: Vereinfachtes Ersatzschalt-
bild fiir eine Schaltung ersten Grades

Wendet man die Kirchhoffsche Knotengleichung auf die Schaltung in Bild 4.25 an, erhilt man
G up* iy = i,(0) . (4.13)

Mit der Substitution u, =L i'L und nach i, aufgeldst bekommt man

L i i | w1
L G L G L '

eq eq

Die allgemeine Losung dieser Differentialgleichung ersten Grades lautet:
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i(t) = iL(lO)exp(

fG T ex ( G.L )]l (¢Hdt" . (4.15)

Sind nur Gleichstromquellen vorhanden, vereinfacht sich obiger Ausdruck zu

. s . _(t_t()) .
lL(t) - [ZL(tO)_lL(too)]eXp G L +lL(too) . (416)

eq

Die einzelnen Kennlinienéste des Zweipols N, der mit einer Induktivitit beschaltet ist, lassen
sich ebenfalls durch ein Ersatzschaltbild nach Bild 4.25 darstellen. Sind die Ersatzschaltbild-
parameter bekannt, kann das dynamische Verhalten des Spulenstroms bestimmt werden.

Die Periodendauer 7' der Oszillationsfrequenz ergibt sich aus der Summe der Zeiten, die
benotigt wird, um von den Kennlinienpunkten P, nach P,, von P, nach P;, von P; nach P, und

von P, wiederum nach P, zu gelangen.

Berechnung der Zeit, um von P, (P;) nach P, (P,) zu gelangen:

d

Sat

. Rl
i(P) = ~———Ug, , i)(P) =

a > ——— U, , §(t) = - (417
Ry(R,*R,) - Ry(R, Rz) St ‘ R, 17
Eingesetzt in Gleichung (4.16) ergibt sich:
R -R U R U
—L_U,,- LU, ~—lexp| -2+ . (4.18)
R,(R,+R,) Ry(R,+R)) R, L R,
Lo6st man nach der Zeit ¢ auf, erhédlt man
2R
= L1220 (4.19)
R, 2

Fiir die Zeit von P; nach P, ergibt sich ebenfalls die Zeit nach Gleichung (4.19). Die Zeit von
Punkt P, nach Punkt P, bzw. von Punkt P, nach Punkt P, wird durch Anstiegsgeschwindigkeit
S (slew rate) des Operationsverstirkers bestimmt:

R,+2R, -R, ) . ( R, -R,

P, = (4.20)

2 1y, ———U —2 Uy, ———U,,|,
R1+R2 Sat R3(R1+R2) Sat Rl +R2 Sat R3(R1 +R2) Sat
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P _ R2+2R1 Rl U ~ _R2 U Rl U
1 R1 +R2 Sat > }33(R1 +R2) Sat| > L4 Rl +R2 Sat > R3(R1 +R2) sarl (4'21)
”(P1) - M(P4) 20U,
O e (4.22)
p B M(P3) - M(Pz) B 2 USat (4 23)
PPy S " . .
Die Periodendauer 7" der Schwingung ergibt sich demnach zu:
= tP1P2+ leP3+ tP3P4+ lP4P| >
(4.24)
2R U.
7= 2k 1 2R g 1Yl
R3 2 S

In dhnlicher Weise kann die Periodendauer der RL-Oszillatoren mit Transistoren (Bild 4.6 und
Bild 4.7) berechnet werden. Die gekriimmte Kennlinie des negativen Widerstands wird dazu
durch Geradenstiicke approximiert und fiir jedes Geradenstiick wird die Zeit ermittelt, die das
System braucht, sich vom Anfang des Geradenstiicks bis zum Ende zu bewegen. Die Perioden-

dauer ergibt sich durch Aufsummieren der Zeiten fiir alle Teilgeradenstiicke.

4.2.4 Beriicksichtigung der ohmschen Verluste des Wirbelstromsensors bei der Perioden-

dauerberechnung

Der Wirbelstromsensor kann durch ein Ersatzschaltbild, das aus einer Serienschaltung von
Verlustwiderstand R(f,a) und einer Induktivitit Ly(f,a) (Bild 4.26) besteht, mit den Parametern
a (Abstand zum leitfahigem Medium) und f (Frequenzabhéngigkeit des Wirbelstromsensors)
beschrieben werden. Durch Einbeziehen des Verlustwiderstands Ry(f,a) in den Zweipol N (Bild
4.27) gelangt man zum Zweipol N” (Bild 4.28) mit einer statischen Ubertragungskennlinie nach
Bild 4.29.
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Bild 4.26: Wirbel-

Bild 4.27: Zweipol N

Bild 4.28: Einbezug

stromersatzschalt- mit Wirbelstromsensor des Verlustwiderstands
bild in den Zweipol
A
i
P, =
y st'RsR1
Ry(R;+R,)-R (R, + R
. P, Ra(R1I+R2)
1 1
“Ry(R3*R,)+R,(R+ R,
] Ry(R +R,)
1 Ry+R;
P3 P2

Bild 4.29: Statische Ubertragungskennlinie des Zweipols N mit
Beriicksichtigung des Verlustwiderstands R, des Wirbelstrom-

Sensors

Die einzelnen Kennlinieniste lassen sich durch folgende Gleichungen beschreiben.

m Linearer Bereich

(4.25)
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m Negativer Sittigungsbereich

(4.26)
< Ry (R;+Rg) +Rg(R,+R))
R3 (Rl +R2) Sat
m Positiver Sattigungsbereich
i = u _ USat
Ry*Rg  Ry*Rg
(4.27)

. R,(R,+R,) -Ry(R,+R))
R,(R,*R,) Sat

Die Periodendauer 7 der Kippstufen nach Bild 4.12 mit verlustbehaftetem Wirbelstromsensor

(L wird durch eine Serienschaltung von Lgund R, ersetzt) berechnet sich zu:

R, L1
T -9 Ly Ry (R +R)) Rg+Ry .4 Usal
R, +R, R S
Ry(R +R))  Rg*Ry (4.28)

Ly In 2R Ry +R Rg+ Ry R, +4|USat|
Ry+R RyR,-R, Ry S

Bild 4.30 zeigt das prozentuale Verhiltnis des Terms 4 U, /S zur Periodendauer T fiir vier
schnelle Operationsverstérker.

Gegeniiber dem LC-Oszillator weist der RL-Oszillator eine groBere Empfindlichkeit beziiglich
Induktivitidtsdnderungen bei gleicher Schwingfrequenz auf; Gleichung (4.29) gibt die Empfind-
lichkeit der Schwingfrequenz (Gleichung (4.2)) eines Parallelschwingkreises aus der Kapazitit
C und dem Lg-Rg-Serienersatzschaltbild wieder, Gleichung (4.30) die des RL-Oszillators.
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Bild 4.30: Prozentuales Verhiltnis des Anteils 4 U, /S an der
Periodendauer T (Gleichung (4.24)) in Abhingigkeit von der

Frequenz

_ R:
=
Lic L
E'€, =§—{ p— > (4.29)
Tc - - JE—
LC | Ly
ERL _ o _ Ry +R;
oL, 3R +Ry (4.30)
s 2In—— '
3 S

Zahlenbeispiele:
a) LC-Oszillatormit Li=10pH Ry=4Q C=2,5nF Schwingfrequenz f= 1006080 Hz

Empfindlichkeit des LC-Oszillators: E'“,= -50253 Hz/uH
RL-Oszillator mit L= 10 pH R;=4 Q R, =23,068 Q Schwingfrequrenz = 1006066 Hz
Empfindlichkeit des RL-Oszillators: E*", = -100606 Hz/pH
b) LC-Oszillator mit Lg=10 pH Ry=4Q C=10nF Schwingfrequenz /= 502284 Hz
Empfindlichkeit des LC-Oszillators: E“,= -25013 Hz/uH
RL-Oszillator mit Lg=10 uH Ry=4Q R; =12,11 Q Schwingfrequrenz /= 502182 Hz
Empfindlichkeit des RL-Oszillators: E?, = -50218 Hz/pH
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c) LC-Oszillator mit Lg=200 uH R¢=4Q C=2,5nF Schwingfrequenz f=225043 Hz
Empfindlichkeit des LC-Oszillators: E*“,= -562 Hz/puH
RL-Oszillator mit Ly =200 pH Rg=4Q R;=101,18 Schwingfrequrenz f=225044 Hz
Empfindlichkeit des RL-Oszillators E®" =-1125 Hz/uH

4.2.5 Einfluss unterschiedlicher Sittigungsspannungen auf die Periodendauer

Die positive und negative Séttigungsspannung Us,,” und Uy, sind bei realen Operationsver-

stiarkern betragsméssig nicht gleich. Tabelle 4.4 zeigt gemessene und aus dem Simulations-

programm Spice ermittelte Werte bei einer Versorgungsspannung des Operationsverstérkers

von+5 V.

Tabelle 4.4: Sittigungsspannungen von realen Operationsverstirkern

Operationsverstarker Spice Messung
Uy IV Uy, /V Uy 'V Uy, 'V

TLO82 4,322 -4,322 4,260 -3,533

OP283 4,285 -4,926 4,324 -4,926

OP291 4,948 -4,948 4,963 -4,948

OP295 4,997 -4,997 4,973 -4,945

OP284 4,980 -4,981 4,866 -4,918

THS4001 - -- 4,054 -3,968

AD827 -- -- 4,296 -4,060

4,010 T T T T T 4.44 4,020 4,120

T ___i_____i_ .Alz’827+ ___i___ _:____4’42 T ppom
= ___:_____: s __: _____ :___4’40; ;4,005- 4,100 2
_J4.000{ | | : : ' "5 34000 T
— | 2 033,995 1= 4,090 >

3,995

3,990

Temperatur/ °C

Bild 4.31: Messung der Temperturabhingig-
keit von positiver und negativer Sattigungs-
spannung am Operationsverstarker AD827

3,990 1

3,985 1

3,980

4,080

45

Tem

40 50 60

4,070

peratur/ °C —>
Bild 4.32: Messung der Temperaturabhiangig-
keit von positiver und negativer Sattigungs-
spannung am Operationsverstarker THS4001



Neben der betragsmiBigen Ungleichheit zeigen die Sattigungsspannungen dariiber hinaus einen
unterschiedlichen Temperaturkoeftizienten. Auch haben die diversen Typen unterschiedliche
Temperaturkoeffizienten, wie den folgenden Messkurven (Bild 4.31 und Bild 4.32) zu entneh-
men ist.

Gleichung (4.31) berticksichtigt unterschiedliche Sattigungsspannungen fiir die Periodendauer
T der Schaltung nach Bild 4.12 mit Wirbelstromsensor:

R, [ 1
+
R, (R, +R I R,+R * -
T -9 L In 3(R+Ry) \Ug,, | 378 +2J|USa, |+|USa,|
Ry +Rg R, 1 l S S
- +
Ry(R,*R,)) R;+Rg

(4.31)

Der Ausgangsstrom eines realen Operationsverstérkers ist einer Begrenzung unterworfen.

Die Bilder 4.33 und 4.34 zeigen den Stromverlauf an der verlustbehafteten Spule des vorher
genannten RL-Oszillators, wobei die Versorgungsspannung des Operationsverstirkers einmal
+ 5 V und zum anderen = 15 V betrdgt. Bei Induktivititswerten der Spule um die 40 pH wiirde
beim idealen Modell ein Strom flieBen, der /,, =120 mA betragen miisste. Einen Strom in

dieser Grofenordnung kann nur ein Leistungsoperationsverstérker liefern, ein normaler Opera-
tionsverstéirker jedoch nicht.

30

20

10

30 } ; ! ! ! ! ! . | 1 h . . 1 . 1
150 155 16,0 16,5 17,0 175 18,0 18,5 19,0 19,5 20,0 615’() 155 16,0 16,56 17,0 17,5 18,0 185 19,0 19,5 20,0
—

Zeit / s e Zeit/ ps
Bild 4.33: Mit Spice simulierter Bild 4.34: Mit Spice simulierter
Stromverlauf an der Induktivitit eines RL- Stromverlauf an der Induktivitit eines RL-

Oszillators bei 5 V Versorgungsspannung Oszillators bei +15 V Versorgungsspannung

Leistungsoperationsverstéirker zeigen jedoch kein ausreichend schnelles Schaltverhalten; die
Praxis zeigt aber, dass dies flir das Entstehen einer Schwingung notwendig ist. Aulerdem
verschlechtert sich die Frequenzstabilitéit rapide, falls der Ausgangsstrom in die Sattigung
kommt, da interne Transistoren libersteuert werden.
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4.2.6 Abhiingigkeit der Periodendauer von den Schaltungsparametern;

Regeln zur Reduzierung des Temperatureinflusses

Die Gleichung fiir die Periodendauer (4.28)
wird nun im Hinblick auf den Einfluss der
Variation der Schaltungsparameter diskutiert.
Erhoht man R;, steigt die Schwingfrequenz;
eine Erhohung von R, fiihrt zu einer Erniedri-
gung der Frequenz. Keinen Einfluss hat eine
betragsmissige Erhohung oder Verminderung
der Widerstinde R, und R,, wenn beide den
gleichen Wert besitzen. Eine Zunahme der
Sensorinduktivitit bewirkt eine Abnahme der
Schwingfrequenz. Bei der Auswertung von
induktiven Sensoren soll eine Variation der
Bauteilenennwerte durch Temperatureinfluss

nur eine geringe Wirkung auf das Nutzsignal
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Bild 4.35: (a) simulative temperaturbedingte
Frequenzabhinigkeit nach Gleichung (4.28)
mit Lg= 100 pH, R; =80 Q, R, = R, und R =
16 Q mit TK-Wert von 3900 ppm/K, (b) wie

0 10

: — . -l(370°
zeigen. Nimmt man fiir die Widerstdnde (a) aber jetzt R; = 80-(1+0,00021K(3-20°C))Q2

herkémmliche Metallschichtwiderstinde mit einem handelsiiblichen TK-Wert von |25| ppm/K,
zeigt sich bei einer Temperaturspanne von 60 °C keine nennenswerte Frequenzénderung. Der
planare Wirbelstromsensor jedoch hat einen nicht vernachldssigbaren Temperaturkoeffizienten
von 3900 ppm/K (bei Annahme von Kupferleiterbahnen). Auerdem sind auch die Verluste in
der Wirbelstromkurzschlussplatte temperaturabhidngig. Kurve (a) in Bild 4.35 zeigt den Ein-
fluss auf die Ausgangsfrequenz in einem Temperaturintervall von 0 °C bis 60 °C bei einem
Verlustwiderstand Ry = 16 €, einer Induktivitit Lg = 100 uH, gleichen Widerstinden R, und R,
und R; = 80 Q gesetzt. Der Frequenzverlauf zeigt eine annidhernd linear fallende Abhéngigkeit
von der Temperatur mit einem Temperaturkoeffizienten von 83 Hz/K.

Kurve (b) in Bild 4.35 ergibt sich, wenn fiir R, eine Temperaturabhéngigkeit der Form

R; = 80:(1+0,00021K"-(9-20°C))Q angesetzt wird. Realisieren lésst sich dies, indem man in
Serie zu einem 75,6 Ohm Festwiderstand 7,8 cm langen und 20 pm dicken Kupferdraht (Kup-
fer: p = 0,0178 Qmm*m, a,, = 3,9:10°/K) bifilar wickelt. Verwendet man Wolframdraht
(Wolfram: p = 0,055 Qmm?*/m, a,, = 4,5-107/K), kann die Linge des Drahtes auf 2,2 cm
verkiirzt werden (Festwiderstand wird zu 76,14 Q gesetzt). In [14] wird sogar von 4,5 um
diinnen Wolframdraht berichtet. Alternativ kann durch Widerstandsdruck auf der Leiterplatte
der gewlinschte Widerstand hergestellt [15] oder beispielsweise in der Wagemesstechnik zur
Temperaturkorrektur eingesetzte Nickelfolienwiderstéinde, deren Widerstand durch Abrasions-

technik eingestellt wird, verwendet werden [16].
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Der durch die Temperatur ¢ stark beeinflusste Parameter ist der Verlustwiderstand Rg. Die
Empfindlichkeit der Frequenz f in Abhédngigkeit vom Verlustwiderstand Rg wird durch Glei-
chung (4.32) beschrieben.

3R, +R 1 1
In ~(Ry +R)( + )
of _ 1 Ry-R; 3Ry*Rs  Ry-Rg
aRS 2LS [111((3R3 +RS)/(R3 _Rs))] g
(4.32)

In Bild 4.36 ist die Empfindlichkeit der

Frequenz in Abhingigkeit vom Verlustwider- 4000 I

L CiRy = m

stand Rg und dem Scharparameter R; darge- ' b: R, =70 Ohm

stellt.
Die Empfindlichkeit steigt mit zunehmendem

ra:R;=900hm

[[HzIQ] —»
8
S

Widerstand R;. Ferner ergibt sich, dass durch

of

Erhohung des Widerstandes R; die Tempera-

turempfindlichkeit verringert wird. Die Praxis

zeigt jedoch, dass bei zu grolen Widerstand 1000 ‘ \ -

. e . . 10 15 20 25 30 35 40
R; eine Destabilisierung der Schwingfrequenz R,/ Q —>
auftritt und schlieBlich das Oszillatoraus- Bild 4.36: Empfindlichkeit der Ausgangs-
gangssignal abreif3t. frequenz des Oszillators in Abhingigkeit des

Gleichung (4.28) wurde unter der Annahme Verlustwiderstands R, und des Widerstands R;

erstellt, dass als einziges, die Frequenz bestimmendes reaktives Element, eine Spule vorhanden
ist.

Beim realen Operationsverstdrker treten zu hoheren Frequenzwerten hin jedoch verstéarkt
kapazitive Effekte in Erscheinung. An den invertierenden und nichtinvertierenden Eingdngen
befinden sich geerdete Kapazititen [17, 18]. Die begrenzte Anstiegsgeschwindigkeit des
Operationsverstarkers (Slew Rate) und damit im Zusammenhang die beschriankte Bandbreite
wird in der Literatur durch einen Tiefpass, bestehend aus 2 RC-Gliedern am Ausgang model-
liert [59]. Die nachfolgenden Bilder 4.37 bis 4.40 zeigen den mit Spice simulierten Spannungs-
verlauf an der Spule eines RL-Oszillators (Schaltung (a), Bild 4.12).

Fiir den Operationsverstirker wurde der Typ TLO82 (Slew Rate = 20 V/us) verwendet, die
Spulenkennwerte Ly und Rg wurden zu 40 uH bzw. 20 Q festgesetzt. Der Widerstand R; wird
dabei, ausgehend von R; = 60 Q bis zu 700 €, erhoht.
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Bild 4.37: Spannungsverlauf an der Spule Bild 4.38: Spannungsverlauf an der Spule
des RL-Oszillators — R; = 60 Q des RL-Oszillators — R; = 300 Q
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Bild 4.39. Spannungsverlauf an der Spule Bild 4.40: Spannungsverlauf an der Spule
des RL-Oszillators — R; = 500 Q des RL-Oszillators — R; = 700 Q

Man erkennt, dass die anfangliche Kurvenform des RL-Oszillators (Bild 4.37) — bei Verwen-
dung eines OP’s mit groferer Slew Rate dhnelt der Spannungsverlauf mehr dem idealen RL-
Oszillator nach Bild 4.23 — mit groer werdenden R; in die Kurvenform des LC-Oszillators
iibergeht (Bild 4.40).

Tabelle 4.5 zeigt das Ergebnis der Empfindlichkeitsanalyse der Oszillatorausgangsfrequenz
beziiglich der Ersatzinduktivitit L, und des Ersatzwiderstandes R gmit R als variierendem
Parameter.

Der Einfluss des Verlustwiderstandes R auf die Schwingfrequenz nimmt bei héheren Frequen-
zen — wird durch Erhéhung von R; erreicht — ab. Der funktionale Zusammenhang Wirbel-
stromimpedanz/Ausgangsfrequenz wird von der anfinglich gleichwertigen Abhangigkeit von

Verlustwiderstand R und reaktivem Anteil Lg durch die Erh6hung von R; fast nur noch vom
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induktiven Anteil abhidngig. Dies wurde erreicht, ohne zusitzliche Kapazititen parallel zur
Induktivitét schalten zu miissen. Die intern wirksamen Kapazitéiten beeintrachtigen die Lang-
zeitstabilitit nicht, da Kapazititen auf Halbleiterbasis eine vernachlissigbare Drift aufweisen

— auf dem Markt sind langzeitstabile Kondensatoren auf Siliziumbasis verfiigbar [19].

Tabelle 4.5: Empfindlichkeitsanalyse der Oszillatorfrequenz von Schaltung nach Bild 4.12 a
mit dem Programm Spice; Ly =40 puH, R;=20 Q, OP =TL082, R, =R,

R of df/9R¢ af df/ 9L
’ oR, 7 OLg 7
60 Q 1900 Hz/Q 6245 ppm/Q 5981 Hz/uH | 19660 ppm/pH
100 Q 1265 Hz/Q 2827 ppm/Q 7307 Hz/uH | 16324 ppm/pH
300 Q 607 Hz/Q 568 ppm/Q 28336 Hz/uH | 26505 ppm/pH
500 Q 69 Hz/Q 40 ppm/Q 42572 Hz/uH | 24744 ppm/uH
700 Q 53 Hz/Q 23 ppm/Q 50704 Hz/uH | 21823 ppm/uH

4.2.7 Empirische Betrachtungen zur Schwingbedingung

Zur Ermittlung der Schwingbedingung der RL-Oszillatoren nach Bild 4.12 muss das nicht-
lineare Zustandsgleichungsmodell mit allen reaktiven Elementen aufgestellt werden. Nach der
Linearisierung der Zustandsmatrix um die Kennlinienpunkte P, bzw. P, (Bild 4.17) muss
untersucht werden, fiir welche Bauelementwerte die Eigenwerte der Matrix negativ werden;
sind diese negativ, ist das System instabil und schwingt, bei positiven Eigenwerten verharrt die
Schaltung wahlweise in den Punkten P, oder P, — die Schaltung kippt in einen dieser Arbeits-
punkte und bleibt dort stabil. Der Kennlinienpunkt P, ist instabil (genauer der Bereich um
diesen ist instabil; durch Rauschen wird der Arbeitspunkt in diesen Bereich ausgelenkt); eine
Untersuchung seiner Stabilitét ergibt keine Erkenntnisse, ob das System zu Oszillationen neigt.
Auf eine mathematische Herleitung der Schwingbedingung wird hier jedoch verzichtet; aus der
Erfahrung bei der Simulation wird statt dessen eine qualitativ empirische Aussage abgeleitet.

Damit eine Oszillation entsteht, muss der lineare Bereich (Bild 4.29) eine negative Steigung
aufweisen; somit muss R; gro3er als der Spulenverlustwiderstand R sein. Simulationen zeigen,
dass geerdete Kapazititen am OpAmp-Eingang, der keine Verbindung zur Spule besitzt, zu
einer Abnahme der Schwingneigung fithren. Langsame Operationsverstirker haben gleichfalls
an den Eingéngen groBe Kapazititen. Fiir kleine Induktivitdtswerte braucht man schnelle
OpAmps mit einer hohen Slew Rate; diese haben an den Verstirkereingéingen geringe Ein-

gangskapazititswerte.
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4.3 Betrachtung der messbereichsbezogenen Frequenzstabilitit; Bewertung des fre-
quenzanalogen Ausgangssignals von Messoszillatoren und Vergleich von LC-, RC-
und RL-Oszillatoren

m Kurzzeitstabilitit

Betrachtet man ein Oszillatorsignal, erhdlt man eine Schwingung, die in ihrer Amplitude und
Phase Schwankungen unterworfen ist. Im Spektrum betrachtet, erhédlt man durch Rauschen
verursachte verbreiterte Spektrallinien (bei einem Sinusoszillator liegt nur eine einzige Spek-

trallinie vor).

Messung im Frequenzbereich

Ein hiufiges Verfahren zur Messung des Oszillatorrauschen ist das der Selbstiiberlagerung der
Rauschseitenbinder mit dem Triiger [20]. Erfolgt die Uberlagerung nach einem Diskriminator
— Resonator hoher Giite oder Umwegleitung — erhilt man ein MaB fiir das Frequenzrauschen.
Mittels einer selektiven NF-Spannungsmessung kann die spektrale Leistungsdichte des Fre-
quenzrauschen je Hertz Bandbreite bestimmt werden. Die Durchfiihrung dieser Messungen im

Frequenzbereich erfordert jedoch einen komplexen Messaufbau mit hochwertigen Messgeréten.

Messung im Zeitbereich

Alternativ kann eine Bewertung des Frequenzsignals beziiglich der Stabilitit auch im Zeit-
bereich durchgefiihrt werden, wobei als Messgerit ein Frequenzzihler dient. Das aus der
Statistik gebrduchlichste Kriterium zur Beschreibung der zufdlligen Abweichungen eines
Messwertes vom Erwartungswert ist das Schwankungsquadrat (auch zweites zentrales Moment
oder Varianz ¢ genannt). Sind /. die Einzelfrequenzmesswerte und /7 der Mittelwert {iber die
Summe der Messwerte, erhilt man fiir die Varianz ° (genaugenommen handelt es sich um den

Schétzwert der Varianz):

2 1 al 7 \2
e VD (433)

Yf . (4.34)

Eine Mittelung iiber M Stichprobenvarianzen verkleinert den Vertrauensbereich. Mit der

Zeitdauer 7 einer Frequenzmessung und dem zeitlichen Abstand 7' zwischen sukzessiven
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Messungen erhilt man

Moo X _lN 2 (4.39)
DD V- DU/ I |

AM,N,T,1), - J

Frequenzdriften, verursacht durch Alterung und Temperatureinfliisse, filhren dazu, dass die
Berechnung der Standardabweichung nach GI. (4.35) auch bei langer Mittelung nicht kon-
vergiert. Bei der Allan-Varianz wird die Varianz nur tiber zwei unmittelbar aufeinanderfolgen-
de (T = 0 s) Frequenzmesswerte gebildet — N wird zu 2 gesetzt — und anschlieBend {iber M
Varianzen gemittelt. Durch Anwendung der Allan-Varianz (Gleichung (4.36)) werden systema-
tische Fehler unterdriickt, und man erhélt ein direktes Mal3 fiir das Rauschen eines Oszillators.
Die in dieser Arbeit durchgefiihrten Messungen zeigten, dass die Allan-Varianz auch bei
wiederholtem Messen am selben Oszillator immer gegen den gleichen Wert konvergierte,
wohingegen bei Anwendung der allgemeinen Varianzdefinition sich stets unterschiedliche
Werte ergaben:

_ 1 = (fm+1_fm)2 4.36
¢(M,2,0,7), = J M—1,,§ 5 . (4.36)

® Messbereichsbezogene Frequenzstabilitit

Beim Entwurf von Oszillatoren, wie sie in Uberlagerungsempfiingern oder Taktgebern vor-
zufinden sind, ist das Ziel eine vernachldssigbare Frequenzschwankung beziiglich der
Nennfrequenz f, , wohingegen bei Messoszillatoren eine gute Frequenzstabilitit iiber das
gesamte, durch Variation der Messgrof3e sich ergebene Frequenzband, angestrebt wird.

Das Signal-Rausch-Verhiltnis ist desto besser, je kleiner die absoluten Frequenzschwankungen
im Verhéltnis der durch die MessgroBenumformung erreichbaren Frequenzbandbreite sind.
Eine vergleichende Bewertung der Stabilitit des Ausgangsfrequenzsignals von Oszillatoren, die
zur Umformung von nichtelektrischen GroBen dienen, nach Kriterien, wie Oszillatoren, die bei
gleichbleibender Frequenz betrieben werden vorzunehmen, wiirde die unterschiedlichen
Anwendungsgebiete nicht beriicksichtigen. Deshalb werden die absoluten
Frequenzschwankungen im Gegensatz zu héufig in der Literatur [21, 22] vorzufindenden
Definitionen nicht auf eine Nennfrequenz f,, sondern auf den messgrof3enbedingten Frequenz-
hub f,... - /... bezogen. Die absoluten Frequenzschwankungen iiber dem Frequenzband sind
nicht konstant (Bild 4.41); fiir eine Beurteilung werden die maximalen Frequenzschwankungen
ermittelt; dies erlaubt somit die Angabe einer Garantiefehlergrenze fiir den zu untersuchenden
Oszillator. Bei Vergleich von Oszillatoren gleicher Nennfrequenz wird durch die Angabe der

Torzeit 7 tiber die gleiche Anzahl von Perioden gemittelt.
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Bild 4.41: Abstandsabhingige Allan-Varianz Bild 4.42: Abhidngigkeit der Allan-Varianz
eines Messoszillators von der Zeitdauer 7 einer Frequenzmessung

Die Kurzzeitstabilitdt (Frequenzschwankungen im Bereich weniger Sekunden) ist jedoch von
der eingestellten Torzeit abhingig (Bild 4.42). Der Kurvenverlauf ldsst sich folgendermal3en
erkliren. Bei kurzen Messzeiten ist die Frequenzschwankung wegen der kleinen Stichprobe von
erfassten Perioden grof3, bei mittleren Torzeiten wird ein Frequenzstabilititsmaximum erreicht,
zu langeren Torzeiten machen sich Driften des Oszillators bemerkbar. Da bei Messoszillatoren
aber anstatt der Nennfrequenz der Frequenzhub der Bezugspunkt der Bewertung ist, und dieser
in unterschiedlichen Frequenzbereichen liegen kann, muss bei einem Vergleich die Torzeit 7 so
eingestellt werden, dass tiber die gleiche Anzahl von Schwingungen gemittelt wird.

Um eine fiir Messoszillatoren vergleichende Stabilititsaussage zu erhalten, wird folgendes
Stabilitatskriterium postuliert:

Af
FStab____ = , 437
f max 7f min ( )

XXXXX Anzahl der gemittelten Schwingungen,

Af maximale absolute Standardabweichung der Frequenzschwankungen ermittelt
nach der Allan-Varianz,

e - Sin  Frequenzhub ausgedriickt durch die Differenz der Frequenzen am

oberen und unteren Messbereich.

In Tabelle 4.6 ist eine vergleichende Gegentiberstellung der Kurzzeitstabilitdt der angesproche-
nen Oszillatortypen zusammengestellt.

Die Kippstufen mit Operationsverstirker — RC und RL - erbrachten gleichgute Werte und
lagen deutlich besser als der LC-Oszillator [23] und die mit Transistoren realisierte RL-Kipp-
stufe (Bild 4.6).
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Tabelle 4.6: Kurzzeitstabilititsvergleich von LC-, RC-, RL-Oszillator

Typ Af g = i FStab jppp
LC 15 550000 Hz 27 ppm
[23]

RC 3,1 370000 Hz 5 ppm
[3]

RL

Bild (4.12) 3.2 400000 Hz 5 ppm
Bild (4.6) 180 7000000 Hz | 25,75 ppm

m Langzeitstabilitit

Falls eine Nachkalibrierung nicht moglich ist, z.B. bei Sensoren in Satelliten, oder die dadurch
entstehenden Wartungskosten nicht tragbar sind, kommt der Langzeitstabilitat der Sensorelek-
tronik und bei Verwendung von Messoszillatoren der Langzeitstabilitdt der Oszillatorfrequenz
eine entscheidende Bedeutung zu. Die Angabe der Langzeitoszillatorstabilitit kann in Anleh-

nung an [1] z.B.

A I(fre = fruin )< 0,0001 pro Monat

lauten. Dabei ist Af die Frequenzdrift innerhalb des angegebenen Zeitraums und f,,,, - f,.., der

min

durch das Messsignal erreichbare Frequenzhub.

Bilder 4.43 und 4.44 zeigen Langzeitstabilititsmessungen iiber einen Zeitraum von 4 Wochen

—
(=]

-100 -

Af/(fmax - fmin ) / ppm

-1000
-1100
-1200 A
-1300 -
-1400

0 7200 14400 21600 28800 36000 43200

Zeit / min e

Bild 4.43: Gegeniiberstellung der auf den Messbereich
bezogenen zeitlichen Frequenzdriften tiber 4 Wochen
von RL-Oszillator (Bild 4.12) (a) und einem LC-
Oszillator [24] (b).
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am RL-, LC- und RC-Oszillator. Die Messkurve, stellvertretend fiir LC-Oszillatoren, wurde
einer Arbeit [24] entnommen, die gleichfalls Sensorsysteme mit Planarspulen behandelt.

Eine Angabe der bereits verstrichenen Betriebsstunden der Messschaltung bei Aufnahme der
Messdaten fiir die Langzeitmessung ist dabei nicht angegeben. Die Messkurven fiir RL-Oszilla-
tor und RC-Oszillator wurden gleichzeitig an Messschaltungen aufgenommen, die bei Beginn
des Langzeitversuchs erstmalig in Betrieb waren. Die auf einem Schmitttrigger basierenden
Schaltungen verwendeten den gleichen Operationsverstérkertyp. Als Kondensator wurden beim
RC-Oszillator zwei 25 mm lange und 5 mm breite, durch einen 1 mm Spalt getrennte, parallel
verlaufende, auf FR4-Material gedtzte Kupferstreifen verwendet. Beim RL-Oszillator besal3 die
Spule die gleiche Grundflache. Der Kapazitétshub lag beim Kondensator zwischen 1,6 pF und
7 pF.

22000 -

—>

20000 -
18000 :
16000 :
14000 :

12000 -

- frin ) | PPM

10000 -

8000 3

AP (frgy

6000 ¥
4000 4

2000 A

0 T T
0 7200 14400 21600 28800 36000 43200

eit / min —>

Bild 4.44: Messbereichsbzz;/gene Frequenzdrift eines

RC-Oszillators
Wie man augenscheinlich erkennt, weist der RL-Oszillator die geringste Abweichung von den
drei Oszillatortypen beziiglich des Startwerts auf. Der LC-Oszillator driftet konstant mit 700
ppm pro Monat. Der RC-Oszillator zeigt zu Beginn eine enorme Frequenzdrift, die sich gegen
Ende der Messung stabilisiert. Auffdllig ist der starke Einbruch der Frequenz nach 21000
Minuten der Messung. Ein dhnliches Phanomen wurde auch bei Langzeitversuchen an LC-
Oszillatoren beobachtet. Die Oszillatorfrequenz éndert sich bei konstanten Umgebungsbedin-

gungen sprungartig.

4.4 Auswertung mehrerer Wirbelstromsensoren am gleichen Oszillatorkreis

Mittels eines CMOS-Schalters konnen mehrere Wirbelstromsensoren am gleichen Oszillator-
kreis betrieben werden — das Frequenzausgangssignal bleibt stabil. Die Sensoren werden
abwechselnd in den Oszillatorkreis geschaltet und anschlieBend das informationstragende
Frequenzsignal bestimmt. Anstatt CMOS-Schalter kdnnte man auch Schaltdioden (Pin-Dioden)
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verwenden — dieser Weg wurde jedoch aufgrund der Verfligbarkeit von CMOS-Analog-
schaltern mit exzellenten Eigenschaften (s. Tabelle 4.7) nicht niher untersucht.

Mit identischen Wirbelstromsensoren kann so ein ideal symmetrischer Aufbau erreicht werden.
Ist der Einfluss von Messobjekt und StorgroBen auf beide Sensoren gleich, erreicht man durch
Differenzauswertung oder Verhéltnisbildung beim idealen RL-Oszillator eine hohe Nullpunkt-
stabilitit. Die Bilder 4.45, 4.46 und 4.47 zeigen Varianten der Anordnung von Analogschaltern
bei den im Rahmen dieser Arbeit entworfenen Messschaltungen.

A L
(g_\ L EL,I L,
: - Ry *\ R
Xy " 1
T... QQ"
Bild 4.45: RL-Oszillator mit Analogschalter
-

R,Q [JR, R,Q R,

Bild 4.46: RL-Oszillator mit Analogschalter

Up Up
R R

)

Bild 4.47: RL-Oszillator mit Analogschalter
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Tabelle 4.7 zeigt eine Zusammenstellung von Analogschaltern mit relevanten Spezifikationen.
Daneben gibt sie einen Uberblick iiber die Entwicklungsfortschritte von den Anfingen im Jahre
1975 mit dem Baustein DG411 bis zu jetzigen Stand mit den Baustein Max4602.

Tabelle 4.7: Ubersicht iiber diverse Analogschalter

Bezeich- Anzahl der | Durchlass- | maximale Differenz Ausschalt-
nung Schalter im | widerstand | zwischen den Durchlass- | dimpfung
gleichen Ry widerstdnden “Off-
Baustein “channel matching” Isolation”
DG411 4 90 Q 14 Q -40 dB
74HC4066 4 50 Q 7,5 Q -50 dB
Max4573 11 25Q 3Q -50 dB
Max312 4 10 Q 1,5Q - 65dB
Max4602 4 2,5Q 0,25 Q - 70 dB

4.5 Messzeit und Auflosung von Frequenz- und Periodendauermessung

kann eine Periodendauer- oder

sich hinsichtlich

Zur Messung des Sensorsausgangsoszillatorsignals

Frequenzmessung angewendet werden. Diese unterscheiden

Messwerterfassungszeit und Genauigkeit.

® Frequenzmessung

Die Frequenz ist als Zahl der Schwingungen je Zeiteinheit definiert. Entsprechend der physika-
lischen Definition werden bei der Frequenzmessung somit innerhalb der eingestellten Torzeit
Tae Nos Schwingungen der zu bestimmenden Frequenz f,,. erfasst, und mittels der Beziehung
(4.38) berechnet:

N Osc

fOsc: T -

Gate

N Osc
N, T

Counter “N

(4.38)

Verwendet man zur Frequenzmessung einen Mikrocontroller, werden das Messen der Torzeit
T, und das Zéhlen von N, Schwingungen mit internen Zdhlern durchgefiihrt. Dabei wird ein
Zidhler mit der Zahlschrittgeschwindigkeit 7, — abgeleitet aus dem quarzstabilisierten

Systemtakt — N,,.... mal inkrementiert (durch Starten des Zéhlers mit einem gesetzten Wert
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kann eine definierte Torzeit 7, eingestellt werden), 16st durch Zahleriiberlauf einen Interrupt
aus, der einen weiteren Zihler, welcher die N, Oszillatorschwingungen der unbekannten
Frequenz z&hlt, stoppt. Der maximale Frequenzfehler F/,

veq » Mit dem die Frequenzmessung
behaftet ist, betragt

1

FFreq - N (439)

Counter TN

Er entsteht dadurch, dass bei der Messung eine beinahe vollendete Schwingung im ungiinstig-
sten Fall durch Ablauf der Torzeit nicht mehr berticksichtigt wird.

Die Messzeit T)yg/p,., zur Bestimmung der Frequenz ist gleich der Torzeit Tg,,,

TMess/Freq = TGate : (440)

® Periodendauermessung

Bei der Periodendauermessung werden N,,,., Impulse einer bekannten Normalfrequenz mit
der Zeitdauer 7, innerhalb der Torzeit 7, gezéhlt.

Die Torzeit ergibt sich nach Gl. (4.41) aus dem Produkt der Periodendauer 7, der zu messen-
den Frequenz, der Anzahl N (wird tiber N Perioden gemittelt, spricht man von Multiperioden-
dauermessung) der gemittelten Perioden und dem Teilerfaktor P, um den die Periodendauer 7,

heruntergeteilt wird:

NP T NP =Ny T - (4.41)

Counter
Osc

T

Gate

Die zu messende Frequenz berechnet sich daraus zu

foe=— L (4.42)
Osc .
NCounter TN
Der absolute Frequenzfehler F,,,,,, aufgrund des Quantisierungsfehlers ergibt sich zu
P P Joi' T
N a— = O N (4.43)

Period -
(NCOMnter +1 ) TN N, TN NP + fOscTN

Counter

Wie man aus Gleichung (4.43) sieht, nimmt der Frequenzfehler bei der Periodendauermessung

quadratisch mit der zu ermittelnden Frequenz /. zu (Bild 4.48).
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Die Messgeschwindigkeit 7', p....s €r€ibt sich im ungiinstigen Fall zu

1
TMess/Period =2NP— . (444)
Osc

Der Faktor 2 in Gleichung (4.44) ist auf die hard-

75,11 T T T T T T
warebedingte Tatsache bei Mikrocontrollern zu- T o o
| | | a8 N-P=128
riickzufiihren, dass eine Periodendauermessung erst » 6285 o
= \ \ [ [ [ [
bei einem steigenden Durchgang am Triggerpunkt 5502 e
£ | | | | |
— meist der Nulldurchgang der Oszillatorschwin- T e VA
[ ' I b
gung — starten kann. Zum Standard vieler Mikro- g 2520 = 256
O 25, e
controller gehdrt heutzutage eine Capture-Einheit. * | B N-P=519]
Dieses Schaltwerk ermoglicht es, die Zeit zwischen R T‘ AT Td;_;v e 1024
. . . . . 0,38 === o s | !
zwel ansteigenden Flanken an einem Pin des Mi 100 200 200 s
krocontrollers zu messen. Die Capture-Einheit kann fou  kHiz

Bild 4.48: Frequenzfehler bei der

. Periodendauermessung. 7 gleich
er eingesetzt werden. 38.5 ns

daher vorzugsweise zur Messung der Periodendau-

Der Frequenzteiler kann mit einem asynchronen
Binidrzédhler, z.B. 74HC4040 (12-stufig, teilt die mmmmjmﬁmﬂ
Eingangsfrequenz maximal durch 4096) oder Re...ﬂ
74HC4024 (7-stufig, maximale Teilung gleich 128), e

realisiert werden. Neben der Frequenzteilung wird

Clock]
Resetm|

‘nonnnonnn
;Wﬁﬁﬁ"‘
|

DRENN
YTOPOHPL

o

Q7

auch noch eine Mittelwertbildung {iber mehrere
Perioden vollzogen. Die Anzahl der gemittelten °°T T T ]
Perioden entspricht dem eingestellten Teilerfaktor, Bild 4.49: Ablaufdiagramm eines
da erst durch Einlauf der entsprechenden Anzahl Asynchronzihlers

von Schwingungen am Teilerausgang ein Flankenwechsel erfolgt (Bild 4.49). Die Gesamtzahl

der gemittelten Perioden bei der Periodendauermessung ergibt sich aus dem Produkt NV (Anzahl

der gemittelten Perioden nach der Frequenzteilung) und dem Teilungsfaktor P.

4.6 Vergleich der Auswerteverfahren nach Kapitel 3 und 4

Tabelle 4.8 vergleicht die Auswerteverfahren fiir induktive Sensoren aus Abschnitt 3.1 bis 3.6
sowie Kap. 4 beziiglich Energieverbrauch, Messfrequenz, Auflosung, Genauigkeit, Kosten und
Kurz-/Langzeitstabilitit. Die einzuhaltenden Vorgaben fiir den Drehwinkelsensor — geringe

Kosten, ausreichende Genauigkeit, hohe Kurz- und Langzeitstabilitit und geringer Energiever-
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brauch — werden am besten mit den differentiellen, operationsverstarkerbasierten RL-Oszillato-
ren erreicht. Durch die Auswertung mehrerer Planarspulen am gleichen Oszillatorkreis ergeben
sich temperaturstabile Nullpunkte. Der Energieverbrauch spielt eine zunehmend wichtigere
Rolle. So darf zum Beispiel die Leistungsaufnahme fiir Applikationen, die am Gebdudebus-

system EIB angeschlossen werden, 50 mW nicht tiberschreiten.

Tabelle 4.8: Vergleich der Auswerteverfahren fiir induktive Sensoren

Kurz-/ Langzeit- | Kosten | Auflosung/ | Mess- Energie-
stabilitét Genauigkeit | rate verbrauch
Briicken- ++H+++ - ++/++ ++ 0
schaltungen
Differential- ++/+++ - ++/+++ + 0
transformator
Spannungs- +++/+++ - ++/0 +++ -
messung
LC-Oszillatoren +/- +++ +++/o 0 +++
PLL- ++/++ 0 +++/o 0 0
Schaltungen
Leistungsmes- ++/++ - ++/++ + -
sung
RL-Oszillatoren ++++++ +++ +++/++ 0 +++
+++ = ausgezeichnet ++ = sehr gut + = gut o= befriedigend - = schlecht
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5 Eigenschaften und Charakterisierung des Planarspulensensors

Der Drehwinkelsensor wird wegen des Kostenvorteils mit Planarspulen realisiert; fiir den
Sensorentwurf ist es notwendig, sich mit dem Verhalten und Eigenheiten der Spulen zu befas-

sen, da ein Verstindnis fiir die Planarspulen eine Systemoptimierung ermdglicht.

5.1 Herstellung der Planarspule

= Substrat und Herstellungsverfahren der Planarspulen

Bei der Auswahl des Herstellungsverfahrens fiir die Spulen spielen Aspekte wie Verfligbarkeit
der Fertigungstechnologie, deren Kosten und Anschlusskompatibilitit zur Auswerteelektronik
eine Rolle. Technologien, die Sensoranschliisse tiber Bonddrihte realisieren, scheiden wegen
der mangelnden Stabilitdt — der Bonddraht miisste vom Innenanschluss mehrere Millimeter
nach auflen gefiihrt werden (Schockstabilitdt ist nicht mehr gegeben) — aus.

Vorteilhaft ist, wenn Auswerteelektronik und Sensor sich auf dem selben Trigermaterial
befinden und somit eine handhabbare — was Befestigung, Platzierung und Justierung betrifft —
Einheit bilden. Durch die hier angewandte Umsetzung der Spulengeometrie auf eine Leiter-
platte, auf der sich auch die Sensorelektronik befinden kann, wird dies erreicht. Niedrige

Kosten und Anschlusskompatibilitit sind durch die Leiterplattenétztechnologie gegeben.

Tabelle 5.1: Kenndaten des verwendeten Substrats fiir den Planarspulentriger

Dielektrizitatszahl €, bei 1 MHz 4,7
Dielektrischer Verlustfaktor tan 0,019
bei 1 MHz
Langenausdehnungskoeftizienten:
Oy 15 pprm/K
a, 12 ppm/K
a. ( Platinendicke) 68 ppm/K
Oberflichenwiderstand 4-102Q
maximale Wasseraufnahme 15 mg

(LxBXT: 50 mm x 50 mm x 1,5 mm)

Die Herstellungsqualitit eines Planarspulendesigns lasst sich anhand der Streuung des Gleich-
stromwiderstands beurteilen — Schwankungen der Induktivitit sind gering. Eine gute Re-

produzierbarkeit der Spulen in Positioniersystemen ist fiir die Anwendung von Einfluss-
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grossenkorrekturverfahren (digital [1] oder analog [2]) notwendig. Im Gegensatz dazu spielt die
Reproduzierbarkeit von Planarspulen in Transpondersystemen eine untergeordnete Rolle, da
hier nur erkannt werden muss, ob ein Induktionsimpuls vorliegt oder nicht. Bei der Realisie-
rung von Leiterbahnbreiten und Abstinden von 90 um wird eine typische relative Abweichung
des Gleichstromwiderstands von 0,8 % erreicht. Die Kupferleiterbahnen werden nicht verzinnt
oder vergoldet, da sich sonst die Streuung des Gleichstromwiderstands merklich erhoht.

Als Tragermaterial flir die Planarspulen wird kupferkaschiertes, glasfaserverstirktes Ep-
oxydharz verwendet. Im Handel ist das Material unter der Bezeichnung FR4 erhiltlich. Tabelle
5.1 zeigt eine Zusammenstellung der wichtigsten Kenndaten des verwendeten Ausgangs-
materials [3]. Wie man daraus erkennt, haben die Langenausdehnungskoeffizienten der
Platinensubstrat-Breite o, und -Léange o, den gleichen Wert wie Kupfer mit 16 ppm/K [4]; daher
eignet sich das Trigermaterial fiir Anwendungen, in denen Funktionalitit in einem grof3en
Temperaturintervall (Temperaturspezifikationen im Automobilbereich: -40 °C bis 125 °C)
gewihrleistet sein muss; mechanische Spannungen zwischen Substrat und Kupferleiterbahnen
treten nicht auf.

Um die Spuleninduktivitit zu erhohen, wird weichmagnetisches Trigermaterial verwendet [5].
Werden die Spulen im MHz-Bereich betrieben, entsteht eine permeabilitdtsbedingte Tempera-
turabhéngigkeit der Spuleninduktivitét (¢, bewegt sich im Bereich von 50 bis 400, s. Bild 5.18).

= Spulenentwurfsablauf

Der Spulenentwurfsablauf ist in Bild 5.1 dargelegt. Die Vorlage wird mit einem CAD-Pro-
gramm nach vorgegebenen Anforderungen erstellt. Fiir rechteckformige Formen wird ein
Schaltungslayoutprogramm eingesetzt, fiir spiralférmige Spulen das Programm AutoCad
(spiralformige Leiterbahnen lassen sich mit Standardlayoutprogrammen nicht bewerkstelligen;
deshalb wird das Softwaretool AutoCad verwendet, das iiber eine API-Schnittstelle verfiigt,

Entwurfsvorgaben
(GroRe, Form, Impedanz)

Layouterstellung
(Eagle, AutoCad )

Gerber-File

Hersteller

Bild 5.1: Arbeitsschritte bei der
Planarspulenherstellung

iiber die mittels eines C-Programms der Algorithmus (Gleichung (5.5)) zum Zeichnen einer
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spiralformigen Spule ausgefiihrt wird).

Ist eine gezeichnete Spulenvorlage vorhanden, muss diese in ein Datenformat umgesetzt
werden, das der Platinenhersteller zur Erzeugung der Photoplotfilme benétigt. Die mit Photo-
lack beschichteten Leiterplatten werden mit den Filmen belichtet und anschlieend geétzt.
Das Gerberformat ist das hiufigste zur CAM-Herstellung eingesetzte Datenformat. Die Schal-
tungslayoutprogramme besitzen Hilfsprogramme zur Konvertierung eines Designs ins Gerber-
format, bei AutoCad wird eine DXF-Datei mittels eines Softwareprogramms (CamCad von der
Firma Routersolution) ins Gerberfile {ibersetzt. Eine anschauliche Erlduterung dieses Datenfor-
mats erfolgt im Anhang B. Bild 5.2 zeigt Ausfiihrungsformen von Planarspulen. Die unter-
schiedlichen Formen ergeben sich durch diverse Sensorausfiihrungen; Designschwerpunkt ist,
fiir eine maximale Induktivitdtsdnderung durch die zu messende Weggrdéfe den vorhandenen

Platz auszunutzen. Mit der spiralformigen Spule wird die beste Spulengiite O, erreicht.

Bild 5.2: Ausfiihrungsformen von Planarspulen

5.2 Verhalten gegeniiber ferromagnetischen Werkstoffen

Unaufgefiillte innere Elektronenschalen fithren bei Metallen wie Eisen, Kobalt, Nickel oder
Erbium zu gleichgerichteten Spinmomenten. Es liegen daher in diesen Materialien kristallgrof3e
magnetische Dipole vor, die ihrerseits aber regellos verteilt sind, weshalb ein Werkstoff aus
genanntem Material sich nach aulen unmagnetisch verhélt (falls er nicht magnetisiert ist). Erst
bei Anlegen eines duBleren Magnetfeldes werden diese Kristallbereiche — auch als Weilsche
Bezirke bezeichnet — zunehmend in Feldrichtung ausgerichtet. Bild 5.3 zeigt den abstands-
abhéngigen Verlauf der Spulenersatzschaltbildparameter — Serienersatzwiderstand R und
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Serienersatzinduktivitéit Ly — einer Planarspule beziiglich einer ebenen Eisenplatte in Abhédngig-

keit von der Frequenz (Dicke und Abmessungen der Eisenplatte sind als unendlich anzusehen).
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Bild 5.3: Abstandsabhéngigkeit der Impedanz einer rechteckigen Planarspule gegeniiber
einer ebenen Platte aus Eisen mit der Frequenz als Parameter; Spulenparameter: 16
Windungen, Breite 6,8 mm, Linge 15 mm, Leiterbahnbreite- und Abstand 100 um

Die Ersatzinduktivitit Lg nimmt bis zu einer Frequenz von 500 kHz bei Anndherung an die
Eisenplatte zu — die Weillschen Bezirke werden in Feldrichtung ausgerichtet —, bei hoheren
Frequenzwerten ist der verstirkende Einfluss des Eisens nicht mehr wirksam (die Dipole
konnen dem Wechselfeld nicht mehr folgen). Der Ersatzwiderstand nimmt wegen der ent-

stehenden Wirbelstromverluste im Metall bei Anndherung zu.
5.3 Verhalten gegeniiber leitfihigen paramagnetischen Materialien

Bild 5.4 zeigt das Impedanzverhalten der Spule gegentiber einer ebenen Aluminiumplatte. Die
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Bild 5.4: Abstandsabhingigkeit der Impedanz einer rechteckigen Planarspule gegeniiber einer
ebenen Aluminiumplatte mit der Frequenz als Parameter; Spulenparameter: 16 Windungen,
Breite 6,8 mm, Lange 15 mm, Leiterbahnbreite- und Abstand 100 um
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relative Induktivitdtsdnderung ist ausschlieflich negativ bei Anndherung und wesentlich
ausgepragter als im Vergleich zu Eisen. Die ohmschen Verluste im Aluminium sind geringer
und somit auch die Hohe des Verlaufs des Ersatzwiderstands.

Der abstands- und frequenzabhingige Verlauf von Ersatzwiderstand und -induktivitdt kann
durch mathematische Modelle beschrieben werden; dies ist vorteilhaft fiir weitergehende
Untersuchungen des Sensorsystems (Sensorelement plus Auswerteelektronik) mit Schaltungs-
analyseprogrammen. Die Gleichungen (5.1) und (5.2) stellen mathematische Modelle dar, die
den Verlauf mit einem maximalen Fehler von 1 % beschreiben. Diese Modelle kdnnen auch fiir
andere Geometrien herangezogen werden, wenn man fiir L, und R, (unendlicher Abstand der
Spule gegeniiber Metallen) die entsprechenden Werte verwendet. Der entstehende Fehler ist fiir
viele Untersuchungen vertretbar.

Ly =L (1+a.f)) ,
mit
L_=2.766uH
a.f)=a(f)+b(f)a/mm+c(f)ya/mm=d(f)e ™
a( f) = -0.34782098 +45.010888 ( f/Hz) *°-6.0059455¢e8( f/Hz) 2 , (5.1)

b(f) = -0.076726357 + 14.418754( f1Hz) *5-1.979464e8(f/Hz) ? ,
c(f) =0.32602309 - 48.189134( f/Hz) 5 - 6.3912762¢8(f/Hz) 2
1

a(f) =
-1.755156 - 86.653632( f/Hz) *° -12280.063 ( //Hz) !
Ry = R (1+r(a,f))
mit
R_=3.078Q
F(a,f) = e ) aimm e fe ™ (5.2)

a(f) = -4.203216 -9.0222905¢ - 22( f/Hz)? +0.0011528619 f/Hz ,
b(f) =0.037830677 - 113.62904 (f/Hz) ° +2.0780503¢9( f/Hz) 2 ,
c(f)=1.8801462-2.01624242-10 V7 ( f/Hz)>5 + 6.1688725-10 2! f/Hz)? .

5.4 Eindringtiefe und Schirmung des magnetischen Feldes

Eine den Einfluss elektromagnetischer Felder auf Materialien kennzeichnende Grof3e ist die

1
o= |—— |
ey (5.3)
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Wie aus Bild 5.5 ersichtlich, ist die Eindringtiefe bei gut leitfahigen oder ferromagnetischen
Werkstoffen verhdltnisméBig gering. Diese Stoffe

(=24
(=1
o

abgeschirmten Spulen zeigten, dass ab 200 kHz

keine Beeinflussung der Spulenimpedanz mehr

! |
konnen zur Schirmung von Spulen gegeniiber T : : _:
o : . soo o ——————— A
Storgrofen, wie z.B. Streufelder oder sich bewe- ¢ . : : :
=3 >
genden Teilen, eingesetzt werden. Impedanzmes- sS40~ : ————— :— ——— —ll —————
sungen an mit 0,5 mm dicken Aluminiumplatten ¢ s00L —— —— : _____ :_ - —_ll _____
2
o |
€
T
£
w

erfolgt. Die Schirmung sensibler elektronischer * 100

Komponenten erfolgt durch Gehéuse aus Alumi- . . .
nium oder Weillblech. Im Gegensatz zu Alumini- 100 200 300 400 500

. . . Frequenz f/kHz i
um kann Weiflblech direkt auf Platinenkupfer- Bild 5.5: Eindringtiefe o bei ver-

flichen gelotet werden. schiedenen Metallen

5.5 Mathematische Beschreibung der Planarspule

Um fiir Abschitzungen Kennwerte zu haben, ist es hilfreich, fiir vorgegebene Geometrien
mittels mathematischer Formeln Werte berechnen zu koénnen. Auch erweist sich
Standardmathematik-Software geeignet zur Umsetzung und Auswertung physikalischer

Grundgesetze.

5.5.1 Gleich- und Wechselstromwiderstand

Der Gleichstromwiderstand R eines geraden Leiters der Lénge / mit rechteckiger Querschnitts-

fliche A berechnet sich zu

I
R = o+ .
0 (5.4)

Die Beschreibung der Kurvenbahn einer spiralformigen Spule (archimedische Spirale [6]) mit

Anfangsradius r,, Endradius 7, und N Windungen folgt der mathematischen Vorschrift:

vy —r.
F=lre—2— € + @8 €[0..2nN] . 5.5
( TN w) LT eg, €] ] (5.5)
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Die Leiterbahnldnge /, ergibt sich durch Integration zu

2 2nN
q) | =Nn(r,+r) . (5.6)

d_ a
fr(co)tp ot

Der Gleichstromwiderstand Ry, fiir spiralformige Planarspulen mit der Leiterbahnhdhe 4 und

-breite b berechnet sich zu

R- 1 _2nN 1
sp~ -
bi2 oh dx oh ln(ra+ri)/2+b/2 57
N2m r +7. (r,+r)/2-b/2 :
_b2 a l+x
2

Die Linge /, einer Rechteckspirale mit der Windungsanzahl N und den Innenseitenldngen /; ,
b; und den AulBenseitenldngen b, , /, (s. Bild 5.8) ergibt sich zu

I —2Zb+4

la
(k 1) + 221+4N Lk-1) =

(5.8)
b -b N- [ -1 N-
= 2| Npee DN ol e te SNy
" N-1 2 "' N-1 2
Der Gleichstromwiderstand R, folgt zu
R0 5.9
R QA . (5.9)

Der Berechnung der Gleichstromwidersténde liegt die Annahme einer homogenen Stromver-
teilung im Leiter zugrunde. Die bei hoheren Frequenzen deutlich werdende Verkopplung des
elektrischen und magnetischen Feldes fiihrt zur Stromverdrangung im Inneren des Leiters
(Skineffekt) und damit zu einer inhomogenen Stromdichte. In Bild 5.6 sind die ldangenbezoge-
nen frequenzabhidngigen Leiterwiderstinde einer Kupferleitung bei verschiedenen
Leiterquerschnitten 4 zu sehen.

Bei Messungen zeigt sich, dass die Gleichstromwiderstinde aufgrund des Atzverfahrens um
mehrere Prozent neben den berechneten Werten liegen. Der Grund dafiir ist, dass links und
rechts der Leiterbahn bei einer Kupferhohe von 20 pm zusétzlich zirka 10 pm mehr Kupferma-

terial weggeétzt werden, als gegeniiber der Vorlage auf dem Photoplotfilm und diese Unter-
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atzung stark technologieabhingig ist.

Die Streuung von Spulen, im gleichen T L I e .
Los gefertigt, kann auf unter 1 % 1 ’T"T’"T""T"’3""T""i""’i""i"[;liﬁff
| i i i | i | (420417 geee®®
. . . . N S o I ahtT ge®®T
gedriickt werden (bei Leiterbahnbreiten [ N R BNUOPCO Pt
| | | | | | oA | ) | |
AN S SN OV Y Lt
von 100 pm und H6hen von 20 pm). g ™| | 0 ettt
E | i i [aa0e9%® | i i l |
. . . . o . = 10 ——1————T————\———;“.‘°——1 ————————— e e Sy pyay—
Die Abweichungen sind dabei abhingig 2 :...-+--°°II” T T
von der Leiterbahnbreite. Ein Ubergang & °| | . | * sxmiooumxeoum |
. =S S TS S - st
zu schmaleren Leiterbahnen fiihrt zu I — T
: " L S N
einer grofleren Schwankung des ohm- W
. . . e 2 15 T T T } T t t T T T
schen Widerstands. Daher ist eine Erho- o 5 10 15 20 25 30 3% 40 45 50
Frequenz / MHz -

hung der Gesamtinduktivitit durch klei-
Bild 5.6: Simulierte Frequenzabhéngigkeit des
Widerstandes bei verschiedenen rechteck-
igen Querschnitten

nere Strukturen mit mehr Windungen
auf der gleichen Fliche nicht
empfehlenswert (EinflussgroBenkorrek-

tur der Temperatur wird erschwert).

5.5.2 Berechnung der Gleichstrominduktivitit mit dem Biot-Savartschen Gesetz

Das Verhiltnis aus dem magnetischen Fluss @, der durch eine vom Strom / umschlossene
Flache tritt, zum Strom, heift Induktivitdt L der Anordnung [7]. Fiir eine konstante magnetische

Permeabilitét ist die Induktivitdt L nur von der Geometrie abhingig. Es gilt

o)

L) = (5.10)

Aus der gespeicherten magnetischen Energie 7, einer Anordnung kann gleichfalls die Indukti-

vitdt ermittelt werden. Es gilt der Zusammenhang [7]:

1l gEay - Ly
w., = { Z_HOHBdV 2LI . (5.11)

Fiir die magnetische Feldstirke aullerhalb eines diinnen stromfithrenden sehr kurzen Leiter-
stiicks folgt nach dem Biot-Savartschen Gesetz [8]:

derQA

Foul’

-
di =~ (5.12)
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Dabei ist 7, die Ortsvektordifferenz zwischen dem Aufpunkt A4 der magnetischen
Feldstirke dH und dem Quellpunkt O des differentiellen Leiterstiicks ds . 7 ist der im
Leiterstiick flieBende Strom. Das Gesamtmagnetfeld einer Anordnung erhélt man durch
Summation aller Teilbeitrége, die durch differentiell kleine stromfiihrende Leiterstiicke hervor-
gerufen werden. Der Fluss @ durch eine Fliche 4 ergibt sich durch Integration iiber die einge-

schlossene magnetische Feldstirke zu

&(1) = f u HdA
A

(5.13)

Die Division durch den Strom / fiihrt zur Induktivitét L (Gleichung (5.10)).

5.5.3 Induktivitit einer kreisrunden Leiterschleife

Die Berechnung der Induktivitit einer kreisrunden Leiterschleife kann durch den Ubergang in
das fiir rotationssymmetrische Probleme besonders gut geeignete Zylinderkoordinatensystem
durchgefiihrt werden.

Unter der Annahme, dass die Leiterschleife mit dem Radius 7, in der xy-Ebene liegt, und der
Schleifenmittelpunkt sich am Ursprung befindet, erhélt man fiir den Richtungsvektor ds des

stromfihrenden differentiellen Leiterstiicks

0
0

Die Ortsvektordifferenz zwischen dem Aufpunkt 4, der magnetischen Feldstirke und dem

Quellpunkt O des stromfiihrenden Elements ergibt sich zu

ryrg
FQA = (pA _(pQ . (515)
ZA —ZQ
Der Betrag des Abstands folgt zu
17 oul = \/(rAcosq)A—chosq)Q)Z+(rAsin(,t)A—rQsin(pQ)2 +(z729)% (5.16)

69



Setzt man die Gleichungen (5.14), (5.15), (5.16) in Gl. (5.12) ein, erhilt man fiir die z-Kompo-
nente der magnetischen Feldstéirke, hervorgerufen durch ein differentielles diinnes Leitungs-

stiick:

~(ry=rp)ry do,

amg - L

z 15 (5.17)
4n (ri+ ré =27 c08(@9,~9) +(2,-2)%)

Fiir die ortsabhédngige Gesamtfeldstérke in z-Richtung ergibt sich der Integralausdruck:

2n

I (r,r)ry dp
0

47 (},,j

5 s (5.18)
2 .
tro - ZVAchos((pA —(pQ) +(z, —zQ) )

Den Fluss @, der die Kreisschleife mit der Leiterbahnbreite d durchflie3t, erhdlt man durch
numerische Auswertung des Fliachenintegrals liber die z-Komponente der magnetischen
Feldstérke.

o d
'QE

Py (ry,rg,d) =2m f uH(r,ry,0)rdr . (5.19)
0

Die Induktivitét L ergibt sich durch Division des Flusses @, durch den erzeugenden Strom I

¢K(rAarQ’d)
1

L - (5.20)

5.5.4 Induktivitit einer rechteckigen Leiterschleife
Fiir eine rechteckige Leiterschleife in der xy-Ebene mit den Seitenléngen / und b und den
Diagonalenschnittpunkt am Ursprung ergibt sich unter Anwendung der Vorgehensweise aus

Abschnitt 5.5.3 fiir die z-Komponente der magnetischen Feldstirke H der Ausdruck nach
Gleichung (5.21):
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[ /
y+— Y-
H{(x.y.z1.b) = — : 05 : 0s
4r(x+=) 1)? b)\* | 1)* A
yH—| | x+=| +z y-—| Hx+=| +z
2 2 2 2
b b
I "2 "2
N _
l 2 2 0.5 2 2 0.5
Aan=2) L] B2 TR R RN -
2 (y 2) x| vz voo| | xe3) e
l
y vy 'y
. _
0.5 0.5
41r(x—§) y+i 2+ x*é 2+z2 yfi 2+ xfé 2+22
2 2 2 2
b b
. ¥y 1y
. _
2 2 0.5 2 2 03
4n(y+_) y+i + x—é +22 y+i + x+é +22
2 2 2 2

(521)

Den magnetischen Fluss @, durch die Rechteckschleife erhidlt man durch Integration der z-
Komponente der magnetischen Feldstirke tiber die Flache, die durch die Rechteckschleife

aufgespannt wird.

ST
[STEY

puH(x',y’,0,1,b)dx"dy’ . (5.22)

\MI@
— oI~

¢R(lab9d) =

|
oo

v
SIS
ISTEY

N |~

Dabei wird das Fliachenintegral nur bis zur Begrenzung abziiglich der Hélfte der Leiterbahn-
breite d ausgefiihrt, da an den Grenzen der Ausdruck (5.21) nicht definiert ist.

5.5.5 Gegeninduktivitit

Sind mehrere Stromschleifen einander benachbart, wird jede einzelne von ihnen nicht nur vom
selbsterzeugten magnetischen Fluss durchsetzt, sondern auch von den magnetischen Feldern der

anderen Stromschleifen. Die Gegeninduktivtitskoeffizienten M, konnen mit der Neumann-
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schen Formel [8] bestimmt werden zu

M, :4%2424 m |3 (5.23)

u

Der magnetische Fluss einer Leiterschleife, der eine weitere Leiterschleife durchsetzt, ist gleich
dem Fluss, den diese in der ersten erzeugt — gleiche Stromstdrken vorausgesetzt.

Die Matrix der Gegeninduktivititen ist symmetrisch; es gilt:

M, =M, . (5.24)

Fiir zwei kreisrunde parallele Leiterschleifen mit den Mittelpunkten M,(0,0,0) und M,(0,0,z)
sowie den Radien 7, und r,, ergibt sich der Integralausdruck fiir die Gegeninduktivitatskoeffi-
zienten zu

2w 2w
Ho? cos(p, - p,)
My(2) = My () = 2012 [ — Sdode, - (525

4n 2, ,.2,,2_ _
00 \/’”1 +1, 4z =1, 1,c08(9, - 0,)

Bild 5.7 zeigt das Ergebnis einer numerischen Berechnung des Induktivititskoeffizienten
zweier kreisrunder Leiterschleifen mit den Radien », = , = 10 mm in Abhéngigkeit vom
Abstand z.

|
|
6
Abstand z/mm —>

Bild 5.7: Gegeninduktivititskoeffizient M zweier paralleler
Leiterschleifen mit gleichen Radien von 10 mm; numerische
Simulation von Gleichung (5.25)
Das gleiche Ergebnis liefert der Ausdruck nach Gleichung (5.26) [9]; die Gegeninduktivitits-

formel fur kreisrunde Leiterschleifen lautet:

M(z) = pomr,r, f J,(kr)J (kry)e dk . (5.26)
0
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Die Losung fiir Gl. (5.26) kann unter Verwendung der vollstindigen elliptischen Integrale

erster und zweiter Art angegeben werden zu [10]:

2rr 4r.r 4r.r
M) =pgfz2+(r,+r,)° || 1-—2— — 2 |-g |—2=—1].627)
‘ re z +(r1+r2)2 22+(r1+r2)2 z2+(r1 +r2)2

Der Eigeninduktivititskoeffizient einer Leiterschleife kann damit bestimmt werden [11], wenn
r, gleich r, gesetzt und fiir z der Ausdruck 0,2235- (Leiterbahnbreite b - Leiterbahnhdhe £)

verwendet wird.

5.5.6 Induktivitit spiralformiger Planarspulen

Die Induktivitdt einer Planarspule kann durch Berechnung des Wegintegrals {iber das magneti-

sche Vektorpotential 4 entlang der

Berandung [8] ermittelt werden. Ei-

ne andere Moglichkeit besteht darin,

die Planarspule in kreisformige

Leiterschleifen zu zerlegen (Bild

5.8) und die Summe {iber die
Gesamtheit der Selbstinduktivtits-
koeffizienten L, (Gl (5.28)) der k >l

ages

Kreisringe und der aller Gegenin-
duktivitatskoeffizienten M, (Gl
(5.29)) zwischen den einzelnen
Kreisringen durchzufiihren. Bei der

Aufaddierung der Gegeninduktivi-

tatskoeffizienten wird die Symmetrie

der Gegeninduktivititskoeffizienten Bild 5.8: Induktivitdtsberechnung durch Zerlegung der

(Gl. (5.24)) beriicksichtigt. Die Sum-  Spulen in einzelne Schleifen und Aufsummierung der
me L, der N Einzelkreisringe er- Eigen- und Gegeninduktivitéiten

ages

gibt sich zu:

1 &
=— (r,-r)+r,—(r,—r)+r,d| . 5.28
ages Ikg ) N( a l) 1 ( )

Dabei ist 7; der Innenradius der Spule, 7, der dulere Radius und N die Anzahl der Windungen.
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Der Betrag der Gegeninduktivtititskoeffizienten berechnet sich zu:

N li j k
Dl =(r, -r,)+1r;,—(r 1) +r,d| . 5.29
=10 \ N N (.29)

L= Ly + Mg, . (5.30)

ages ges

Tabelle 5.2 zeigt eine Gegeniiberstellung der mit obiger Methode berechneten Induktivititen
von Planarspulen und gemessener Kennwerte. Die gemessenen Induktivitidten sind um etwa

10 % groBer als die berechneten Werte.

Tabelle 5.2: Vergleich zwischen gemessener und berechneter Induktivitét
spiralformiger Planarspulen

Spulenparamter

Windungen N 22 23 26 40

AuBenradius 7, 4 mm 4,2 mm 10 mm 10 mm

Innenradius 7; 0,6 mm 0,6 mm 0,6 mm 0,4 mm

Leiterbahnbreite d 90 um 80 um 90 um 50 um
Lgemessen 1,64 uH 1,98 uH 3,2 uH 5,98 uH
Liyorochmes 1,5 uH 1,74 uH 2,96 uH 5,4 uH

L oesson=L eorocnne) Lorec 8 % 12 % 7 % 13 %

5.5.7 Induktivitit rechteckformiger Planarspulen

Die Vorgehensweise bei der Berechnung der Induktivitdt von rechteckformigen Planarspulen
folgt in Anlehnung an die von spiralférmigen. Die Spule wird wiederum in Einzelschleifen mit
den Seitenlédngen %(ba—biwb und %(la—ll.)di mit k € [ 1 ... N ] zerlegt. Die Gesamt-
induktivitét ergibt sich aus der Summe der Selbstinduktionskoeffizienten L, und der Gegen-

induktivititskoeffizienten M:

ivjch Kb -bysb, K -1y+1,220, Kb -by+b, K -1y+1,d| ,(531)
N a 12 1 N a 2 1 N a 2 1 N a 2 1

L =
ages
k=1

74



k-

N . .
k k
M, =2 D | L(b -b)+b,L(b ~b)+r,~(b ~b)+b,~(b ~b)+r,0| . (532
ges ;jz: R N( a 1) zN( a 1) rl N( a z) zN( a 1) rl ( )

—_

Tabelle 5.3 zeigt eine Gegeniiberstellung von berechneten und gemessenen Induktivititswerten
an rechteckigen Planarspulen. Die gemessenen Induktivititen sind um etwa 7 % kleiner als die

berechneten Werte.

Tabelle 5.3: Vergleich zwischen berechneter und gemessener Induktivitét rechteckformiger

Planarspulen
Spulenparameter
Windungen N 18 18 16 26 29
AuBenlénge /, 25 mm 7,8 mm | 19,8 mm 11 mm 12,4 mm
Innenlidnge /, 18,4 mm I mm | 13,8 mm I mm I mm
AuB3enbreite b, 7,8 mm 7,8 mm 6,8 mm 11 mm 12,4 mm
Innenbreite b, 1 mm I mm 1 mm 1 mm I mm
Leiterbahnbreite d 0,1 mm 0,1 mm 0,1 mm 0,1 mm 0,1 mm
Lgomessen 5uH 1,345 uH | 3,134 uH | 3,671 uH | 4,984 uH
Liorochmer 53uH | 1,454 uH | 3,4 uH 3919 uH | 5,371 uH
L omesson=L berociner) Lnore -6 % -8,1 % -8,6 % -6,7 % -7,7 %

5.6 Bestimmung der Eigenkapazitiit von (Planar-)Spulen

Aufgrund des ldngs der Windungen bei Wechselstrombetrieb spiirbar werdenden Spannungs-
abfalls entstehen zwischen den einzelnen Windungen und an den Spulenenden elektrische
Felder, die eine kapazitive Wirkung zeigen und in Ersatzschaltbildern durch Kapazititen
berticksichtigt werden kdnnen. Wird beim Erfassen des Frequenzgangs der Spulenimpedanz nur
ein Serienersatzschaltbild aus Widerstand Rg und Induktivitit Lg zugrundegelegt, wie es z.B. bei
HP-Impedanzmessbriicken zur Messwertdarstellung wiahlbar ist — Ersatzschaltbilder mit mehr
als zwei Elementen wie z.B. in Bild 5.9 sind softwareméBig nicht implementiert —, zeigt sich

eine scheinbare Zunahme der Induktivitdt mit zunehmender Frequenz.

Bild 5.9: Spulenersatzschaltbild
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Eine Abschétzung der Eigenkapazitit durch Betrachtung der Planarspule als Wickelkondensa-
tor fiihrt zu folgender Gleichung [12]:

C = 2eosrM (5.33)
a
mit Leiterbahnlénge [,
LeiterbahnhGhe h,
Leiterbahnabstand a,
relative Dielektrititszahl g,
Dielektritatszahl €-

Eine genauere Bestimmung der Eigenkapazitit kann anhand gemessener bzw. simulierter
frequenzabhéngiger Kurvenverldufe von Wirk- und Blindanteil der Spulenimpedanz erfolgen.
Fiir die Planarspule wird ein Ersatzschaltbild nach Bild 5.9 [13] zugrunde gelegt mit der
Impedanz Z nach Gleichung (5.34):

. 1
(R+Rgf+Rgp fr+j2mfL)- ch
Z(f.R.Rg Ry, L,C) = ! : (5.34)

R+R.f+R., > +i2nfL +
Sff sﬂf j2nf. 2nfC

Die verteilten Kapazititen zwischen den Windungen werden dabei zu einer einzigen Kapazitit
vereint, womit das Ersatzschaltbild die Impedanz nur bis zur ersten Grundresonanz beschreibt,
und weitere auftretende Resonanzen auf3er acht ldsst [13]. Skin- und Proximity-Effekte werden
durch lineare — Ry — und quadratische Abhangigkeit — R, — des Bahnwiderstandes von der
Frequenz beriicksichtigt. Die Ersatzschaltbildparameter C, R und L lassen sich dann durch die

bestmogliche Losung des folgenden Gleichungssystems ermitteln:

n

Y (I1Z(f-R.Rgs Ry ,L,C)~(R +jX)|)* = min (5.35)
mit gemessenen Wirkanteil R,
gemessenen Blindanteil X,

Anzahl der Messpunkte n,
Ersatzschaltbildimpedanz ~ Z(f;, R, Ry, R, L, C) .

Bild 5.10 zeigt den gemessenen Verlauf von Wirk- und Blindanteil einer quadratischen Spule
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mit 29 Windungen (Daten aus Tabelle 5.3), sowie den durch das Modell nach Gleichung (5.34)

ermittelten Modellparametern sich ergebenden Verlauf der Impedanz.

14 480 | T \ | | { b
f [ [ \ [ [ \
12 400 [ I
[ [
101 3201 ' :
|
a 8 240 |
= (@] |
NI = i I
5 6 S 160
x E
47 801
2 0 | | | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14
Frequenz f/MHz —>»> Frequenz f/ MHz —>»>

Bild 5.10: Gemessener Verlauf und durch ein Ersatzschaltbild nach Bild 5.9
approximierter Verlauf der Spulenimpedanz Z einer Planarspule mit 29 Windungen
(Leiterbahnhohe 20 pm, Leiterbreite und -abstand 100 um, Innendurchmesser 1 mm,
AufBlendurchmesser 12 mm)

Die Ersatzschaltbildparameter R, L und C bestimmen sich zu:
C=1,7pF,
L=495puH,
R=378Q,Ry=1479 - 107 Q/Hz, Ry, =2,626 - 10" Q /Hz2.

Nach Gleichung (5.33) wiirde sich C zu 2,75 pF bestimmen.

Bild 5.11 zeigt das Fehlerband zwischen gemessenen und aus dem Modell abgeleiteten Werten
des Wirk- und Blindanteils der Spule. Der multiple Regressionskoeffizient R* bestimmt sich zu
0,9999986 ; legt man ein einfaches Lg-Rg-Ersatzschaltbild zugrunde, erreicht R* einen Wert
von nur 0,994611278.
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Bild 5.11: Fehlerband des Real- und Imaginérteils zwischen Messwerten und durch den aus
dem Ersatzschaltbild geschitzten Werten
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5.7 Temperaturabhingigkeit der Planarspulenimpedanz

Die Temperaturabhingigkeit des spezifischen Widerstands einer Kupferleitung kann im
Temperaturbereich von 0 °C bis 100 °C durch folgenden Ansatz beriicksichtigt werden:

Qmm?

o(#) =0,0178 (1+0,0039K "'-(7-20°C)) (5.34)

Der Einfluss der Temperatur auf die Induktivitdt infolge der damit verbundenen Material-
ausdehnung kann mit den Induktivitdtsberechnungsformeln abgeschétzt werden.
Fiir eine Spule mit 29 Windungen ergibt sich bei einem Temperatursprung von 70 °C eine

Induktivititserhohung von 7 nH. Die Verdnderung zur Grundinduktivitét betrdgt 0,13 %.

5.8 Aspekte zur Wahl des Materials fiir die Wirbelstromdimpfungsplatte sowie der
Auswertefrequenz

Um den Sensor optimal zur Winkelerfassung einzusetzen, kommt der Auswahl des Materials
fiir die Wirbelstromplatte sowie einer passenden Wahl der Betriebsfrequenz, bei welcher der
Sensor ausgewertet wird, eine entscheidene Rolle zu.

Die Bilder 5.12 bis 5.14 zeigen die relative abstandsabhédngige Induktivititsdnderung einer
kreisrunden Leiterschleife mit einem Radius von 1 cm, bezogen auf die Grundinduktivitit im
unbedidmpften Fall (unendlicher Abstand zu metallischen Objekten).

Die Kurven wurden mittels einer analytischen Formel [14] berechnet. Mit diesen Graphen soll
gezeigt werden, welche Wahl von Material und Betriebsfrequenz sich als vorteilhaft erweist.
Die Bezeichnung von Spulen als induktive Sensoren weist darauf hin, dass primér der induktive
Anteil durch die Messgrofe verandert wird. In Kapitel 5.7 wurde gezeigt, dass die Grundinduk-
tivitit eine vernachlissigbare Anderung durch temperaturbedingte Materialausdehnungen
erfahrt.

Da durch induktive Auswerteprinzipien vorrangig die relativen messgroBBenbedingten Induktivi-
tatsdnderungen erfasst werden, wird in den Bildern 5.12 bis 5.14 deren Einfluss in Abhingig-
keit vom Material, der Frequenz und der Temperatur dargestellt. Die Bilder 5.12 und 5.13
zeigen die relative abstandsabhédngige Induktivititsdnderung gegeniiber einer Kupferplatte bei
den Frequenzwerten 100 kHz und 800 kHz. Die Kupferplatte hat in beiden Fillen einmal eine
Temperatur von -40 °C und zum anderen eine Temperatur von 125 °C. Man erkennt, dass bei
hoéheren Frequenzen die relative Induktivitdtsinderung zunimmt und die Einflussgro3e Tempe-

ratur vermindert wird.
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relative Induktivitdtsanderung in Prozent
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Bild 5.12: Relative Induktivititsinderung einer

Leiterschleife mit 1 cm Radius gegeniiber Kupfer (-40 °C

und 125 °C) bei 800 kHz (s. a. [14])

In Bild 5.15 ist nochmals die Differenz zwischen der Induktivitdtsdnderung bei -40 °C und
125 °C fir die Félle 100 kHz und 800 kHz dargestellt. Bei gleicher Induktivitdtsinderung
betrdgt der Temperatureinfluss im Falle 800 kHz nur noch 2 %, bei 100 kHz jedoch 11 %.
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0,0 0,8
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Bild 5.13: Relative Induktivititsinderung einer
Leiterschleife mit 1 cm Radius gegeniiber Kupfer (-40 °C
und 125 °C) bei 100 kHz

1,6

Es ist somit eine moglichst hohe Auswertefrequenz wiinschenswert, die nach oben hin durch
das kapazitive Verhalten der Spule — ein Vorteil von Planar- gegeniiber gewickelten Spulen
liegt in der kleineren Eigenkapazitit, bedingt durch den groeren Abstand zwischen den
Windungen — und eine aufwindigere und stirker rauschende Auswerteelektronik begrenzt wird.
Bild 5.14 zeigt die relative Induktivititsdnderung beim Metall Zinn. Zinn mit einer spezifischen
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relative Induktivitdtsanderung in Prozent
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Leitfahigkeit von 9090 S/cm ruft einen wesentlich geringeren Einfluss auf die Induktivitats-

anderung hervor als Kupfer.
Durch die geringere Leitfahigkeit nimmt der Einfluss der Temperatur wieder zu. Schlechte
(Oberflachen)-Leitfahigkeit wird auch durch eine rauhe Oberfliache erzeugt. Daher ist bei der

Anwendung der Wirbelstromdampfungsplatte darauf zu achten, dass neben einem niedrigen

spezifischen Widerstand auch eine glatte Oberfliche verwendet wird. Einen hervorragenden
Wert fiir die spezifische Leitfahigkeit besitzt Kupfer (¢ = 58139 S/cm); alternativ lasst sich

auch vergleichsweise billiges, leicht verarbeitbares Aluminium (¢ = 37037 S/cm) einsetzen.

AL(-40 °C) - AL(125 °C) in Prozent

| | | ] [ | |
| [ | | [ | |
U i el el =

—e— Zinn; 800 kHz
—=— - Kupfer; 800 kHz
—=a— Kupfer; 100 kHz

Abstan

1,6

d/cm

Bild 5.15: Differenz der relativen Induktivitdtsdanderung bei
-40 °C und 125 °C fiir die Fille a) Kupfer mit /= 800 kHz,
b) Kupfer mit f= 100 kHz, und ¢) Zinn mit /= 800 kHz
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5.9 Exemplarische Messungen des Temperatureinflusses an einem RL-Oszillator in
Verbindung mit Planarspule

Die Eignung eines induktiven Positionserfassungssystems hdngt wesentlich von seiner Tempe-
raturabhingigkeit ab. Im Abschnitt 5.9.1 werden Messkurven des RL-Oszillators mit einem
OpAmp (Bild 4.12) mit Planarspulen in Abhéngigkeit von der Temperatur gezeigt. Bild 5.16
stellt die Kennlinienschar einer LC-Oszillatorschaltung mit induktiven Sensor dar, die ein
ungiinstiges Temperaturverhalten aufweist. Auch mit digitaler Korrektur der Einflussgrofe
Temperatur - z.B. durch das Grundfunktionsverfahren (s. a. Kapitel 6.2.1) — kann man die
temperaturbedingten Fehler nicht ausreichend verringern.

145 |

-

w

(3}
]

125

1154

Frequenz / kHz

1051

95

Abstand / mm

Bild 5.16. Induktives Messsystem mit starker Temperaturabhangigkeit

5.9.1 Weichferritische Werkstoffe

» Erlduterung zu Weichferriten [15]

Weichferrite sind Keramikmaterialien. Sie sind hart und splittern leicht. Eine Abgrenzung zu
den magnetisch harten und halbharten Werkstoffen erfolgt anhand der magnetischen Koerzitiv-
feldstarke (notwendige Feldstirke, um einen unmagnetischen Materialzustand zu erreichen,
daher die Restinduktion (Remanenz) zu neutralisieren). Die Koerzitivfeldstirke liegt fiir
weichferritische Werkstoffe zwischen 0,1 A/m und 1000 A/m [16]. Die hiufigste Zusammen-
setzung ist eine chemische Verbindung aus [Metall]Fe,O,. Fiir das Metall werden Mischungen
aus Mangan und Zink oder Nickel und Zink herangezogen.

Weichferrite besitzen eine sehr hohe Permeabilitdt unterhalb der Curietemperatur. Aulerdem
weisen sie einen sehr hohen spezifischen Widerstand von 1 Qm bis 10’ Qm auf. Zum Ver-
gleich: Kupfer hat einen spezifischen Widerstand von 10® Qm und Teflon 10" Qm. Daher kann
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man sie bis zu sehr hohen Frequenzen einsetzen, ohne dass stérende Wirbelstromverluste
auftreten. Jedoch entstehen bei zu hohen Frequenzen magnetische Verluste, die fiir Anwendun-
gen mit den vorher genannten RL-Oszillatoren vermieden werden sollten. Die aufwéndige
Laminierung eines Kerns aus Eisen, wie es beispielhaft in Transformatoren oder LVDT’s in
abnehmenden Malle noch vorkommt, um Wirbelstromverluste zu vermeiden, wird durch
Verwendung von Ferriten umgangen. Durch Pressen in Formen kénnen kundenspezifische
Ausfithrungen hergestellt werden. Alternativ besteht auch die Moglichkeit, durch Schneiden

und Schleifen aus vorhandenen Ferritkernen angepasste Geometrien zu erzeugen.

» Anfangspermeabilitét

Die Anfangspermeabilitit u, ist eine den Ferrit kennzeichnende Materialeigenschaft. Man
versteht darunter das Verhéltnis der Induktions- zur Feldstirkednderung an einem homogenen
Ringkern mit bestimmten festgelegten Abmessungen. Die Messfeldstirke muss so klein sein,
dass die Induktion im Werkstoff hochstens 0,25 mT erreicht. Wegen der Frequenzabhéngigkeit

der Permeabilitit soll die Messfrequenz niedrig liegen:

1 AB .
M AH Jiir H=0 . (5.35)

Bild 5.17 zeigt den temperaturabhédngigen Verlauf von y; eines ferritischen Werkstoffts, der in

nachrichtentechnischen Geriten Verwendung findet. Es ist zu beachten, dass Ferrite fiir andere

MBWOS58

5000 T
3B7
H,
4000 /\
3000 / \\
2000 — \\
1000
o
-50 50 150 250
T /7 °C —>

Bild 5.17: Temperaturverlauf von y; eines ferritischen
Werkstoffes der in Telekommunikationsfiltern, Signal-
bzw. Pulstransformatoren und Verzégerungsleitungen
eingesetzt wird [17]

Anwendungsfelder — z.B. bei Entstor- und Entkopplungsschaltungen — nicht notwendigerweise

diesen konstanten Verlauf von u; im Bereich von 0 °C bis 125 °C besitzen.
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= Wirksame Permeabilitét u,, (engl. u,,, = apparent permeability)
Ein magnetisierbarer Kern bewirkt einen Anstieg der Induktivitit L, einer Spule. Der Faktor,

um den sich die Induktivitat erhoht, ist die wirksame Permeabilitit u,,:

L = Il'tw.La * (5.22)

Bild 5.18 zeigt den Induktivititsverlauf einer Spule, aufgebaut aus einem 10 mm langen
Ferritkern (@ 4 mm), der mit 63 Windungen bewickelt ist.

T 1.000
4 H
4 ll:pp
— TV Auw =41%
3 ,/ } .blapp
/ 4ui=225%
2 /4"2;1;_ =+12%
/l("“{'""" Mapp
1 gAJ,»=_+25%
Mi—
|
1
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Bild 5.18: Wirksame Permeabilitit 1in Abhéngigkeit von der
Werkstoffpermeabilitit. Spule nach DIN 41276; 63 Windungen, 0,16 mm dicken
Kupferdraht, L, = 18 pH [15]

Die resultierende Induktivitit behélt ab u,-Werten gréer 1000 einen fast konstanten Wert.
Temperaturbedingte Schwankungen von u; haben damit auf die messbare Induktivitét einen
vernachléssigbaren Einfluss, falls u; groer 1000 bleibt.

5.9.2 RL-Oszillator mit einem OpAmp und einer Planarspule

Die Bilder 5.19, 5.20, 5.21, 5.22 und 5.23 zeigen Messungen des Temperaturverhaltens eines
RL-Oszillators (Bild 4.12) mit einer Planarspule (Rg= 12 Q, L, =27 pH). In Bild 5.19 ist die
Temperaturabhingigkeit des Frequenzausgangssignals dargestellt ohne Temperaturkorrektur.
Das Signal weist einen linearen Temperaturkoeftizienten von -156,2 Hz/K auf. Verwendet man
fiir den Widerstand R, einen temperaturabhéngigen Widerstand mit positiven Temperaturkoef-

fizienten (in Serie zu einem 39 Q Widerstand werden 13,1 Q bifiliar gewickelter Kupferdraht
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geschaltet), ergibt sich ein Temperaturkoeffizient des Frequenzsignals von 4,3 Hz/K (ohne

Sensorkurzschlussplatte).
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Bild 5.19: Frequenzsignal des RL-Oszillators ohne
analoge Temperaturkorrektur

Bild 5.20 zeigt die Temperaturabhingigkeit ohne Sensorplatte mit analoger Temperaturkorrek-
tur.
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177975
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Temperatur/ °C —
Bild 5.20: Frequenzsignal des RL-Oszillators mit

Temperaturkorrektur

Zum Vergleich sind in Bild 5.21 nochmals beide Frequenzsignale in einem Graphen gegen-
iibergestellt. Bild 5.22 zeigt das Frequenzsignal, wenn sich im Abstand von 0,5 mm zur Planar-
spule eine Ferritkernplatte befindet, Bild 5.23 bei einem Abstand von 0 mm. Der Temperatur-
koeffizient nimmt von sechs auf 8 Hz/K zu. Im Temperaturintervall von 50 °C betrégt die auf
den Messfrequenzhub (23000 Hz) bezogene maximale Frequenzabweichung 1,7 %. Eine
weitere Verbesserung der Temperaturstabilitdt wird erreicht, wenn der Widerstand R; so
eingestellt wird, dass das Frequenzausgangssignal einen negativen Temperaturkoeffizienten
von etwa - 4 Hz/K hat und somit beim Anndhern des Ferriten ein gegenldufiger Temperatur-
effekt auftritt.
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5.9.3 RL-Oszillator mit Differenzprinzip

Die folgenden Bilder 5.24 und 5.25 zeigen Messungen an einem RL-Oszillator nach Bild 4.46
mit zwei identischen Planarpulen. Fiir das Experiment wurden fiir die Bauteile folgende Werte
verwendet. Als Operationsverstdrker wurde der Typ THS4001, fiir den Analogschalter der Typ
Max4602 (Durchgangswiderstand R, = 2,5 Q) verwendet, und der Widerstand R ;= 240 Q
gewihlt. In Serie zu den Planarspulen wurde eine Festinduktivitdt von 270 pH geschaltet.
Einer der beiden Planarspulensensoren (Flache 20 mm x 8 mm, Gleichstromwiderstand 7,5 Q)
wurde mit einer weichferritischen Platte (u; = 8000) bedeckt. Die Anfangsinduktivitit von
11,5 uH stieg bei kompletter Bedeckung auf den Endwert von 19,2 uH an. In Positionier-
systemen wird durch konstruktive MaBBnahmen der zu erfassende Weg/Winkel in die ent-
sprechende Induktivititsdnderung umgesetzt, welche dann zum positionsabhéngigen Ausgangs-
frequenzsignal fiihrt. Es ergibt sich in diesem Fall eine maximale Frequenzdifferenz von 5500
Hz. Werden die zwei Planarspulen gegensinnig ausgesteuert, erreicht man einen Frequenzhub
von 11000 Hz (da an dem Analogschalter bis zu 4 Sensoren betrieben werden konnen, kann
eine Wegénderung auf einen Frequenzhub von maximal 22000 Hz abgebildet werden).

In Bild 5.24 ist die Differenzfrequenz der beiden Aufnehmer dargestellt. Bei einem
Temperatursprung von 10 K ergibt sich eine Frequenzverschiebung von 8 Hz. Bezogen auf den
Messbereich ergibt sich ein maximaler Temperaturfehler von 0,007 %/K ! Die Erfahrung zeigt,
dass der grofftmogliche Temperaturfehler bei maximaler Unsymmetrie des Systems auftritt, d.h.
wenn eine der Spuleninduktivitdten maximal erhoht oder erniedrigt wird.

Bild 5.25 zeigt das ratiometrische Verhiltnis der beiden Frequenzsignale. Die temperaturbe-
dingte Signaldrift betréigt hier 0,02 %/K. Uberraschend ist, dass die Differenz der zwei Fre-
quenzsignale eine geringere Drift zeigt als das ratiometrische Verhiltnis. Dass die Differenz-
bildung zu guten Ergebnissen fiihrt, liegt daran, dass R; >> R ist (s. Bild 4.36).
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Bild 5.24: Veridnderung der Differenzfre- Bild 5.25: Verdnderung des ratiometrischen

quenz bei Erhohung der Temperatur um 10 K Verhaltnisses bei 10 K Temperaturerh6hung
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Die magnetischen Verluste im Ferrit scheinen hier ebenfalls die ratiometrische Auswertung im
Vergleich zur Differenzbildung ungiinstig zu beeinflussen.

Durch die Differentialanordnungen kann der temperaturbedingte Fehler weitestgehend unter-
driickt werden, so dass die Schaltung fiir viele Anwendungen ohne digitale Temperaturkorrek-
tur eingesetzt werden kann, bzw. dieser minimale Temperaturfehler einfach korrigierbar ist.
AuBerdem kann durch einen Sensor mit grolerem Induktivitétshub der Storabstand (nutzbares

Signal zu Temperaturfehler) noch wesentlich verbessert werden.

Bild 5.26 zeigt das Driftverhalten des Frequenzsignals eines Planarspulensensors in der Oszilla-
torschaltung fiir sich allein betrachtet, sowie das Differenzsignal zweier identischer Planar-
spulensensoren nach Einschalten der Spannungsversorgung. Das Differenzsignal erreicht
augenblicklich einen stabilen Endwert, das Einschwingverhalten einer Planarspule, allein
betrachtet, erreicht erst nach mehreren Minuten seinen eingeschwungenen Zustand.

Das fiir viele Bereiche (z.B. Automobil) inakzeptable lange Einschwingverhalten kann somit
durch den Einsatz eines Planarspulenarrays mit gemeinsamen Oszillatorkreis umgangen

werden.
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Bild 5.26: Zeitlicher Signalverlauf des Einschwingverhaltens einer
Planarspule sowie der Differenz zweier identischer Planarspulen
nach Zufithrung des Spannungsversorgung
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6 Drehwinkelsensor zur Erfassung eines 160°-Winkelbereichs

In diesem Kapitel wird ein erster Prototyp eines neuartigen Drehwinkelsensors unter Verwen-
dung der Messschaltung nach Kapitel 4.4 (Bild 4.47) untersucht. Die wesentlich stérende
Einflussgrofle bei induktiven Messsystemen ist die Temperatur. Daher werden weitere (numeri-
sche) MafBnahmen aufgezeigt, die Wirkung dieser EinflussgrofSe zu minimieren. In Kapitel 6.1
wird ein Temperaturmessverfahren erldutert, das zum einem geeignet ist, die Temperatur zu
erfassen, und dessen grundlegende Messstruktur auch im darauf folgenden Winkelsensor

Anwendung findet — ein ratiometrisches Messprinzip.

6.1 Messung der Einflussgrofle Temperatur

Der mit OpAmp realisierte RL-Oszillator nach Kapitel 4.2.4 besitzt ein frequenzanaloges
Ausgangssignal, das temperaturabhingig ist. Will man das Frequenzsignal beziiglich des
Temperatureinflusses numerisch korrigieren, muss diese gemessen werden.

Zur Erfassung der EinflussgroBe Temperatur wird die in Bild 6.1 dargestellte Messanordnung
gewdhlt [1]. Sie besteht aus vier Bauteilen: Mikrocontroller mit Tristate-Ausgéngen und
internem Komparator (z.B. PIC16C73), Kondensator C, Referenzwiderstand R, und einem
KTY-Widerstandstemperatursensor (Spreading Resistance [2]). Die Temperatur wird indirekt
iiber die Anstiegsdauer der Spannung am Kondensator eines RC-Gliedes bestimmt. Diese ist
abhdngig vom ohmschen Wert des Widerstandstemperatursensors, der den Platz des Wider-
stands am RC-Glied einnimmt. Um unabhéingig von der Hohe der Schaltschwelle des Kompara-
tors, des Zeitnormals und der Bauteiltoleranz des Kondensators sowie dessen zeitlicher In-
stabilitdt zu sein, wird aullerdem die Anstiegsgeschwindigkeit an einem Referenzwiderstand
ermittelt und diese zur temperaturbedingten Anstiegszeit ins Verhéltnis gesetzt (ratiometrisches
Messverfahren). Die Messung l4uft in folgenden Schritten ab (siehe Bild 6.1):

- Schalten der Mikrocontrollerausginge 2, 3, und 4

in den hochohmigen Zustand (Tristate-Ausginge)

R Ref
- Konfigurieren des Ausgangs 1 als Komparator mit der — uC

Schaltschwelle U,, R (ﬁ‘” .

- Entladen des Kondensators C tiber Pin 2 und anschlies- c

sendes Setzen in den hochohmigen Zustand

- Schalten des Pins 4 als Ausgang mit der Spannung U,), -
und gleichzeitiges Starten eines internen Zéhlers zur Bild 6.1: Messanordnung
Zeitmessung; Pin 3 bleibt hochohmig zur Temperaturmessung
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- Erfassung der Zeit, bis die Spannung der Schaltschwelle U,, am Komparator erreicht wird
* Wiederholen der Messung der Anstiegszeit mit Referenzwiderstand Ry ; Pin 4 bleibt
hochohmig; Entladen von C {iber Pin 2; anschlieBend Schalten eines Spannungssprungs

an Pin 3

Der zeitliche Spannungsverlauf am Kondensator bei Anlegen eines Spannungssprungs U, ergibt
sich zu

-1

uc (1) = Uy(1-¢R) . (6.1)

Bei Erreichen der Schaltschwelle U, des Komparators wird die nach dem Anlegen des Span-
nungssprung gestartete Zeitmessung gestoppt.

Der temperaturabhingige Widerstand errechnet sich aus den Zahlerstdnden N; (Anstiegszeit mit
temperaturabhéingigen Widerstand), N, (Anstiegszeit bei Messung mit Referenzwiderstand)

und dem Referenzwiderstand Ry, zu

N
R(D) - N—" Ry - (6.2)

Ref

Als Temperaturaufnehmer wird ein Silizium-Widerstandstemperatursensor, basierend auf den
“spreading resistance”-Effekt, verwendet [2]. Seine leicht gekriimmte Kennlinie kann im
Temperaturbereich -30 °C bis +130 °C durch die folgende Regressionsparabel beschrieben
werden [3]:

R(0) = Ry [1+0y(80-25°C) +Bye(8-25°C)2] (6.3)

mit den linearen und quadratischen Temperaturkoeffizienten

0y = 7,68:10°K™" | B, = 1,88:10°K 2

Setzt man Gl. (6.3) in Gl. (6.2) ein, erhilt man die Temperatur zu

R, N
2 Ref Vo
TOhs | Oos +4'?’25( 2 -1 (6.4)

0 = 25~ Ref ] + 25°C
2B25
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Bei dem hier verwendeten Mikrocontroller liegt der Schaltpegel des Komparators in etwa bei
der Haélfte der Versorgungsspannung; die Ausgangsspannung U, ist gleich der Versorgungs-

spannung. Die Zeitdauer bis zum Erreichen der Schaltschwelle des Komparators betrigt somit

Uy
t = RCln = RCIn2 . (6.5)

0 Uth

Die Vorteile dieser Art der Temperaturmessung sind die geringe Anzahl von Bauelementen,
geringer Leistungsverbrauch, vernachlidssigbare Temperaturverfilschung durch Eigenerwiér-
mung und gute Langzeitstabilitit. Durch das ratiometrische Messprinzip kann die an sich
schlechte Langzeitstabilitdt von Kondensatoren aufgehoben werden. Zur Inbetriebnahme
geniigt eine Ein-Punkt-Kalibration; dadurch wird der Grundwiderstand R,; des Temperatursen-
sors bestimmt, der fertigungsbedingt um £10 % (abhéngig von der Genauigkeitsklasse) streut.
Bild 6.2 zeigt ein Low-Cost-Temperaturmesssystem, das nach obigem Messprinzip arbeitet.
Uber die serielle Schnittstelle eines PC’s erfolgt die Kalibration.

TEMPERATUR: 25, 3° §
J————

Bild 6.2: Temperaturmessgerit; Ratiometrisches Messprinzip

Bild 6.3 zeigt eine Messreihe mit 100 Messwerten mit der Schaltung nach Bild 6.2. Anstatt
eines Temperatursensors wird ein Widerstand von 2186 Q eingesetzt. Die nicht gemittelten
Messwerte schwanken um maximal £3 Q um den Mittelwert. Beim KTY-Sensor entspricht
diese Schwankung von 3 Q etwa +£0,33 °C. Der verwendete Pic-Mikrocontroller mit einer
Befehlsausfiihrungszeit fiir ein Zdhlerinkrement von 250 ns bei 16 MHz Taktfrequenz benétigt

bei Verwendung einer Kapazitit C von 4,7 uF eine Messzeit von etwa 15 ms.
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Bild 6.3: Messreihe an einem Festwiderstand von 2186 Q2 mit dem
Messverfahren nach Kap. 6.1

Der alternative Weg, die Temperatur mittels RC-Oszillatoren zu messen [4, 5] — der Tempera-
tursensor wird an die Stelle des Widerstands R gesetzt —, ist aufgrund der zeitlichen Instabilitat
von herkdmmlichen Kondensatoren zu vermeiden; langzeitstabile Kondensatoren auf Silizium-
basis sind nur im Pikofaradbereich erhiltlich, fiir die Temperaturmessung nach [4, 5] werden

aber Kondensatoren im Mikrofaradbereich bendtigt.

6.2 Linearisierung und Temperaturkorrektur der statischen Sensorkennlinie

Bei der Approximation des im allgemeinen nichtlinearen Zusammenhangs zwischen
Weg/Winkel und Sensorsignal durch eine polynomiale Anpassfunktion (Fitfunktion) wird
hiufig das GauBBsche Verfahren des Minimums der Fehlerquadrate angewandt.

Dieses Verfahren minimiert die Summe der quadratischen Abweichungen zwischen den
bekannten wahren Weg-/Winkel-Werten x und den aus dem fiir die Approximation gewéhlten
Polynom sich ergebenden Schitzwerten x( /) . Bei derzeit verfiigbaren Sensoren wird jedoch
hdufig der maximale Fehler angegeben und bestimmt damit die Genauigkeit des Messauf-
nehmers. Mit einer Approximation soll der absolute Fehler minimiert werden. Dieser Aspekt
nach minimaler Abweichung wird aber am besten mit der Tschebyscheff-Approximation
erreicht [13]. Da sich aber die mathematische Handhabung der Kennlinienapproximation nach
GauB} fiir Polynomfunktionen besonders einfach gestaltet, wird hdufig die Minimierungs-
bedingung nach Gleichung (6.6) angewandt:
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N
;wi[xi—)f( NP = Minimum ! (6.6)

Die Koeffizienten w;, in Gleichung (6.6) dienen der Gewichtung; damit kann zwischen Posi-
tionswert x; und Schitzwert X an der Stelle x; eine minimale Abweichung erzwungen werden.
Sind N+1 Messwertpaare (Weg/Winkel, Sensorsignal) bekannt, so kann durch diese ein
Polynom mit maximal N Termen gelegt werden:

N-1

) =Y a f . (6.7)

i=0

Fiir die Koeffizienten g; der Fitfunktion X( /) resultiert aus Gleichung (6.6) die Bedingung in
Gleichung (6.8), dass die partiellen Ableitungen nach den Koeftizienten verschwinden miissen:

N-1
3 Xg w,(x,-2(f;))>

-0 (6.8)
oa;
Fiir ein Polynom nach Gleichung (6.9) mit den unbekannten Koeffizienten g, ... a,
) = agra fraf*+.va,f" (6.9)

folgt das lineare Gleichungssystem (6.10), aus dem die unbekannten Koeffizienten bestimmt

werden konnen:

Zwi Zwifi Zwifiz Zwifin Zwixi

i=0 i=0 i=0 i=0 a, i=0

N N N N N

Z le; Z sz;z Z Wiff Z sz;"1+1 a Z Wlxl-f;

i=0 i=0 i=0 i=0 1 i=0

N N N N N

Z;w,.ff _z;wl.ff z;wl.ff _ngl.fiw ol .Owl.xl.fl.z . (6.10)
1= 1= 1= 1= 1=

al al n+l al n+3 al 2n : al n
n
Dow Xows Xw T s Xw T |, Zgwixifi
i=
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Die Funktionsterme der Fitfunktion sind nicht nur auf positive Potenzen des Sensorausgangs-
signals beschriankt. Inverse Potenzfunktionen sowie komplexere Funktionen — sin( 1), In( /),
exp( f) — diirfen gleichfalls verwendet werden; es ergibt sich mit Gleichung (6.8) wiederum ein
lineares Gleichungssystem.

Die Bestimmung des Losungsvektors a des linearen Gleichungssystems aus Gl. (6.10) kann mit
dem GauB-Jordan-Algorithmus geschehen [6].

Ein anderer Weg zur Ermittlung der Losung eines Gleichungssystems kann mit der Cramer-
Regel (G. Cramer, 1704 - 1752) erfolgen. Danach konnen die einzelnen unbekannten Koeffi-
zienten a, des Gleichungssystems Fg = x nach Gleichung (6.11) [7]:

a, = 1 det(f ok, XL
det F l l

13 L ,fn) )
(6.11)
mit fl = Spaltenvektorder Matrix F ie[l.n] ,

berechnet werden. Fiir eine Koeffizientenzahl kleiner 6 ist diese Methode sehr gut geeignet.

6.2.1 Rechnergestiitzte Korrektur des Temperatureinflusses

Falls die Temperaturabhéngigkeit des Sensors trotz Differentialprinzip und Kompensations-
verfahren nicht vernachléssigbar ist, kann diese numerisch korrigiert werden. Dazu sind zwet

Vorgehensweisen moglich.

= Direkte Modellierung des Einflussgrof3enverhaltens

Fiir die Korrektur des Sensorsignals wird eine mathematisch analytische Funktion verwendet,
deren Modellparameter a,(?) allein von der EinflussgroBe und deren Funktionsterme vom
Sensorausgangssignal abhingig sind. Sind die Funktionsterme Potenzen, so kann eine Modell-

funktion eine Struktur wie Gleichung (6.12) aufweisen:

2= a(0)+a(D)f+a(0)f* +a (D) . (6.12)

Die Modellkoeffizienten konnen ebenfalls als temperaturabhingige Polynome folgender Form

angesetzt werden:

a(0) = by+b, O+b, 07 +... . (6.13)

Zur Bestimmung der temperaturabhéngigen Parameterfunktionen a,(7) werden bei verschiede-
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nen Temperaturwerten aufgenommene Positions-/Sensorausgangssignal-Kennlinien mit dem
Korrekturmodell nach Gl. (6.12) gefittet. Die daraus sich ergebenden absoluten temperatur-
abhingigen Modellkoeffizienten werden dann mit den Funktionen nach Gleichung (6.13)

approximiert.

» [ndirekte Modellierung — Grundfunktionsverfahren [8, 9]

Das Grundfunktionsverfahren geht davon aus, dass sich das durch die Messgro3e bestimmte
Sensorausgangssignal in Abhdngigkeit von der EinflussgroBe Temperatur nur geringfligig
4ndert und sich diese Anderung beschreiben lisst durch eine Offsetverschiebung, Anderung der
Steigung sowie Anderung der Kriimmung. Die temperaturabhiingigen Sensorsignalkennlinien
werden durch einen analytischen Ansatz auf eine Nennkennline abgebildet und die unbestimm-
ten Parameter mittels Regression bestimmt. AnschlieBend wird die Nennkennlinie linearisiert.
Ein Ansatz, der die Schar von Sensorkennlinien auf die Nennkennlinie abbildet, kann zum

Beispiel lauten:

f, = fra (0-0)+a (0-0)f+a O~ 0 )2 +a (0D ). . (6.14)

Durch Probieren dhnlicher Ansétze kann rasch eine praktikable Losung gefunden werden.
6.2.2 Korrektur des Sensorsignals mit einer zweidimensionalen Kennfeld-Tabelle

Neben der Beschreibung der Sensorcharakteristik und deren Korrektur durch mathematisch
analytische Funktionen, wie in Abschnitt 6.2 und 6.2.1 dargelegt, kann eine Linearisierung und
Temperaturkorrektur auch durch Kalibrierwerte eines exemplarischen Mustersensors an
dquidistanten Stiitzstellen erfolgen, die in einem (E)EPROM-Speicher abgelegt sind und die
Modellparameter des Korrekturmodells bilden. Dazu werden zu einem gemessenen Sensor-
signalwertepaar (Frequenz f, Temperatur ')

bei der 4-Punkt-Interpolation (s. Bild 6.4) [10] Xt ox
die betreffenden Positionswerte x,, , x,, , X, »
x,;ander Stelle f, <f<f,+ Af, 0,<0<0,+
AU aus dem Speicher geholt und der zu ermit-
telnde Positionswert mit dem folgendem Kor-
rekturmodell nach Gleichung (6.15) — nach

dem linearen Glied abgebrochene

Taylorrethenentwicklung an der Stiitzstelle

x, — berechnet. ) L
Bild 6.4: Prinzip einer

4-Punkt-Interpolation [10]
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X = x,+ 0,0~ %0 () IAf+(xy; —x,) (0-T,))/ AD

+ (0, + X =X, =X ) (= f) (0= 0,)/ AfAD (6.15)

Der Vorteil der Sensorsignalkorrektur mit einer zweidimensionalen Tabelle liegt in der
groBeren Geschwindigkeit der Messwertausgabe, da weniger komplexe Rechenoperationen
durchgefiihrt werden miissen und in der hoheren erreichbaren Genauigkeit bei entsprechend
grof3er Zahl von Modellparametern.

Nachteilig ist der groBere Speicherplatzbedarf fiir die Modellparameter. Moglich sind auch
gemischte Ansétze, welche Tabellenverfahren und analytische Funktionen kombinieren und
den Bedarf an Speicherplatz wieder reduzieren. Jedoch spielt der Programmspeicher nach den
neuesten Entwicklungen in der Halbleitertechnologie eine zunehmend untergeordnete Rolle,
wohingegen in den 80er und 90er Jahren extensiver Programmspeicher noch recht kostspielig
war und analytische Korrekturmodelle mit wenigen Modellkoeffizienten eine berechtigte Rolle
hatten. Andererseits kann der Kalibrieraufwand fiir eine Kennfeld-Tabelle sehr grofl werden,
wenn Weg-/Winkel-Messwerte bei verschiedenen Temperaturpunkten aufgenommen werden
miissen, da die Einschwingzeiten sehr grof3 sind. Weg-/Winkel-Messwerte bei konstanter
Temperatur hingegen konnen mit einem schrittmotorbasierten Kalibriermessplatz schnell
erfasst werden. Falls es notwendig ist, fiir jeden einzelnen Sensor eine Kalibrierkurve ermitteln
zu miissen, konnen durch Ausgleichsfunktionen die Kalibrierdauer und Kosten reduziert

werden.
6.3 Planarspulenbasierter Drehwinkelsensor fiir 160°-Winkelbereich

Die funktionale Struktur des unter Verwendung von Planarspulen realisierten Drehwinkelsen-

sorprototypen ist in Bild 6.5 dargestellt.

Online-

Kalibriereinheit Mikrocontroller-

basierte
Steuereinheit

Winkel- P

messeinheit f n
analoge digitale Einfluss-
Tempera- korrektur der
turkorrektur Temperatur

Bild 6.5: Blockschaltbild des planarspulen-
basierten Drehwinkelsensors

Dieser Sensor besteht aus einer Winkelmesseinheit, einer Spule zur analogen Temperaturkor-

rektur, einem Temperatursensor zur digitalen Einflussgro3enkorrektur, einer Online-Kalibrier-
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einheit und einer mikrocontrollerbasierten Steuereinheit, welche die verschiedenen Komponen-
ten ansteuert — z.B. Schalten der verschiedenen Spulen in den Oszillatorkreis, Auswertung des
Temperatursensors — und die Verarbeitung der Signale durchfiihrt. Bild 6.6 zeigt die mecha-
nische Ausfithrung des Sensors.

Bild 6.6: Ausfihrung des Drehwinkelsensors; Spule (a) und (b) dienen zur
Winkelreferenzpunkterkennung; (c) Spule zur Winkelmessung (Abstand zur Aluminium-
Nocke #dndert sich winkelabhingig), (d) Temperaturkorrekturspule, (e¢) Aluminium-
Zahnradkranz, (f) Nocke, (g) Aluminiumschirmring, (h) Auswerteelektronik, (i) Welle

Die Winkelmesseinheit wird durch die Spule (¢) und die Aluminium-Nocke (f) gebildet. Dreht
sich diese, dndert sich winkelabhidngig der mittlere Abstand zur Messspule. Obwohl Kupfer
aufgrund der besseren Leitfahigkeit einen groferen Frequenzsignalhub hervorruft — die Indukti-
vitdt variiert stirker im Vergleich zu Aluminium bei gleicher Abstandsdnderung — sowie
weniger Wirbelstromverluste dabei entstehen und dem ratiometrischen Messprinzip besser
entgegenkommt (der Nenner von Gleichung (4.28) dndert sich weniger), wird darauf verzichtet,
da die mechanische Bearbeitung wegen der Sprode von Kupfer fiir die mechanische Aus-

filhrung in Bild 6.6 schwierig ist. Ebenso wird auf Ferrite verzichtet, da die Kosten fiir das
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Anfertigen spezieller Ferritformen fiir den Drehwinkelsensor sehr hoch und damit keine

kundenspezifische Anpassungen moglich sind. Die analoge Unterdriickung der Einflussgrofie

Temperatur erfolgt mit der Spule (d), welche durch den Schirmring (g) von der Drehung der

1
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Nocke unabhéngig wird. Bild 6.7 zeigt den temperaturabhédngigen Signalverlauf der Messspule
L

(©).

o [ IPYUIM

0
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330000
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Bild 6.7: Temperaturabhéingiges Frequenzsignal der Messspule
(c) in Abhingigkeit vom Drehwinkel der Nockenstellung

Bildet man das normierte und skalierte Verhiltnis der Frequenzsignale der Spulen (c) und (d),

ergibt sich der Signalverlauf in Bild 6.9.
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Bild 6.8: Signalverlauf der Spulen (a) und (b) in Abhéngigkeit

von der Winkelstellung
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Der Zahnkranz (e) bildet die Online-Kalibriereinheit. An den Stellen, wo ein Zahnradzahn oder
eine Zahnradliicke sich mittig zwischen den Spulen (a) und (b) befindet, erhdlt man eine
temperaturstabile Winkelreferenzposition (Nullpunktstabilitit der Frequenzsignale von Spule

(a) und (b)). Diese Referenzpositionen befinden sich an den Stellen

0°+k-22,5° , ke[0...16] . (6.23)

Bild 6.8 zeigt den Signalverlauf des Verhéltnis der Spulen (a) und (b) in Abhdngigkeit von der
Winkelstellung des Zahnradkranzes. Die Messpunkte, die im Winkelabstand von 0,25° liegen,
werden eindeutig voneinander unterschieden.

Anhand dieser Referenzpunkte konnen durch Regressionsanalyse die Koeftizienten zur Ap-
proximation und Linearisierung der Sensorsignalkennlinie (Gleichung (6.25)) bestimmt
werden.

Bedeutungsvoll ist diese Online-Kalibriereinheit bei der Winkelbestimmung von sich drehen-
den Teilen, wo z.B. fiir einen Sensor mit Gehduse kein Platz oder die Ankopplung an die
Messstelle schwierig ist (z.B. an drehenden Teilen in komplexen Maschinen). Dabei ist es nicht
immer mdglich, die Sensorkennlinie einer fertig montierten Maschineneinheit an einem
Kalibrierplatz zu bestimmen. Soll z.B. die Drehstellung einer Welle in einer Maschine be-
stimmt werden, kann iiber diese ein Aluminiumzylinder wie in Abbildung 6.6 geschoben und
die Sensorelektronik dazu ins Maschinengehduse integriert werden. Die Sensorkennlinie wird
dann vor Ort mittels der Online-Kalibriereinheit aufgenommen.

Zur Durchfithrung der digitalen Korrektur der EinflussgroBe Temperatur wird diese mit dem

Winkel / ©

400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800

Uspule(c)’ 'spule(d)~ 111000 -
Bild 6.9: Sensorkennlinien des Signalverhéltnisses der Spulen (c)
und (d) bei den Temperaturwerten 20 °C, 40 °C und 60 °C
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Sensor nach Abschnitt 6.1 erfasst. Bild 6.9 zeigt den Signalverlauf /' des normiert skalierten
Frequenzverhéltnisses der Spulen (c¢) und (d) bei den Temperaturwerten 20 °C, 40 °C und

60 °C in Abhéngigkeit vom Winkel der Nockenstellung zur Spule (c). Mit der Abbildungsvor-
schrift £,(f,0) — es wird das Grundfunktionsverfahren angewandt (Kapitel 6.2.1), das natiirlich
voraussetzt, dass das System langzeitstabil ist — werden die Kurvenscharen auf die Sensorkenn-
linie bei 40 °C abgebildet.

L(0) :fno+f+a(ﬁ—40°C)+b(ﬁ‘—40°C)f+c(ﬁ‘—4O°C)f2+d(l7—40°C)2f3 ,

mit
f, = ~4253¢-1 .
a=-4253¢-1, (6.24)
b= 4.621e-3 ,
c= 1.597e¢-6 ,
d= 4.028e-12 .

Bild 6.10 zeigt die Nennkennlinie, auf welche die Sensorkennliniescharen von Bild 6.9 abge-

bildet werden.
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Bild 6.10: Nennkennlinie, auf welche die Kennlinienscharen aus
Bild 6.9 durch das Grundfunktionsverfahren abgebildet werden.

Mit dem mathematischen Modell nach Gleichung (6.25) wird der Kurvenverlauf der Nennkenn-
linie approximiert und linearisiert. Bild 6.11 zeigt das Fehlerband, das sich ergibt, wenn man
die Messwerte der Kurvenscharen aus Bild 6.9 in die Gleichungen (6.24) und (6.25) einsetzt.
Der Fehler zwischen Messwert und wahrem Wert liegt bei maximal + 0,9°.

Wird die Sensorplatine bei der Endmontage in den Sensor eingesetzt, konnen Montagetoleran-

zen ausgeglichen werden. Dazu werden die Koeffizienten des Modells der Nennkenlinie in
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Gleichung (6.25) anhand der Referenzpunkte bestimmt. Die Berechnung kann dabei im Mikro-

controller vorgenommen werden.

L0 = i+j (L0 +hf (02 e mf(f,0) +

mit

i=169.69329 ,
j=-0.199941
k=4.6931e-6 ,
m=-7.829¢-8 ,
n=5158015.2 .

n

1L 0)?

(6.25)

Mit dem implementierten Kramer-Algorithmus kann der Sensor auch nach langjdhrigem

Betrieb vor Ort neu kalibriert werden, falls es durch duflere Einfliisse zu einer Dejustierung von

Sensorplatine und Aluminiumnocke gekommen ist.

Der Algorithmus zur Berechnung des Winkels wird mit dem in Anhang A entwickelten Pro-

grammiergerites im Mikrocontroller auf der Sensorplatine programmiert.

Winkelfehler / °
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Winkel / ©

Bild 6.11: Fehlerband des Sensors
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6.3.1 Dynamische Kalibrierung anhand systemimmanenter Winkelreferenzpunkte

Bild 6.12 zeigt das Fehlerband, wenn das System zum einen an den Winkelreferenzpunkten bei
0°, 22.5°, 45°, 67.5°, 90°, 112.5°, 135° und 157.5° mit dem mathematischen Modell nach

T 1.00

0.75 -

0.50 —

025 - -

0.00 -1 -\

.0.25 |- ————— J-1t--L1--L—- | T e | T Y S A

Winkelfehler / °
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-0.756

| | | |
| | | |
| | | |
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I | | | | |
I | | | | |
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T T

-1.00

o 4———
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I
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Winkel / °

Bild 6.12 Kalibrierung der Kennlinie (Gleichung (6.25)) des
Drehwinkelsensors mit den transformierten und normierten Werten an
den Winkelreferenzpunkten (Kurve a) und mit den um 0,25° versetzten
Werten (Kurve b).

{

Gleichung (6.25) seine bereits temperaturkorrigierte Kennlinie bestimmt (Kennlinie a), zum
anderen bei den um 0,25° zu den Winkelreferenzpunkten versetzten Werten — damit bei 0.25°,
22.75°, 45.25°, 67.75°, 90.25°, 112.75°, 135.25° und 157.75°, wobei bei Verwendung von
Gleichung (6.25) angenommen wird, dass man sich genau an den Winkelreferenzpunkten
befindet (Kennlinie b). Toleriert man bei der Detektion der Winkelreferenzpunkte eine Un-
schirfe von 0,25°, vergroflert sich das Fehlerband nur geringfiigig (s. Bild 6.12). Bei einer
Messdauer von 20 ms zur Erkennung der Winkelreferenzpunkte kann somit bis zu einer
Winkelgeschwindigkeit von 12,5 °/s eine dynamische Online-Kennlinien-Kalibrierung durch-
gefiihrt werden.
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6.4 Schlussfolgerung

Die in Kapitel 6.3 dargestellte Sensorausfiihrung ist als Drehwinkelsensor geeignet. Die
Untersuchungen und die daraus erlangten Erkenntnisse zeigen, dass unter Beriicksichtigung
positiver Eigenheiten der Sensorkonstruktion aus Kapitel 6.3 (Bild 6.6) eine wesentliche
Erh6hung der Genauigkeit durch eine Modifikation des vorhergehenden Drehwinkelsensors
erreicht werden kann. Im folgenden Ausblick werden drei Sensorkonzepte dargestellte, welche
dhnlich gute Genauigkeitswerte erreichen wie die im Automobilbereich eingesetzten Drehwin-
kelsensoren. Der auf den Messbereich bezogene maximale Fehler liegt bei etwa 1 % im
Temperaturintervall von -40 °C bis +125 °C [12].

= Sensorvariante 1

Die in Kapitel 6.3 dargestellte Sensorausfiihrung weist folgende Schwachstellen auf. Zum einen
ist es durch unterschiedliche Spuleninduktivitdtswerte — gegeben durch die unterschiedlichen
SpulengroBen — nicht méglich, alle Spulen am gleichen Oszillatorkreis im optimalen Arbeits-
punkt beziiglich geringstmoglichem Temperatureinfluss auf das Frequenzsignal zu betreiben.
Es zeigt sich, dass das Frequenzverhiltnis der Spulen (a) und (b) (s. Bild 6.6) — das Frequenz-
signal einer kleinen Spule liegt um 200 kHz hoher als das der beiden grofen Spulen — keinem
nennenswerten Temperatureinfluss unterliegt (digitale Korrektur der Einflussgro3e Temperatur
nicht notwendig; s.a. Kapitel 4.2.6). Die grofen Spulen weisen jedoch eine Temperaturabhén-
gigkeit auf, die fiir einen Sensoreinsatz korrigiert werden muss. Des weiteren erweist sich die
Abbildung des zu erfassenden Winkelbereichs auf das Spulensystem der Sensoranordnung in
Kapitel 6.3 als ungiinstig, da der Winkelbereich mit einer einzigen Spule gemessen wird und
somit die anderen drei Spulen fiir die Winkelmessung keinen effektiven Beitrag leisten. Die
querliegende Spule (d) (Bild 6.6) dient nur zur Korrektur des Temperatureinflusses, die zwei
kleinen Spulen (a) und (b) werden zur Erkennung der Winkelreferenzpunkte eingesetzt.
Glinstiger ist es, einen zu messenden Weg- bzw. Winkelbereich in Teilintervalle aufzuspalten,
und diese Bereiche mit kleinerem Fehler zu messen, als dies mit dem gleichen Sensor fiir den
ganzen Bereich zu erreichen wére [12]. Die einzelnen Intervalle werden dann durch logische
Verkniipfung mehrerer Sensorsignale unterschieden.

Bild 6.13 zeigt eine Sensorkonzeptstudie fiir einen Winkelbereich von 360°. Auf der Sensor-
platine befinden sich in Reihe vier zweilagige Planarspulen (auf der Ober- und Unterseite der
Platine, auf der sich auch die Sensorelektronik befindet). Planarspulen mit mehr als zwei Lagen
erhohen die Kosten erheblich, deshalb ist davon trotz verbesserter Sensoreigenschaften ab-

zusehen.
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® ® © © 0 ©

Bild 6.13: Studie eines Drehwinkelsensors fiir 360°-Messbereich. (a) zweilagige
Planarspule, (b) Gehiduse, (c¢) Aluminiumzylinder, der abhédngig von der
Winkelstellung die Planarspulenimpedanzen variiert, (d) Magnet, (e)
Eisenhalbscheibe, (f) Reedschalter, (g) Sensorgehiusesockel, (h) (i) (j) (k)
Zahnkrinze

Die drei oberen Planarspulen — Spule 1, 2 und 3 in Bild 6.13 — tasten je einen Zahnkranz ab.
Die Zahnkrinze (h), (i) und (j) besitzen alle 45° einen Zahn. Die Breite eines Zahns entspricht
der des Zahnzwischenraums sowie der Spulenbreite. Die drei oberen Zahnkrédnze (h), (i) und (j)
weisen zueinander einen Winkelversatz von je 7,5° auf. Bild 6.14 zeigt das Zahnkranzgebilde
und dessen Lage zum Spulensystem bei verschiedenen Winkelstellungen.

Durch Verhiltnisbildung der Spulensignale bekommt man alle 7,5° eine temperaturstabile
Winkelposition (zwei der drei Planarspulen haben dabei eine identische Impedanz). Der untere
Zahnkranz (k) geht nach bestimmten Winkelbereichen in die Kurvenform eines der drei oberen
Zahnkrinze (h), (i) und (j) iiber. Mit diesem von der Spule 4 erhaltenen Frequenzsignal kann
unterschieden werden, in welchem Winkelsegment man sich im 0°- bis 180°-Intervall befindet.
Mit dem Reedschalter, an dem sich winkelabhéngig eine iiber einen Magneten magnetisierte
ferromagnetische Halbscheibe vorbei dreht, konnen dann die Winkelbereiche 0° bis 180° bzw.
180° bis 360° unterschieden werden. Anstatt eines Reedschalters kann auch ein kontaktloser
Schalter auf Basis des Halleffekts benutzt werden. Bild 6.15 zeigt den zu erwartenden Signal-
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verlauf — in Anlehnung an den Signalverlauf in Bild 6.8 zur Erkennung der Referenzposition

aus Kapitel 6.3 — der einzelnen Frequenzverhéltnisse im Bereich 0° bis 180°.

22,5°

105° 120° 150°

Bild 6.14. Zahnkranzgebllde der Sensorstudie aus Bild 6.13 und dessen Lage zum
Planarspulensystem bei verschiedenen Winkelstellungen

Betrachtet man nur die mit einer Periode von 7,5° temperaturstabilen Winkelpunkte — bedingt
durch den sich an diesen Stellen fiir jeweils zwei Spulen ergebenden ideal symmetrischen
Autbau - so erhdlt man, bezogen auf einen Messbereich von 360°, einen maximalen Fehler von
2 %. Da das Frequenzverhéltnissignal der beiden Spulen (a) und (b) der Anordnung nach
Kapitel 6.3 eine Genauigkeit von 0,25° im Temperaturintervall von 0 °C bis 60 °C ergab, kann
davon ausgegangen werden, dass bei -40 °C bis 125 °C der maximale Winkelfehler sicherlich
einem Fehler von 3,6° (entspricht 1 % Messfehler bei 360° Messbereich) nicht liberschreiten
wird.

Die Aufgabe der Justierung der Sensorelektronik zur Zahnkranzanordnung wird durch Ein-
bettung der Elektronik ins Sensorgehduse gelost. Das Gehduse kann passgenau auf den Sensor-
gehdusesockel montiert werden. Fertigungsbedingte Abstandstoleranzen des Planarspulen-
systems zum Zahnkranzgebilde liegen dann im Toleranzbereich von 10 um. StoBstabilitit ist
ebenfalls gegeben, da die Sensorkonzeptstudie eine robuste Einheit bildet. Hier soll nochmals
erwahnt werden, das diese geringe Justagetoleranz notwendig ist, falls Korrekturmodelle fiir die

EinflussgroBe Temperatur verwendet werden miissten. Diese Korrekturmodelle, ermittelt
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anhand eines Referenzsensors, werden dann fiir alle gleichaufgebauten Sensoren verwendet.
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Bild 6.15: Zu erwartende Signalverldufe der Sensorstudie nach Bild 6.13. Die
Bezeichnungen £, , f;, f; und £, stehen fiir das Frequenzsignal, das man erhélt, wenn eine der
vier Spulen (Bild 6.13) in den gemeinsamen Oszillatorkreis geschaltet wird.

Auch hier ist eine Online-Kalibrierung wie in Kapitel 6.3 moglich; z.B. kann der Signalverlauf

fi/f; - 1 (Bild 6.15) im Bereich 15° bis 30° durch eine sinusférmige Funktion approximiert
werden — Kalibrierpunkte sind Nulldurchginge bei 15°, 22,5° und 30°.

= Sensorvariante 2

Eine weitere Sensorkonzeptstudie eines 360°-Drehwinkelsensors zeigt Bild 6.16. Hierbei wird
mittels eines Planarspulenarrays, bestehend aus 10 Spulen, eine bindr kodierte Impulsscheibe
abgetastet (s. Bild 6.17). Die Auswertung des Planarspulenarrays zur Bestimmung der Dreh-
winkelposition erfolgt auch hier mit einem einzigen Oszillatorkreis, in welchen die Planar-
spulen abwechselnd geschaltet werden und das zur jeweiligen Spule zugehdrige Frequenzsignal
erfasst wird. Die bindr kodierte Impulsscheibe (Bild 6.17) besteht aus 6 Kupferspuren, die

atztechnisch auf kupferkaschierten Platinenmaterial realisiert werden.
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Bild 6.16: Studie eines Drehwinkelsensors
fiir einen 360°-Winkelmessbereich
(Schnittdarstellung)

Bild 6.17: Kodierte Impulsscheibe des
Drehwinkelsensors nach Bild 6.27 mit
Anordnung der Planarspulen

Um dennoch eine Genauigkeit von 1,4° beziiglich 360°-Messbereich zu erreichen — entspricht

einer Messgenauigkeit von 8 Bit — , werden am &ufleren Rand der kodierten Impulsscheibe 5

Planarspulen um definierte Winkel versetzt angeordnet (siche Bild 6.18), so dass bei einer

Drehung von 1,4° sich eine Uberlappung der Spulen nach Tabelle 6.1 ergibt.

Dadurch kann die radiale Dimension verringert werden, im Vergleich zu 8 Spuren, die fiir eine

50,62°
25 310
@ 72 660
1 4
} Spule4 Spule3 gpye2 4
Spule 5 Spule 1

Bild 6.18: Anordnung der &ufleren
Planarspulen in definierten Winkelabstdnden
zueinander
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Winkel | Spule | Spule | Spule | Spule | Spule
1 2 3 4 5
0 0 Va Y Ya 1
1,4 Ya Ya Ya 1 Ya
2,8 Y Ya 1 Ya Y
4,2 Ya 1 Ya Y Ya
5,6 1 Ya Y Ya 0
7 Ya Ya Ya 0 Ya
8,4 Y Ya 0 Ya V2
9,8 Ya 0 Ya Y Va
11,25 0 Vi 2 Ya 1

Tabelle 6.1: Drehwinkelabhingiges Muster
des Uberlappungsgrades der 5 Spulen durch
die Kupferspur nach Bild 6.18; 0 = keine
Bedeckung, 1 = volle Bedeckung



Genauigkeit von 8 bit gebraucht werden wiirden. Tabelle 6.1 zeigt den Uberdeckungsgrad der
5 Planarspulen in Abhéngigkeit von der Winkelstellung. Die Spulen sind derart angeordnet,
dass sich bei einer Drehung um 1,4° ein Muster ergibt, bei dem eine der Spulen durch die
Kupferspur ganz bedeckt, eine zu 3/4, eine zur Hilfte, eine zu 1/4 und eine nicht bedeckt ist.
Aufgrund der hohen Aufldsung, die mit den verwendeten Oszillatoren erreicht wird, ist eine
Unterscheidung der verschiedenen Uberdeckungsgrade der Spulen durch die Kupferspur

eindeutig moglich.

= Sensorvariante 3

Bild 6.19 zeigt die letzte Studie der drei Drehwinkelsensoren. Zehn auf einer Leiterplatte
plazierte Planarspulen sind ringférmig um eine Welle angeordnet. Auf der Welle befindet sich
eine kreisformige Leiterplattenscheibe (Rotor) mit drei gedtzten Kupfersegmenten. Die Winkel-
bogenbreite eines Kupfersegments betriagt 36°; eine Planarspule ist damit deckungsgleich zu

einem Kupfersegment des Rotors.

Kupfer-Rotor

Platine

Bild 6.19: Studie eines Low-Cost Drehwinkelsensor fiir 360°-Winkelbereich.
An einem Oszillatorkreis werden sequentiell 10 Planarspulen ausgewertet.

In Bild 6.20 ist das 10fach-Planarspulenarray in Draufsicht dargestellt, zusammen mit dem
Rotor in 18°-Winkelstellung. Die drei Kupfersegmente des Rotors weisen die in Bild 6.20
dargelegte Winkelstellung zueinander auf. Damit kann die Stellung des Rotors zum Planar-

spulenarray eindeutig identifiziert werden; zwischen Kupfersegment 2 und 3 ist maximal eine
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Durch den Winkelabstand zwischen den Kupfersegmenten werden zwei direkt benachbarte

Spulen immer nur durch ein einzelnes Kupfersegment beeinflusst.
Eine mechanische Simulation — siehe Bilder 6.20 bis 6.23 — im Bereich 0° bis 36° ergibt die in

Tabelle 6.2 dargelegten temperaturstabilen Winkelreferenzpunkte.

Tabelle 6.2: Winkelreferenzpunkte an denen Nullpunktstabilitét erreicht wird im

Winkelbereich 0° bis 36°
Winkel | durch Kupfersegment gleich Winkel | durch Kupfersegment gleich-
méiBig beeinflusste Spulensignale méiBig beeinflusste
Spulensignale

0° =t 22,5° fi=Ts
4,5° =/ 24,75° fs=Ts
6,75° =1 27° Jr=Js
9° fr=fs 29,25° =1
11,25° fi=1; 31,5° =1
13,5° fi=fs 36° =5
18° =5

Durch die mechanische Konstruktion bedingt, werden jeweils zwei Spulen durch die Kupfer-

segmente identisch beeinflusst. Die Bezeichnungen f; ... f;, sind die Frequenzsignale, die man

erhilt, wenn eine der zehn Planarspulen mittels Analogschalter in den Oszillatorkreis geschaltet

wird.

Bild 6.24 zeigt den zu erwartenden Signalverlauf des Frequenzverhiltnisses der Spulensignale

f; und f;, wenn sich das Kupfersegment 1 zwischen 0° und 36° bewegt.

f,lf-1
A X: Winkelreferenzpunkte

Bild 6.24: zu erwartender Signalverlauf

Anhand der Winkelreferenzpunkte kann das System (sieche Kapitel 6.3) seine Kennlinie mittels

Regression eigenstdndig bestimmen; dazu wird der Rotor langsam gedreht. Im Vergleich zur

Sensorkonzeptstudie 2 sind mit dieser Variante kleinere radiale Abmessungen erreichbar.
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Anhang A: Programmiergerit zur “In-Circuit*“-Programmierung von
PIC-Mikrocontrollern

Da ein Sensor der dritten Integrationsstufe [1] an der Messstelle Sensorelement, analoge
Signalaufbereitung und Mikrocomputer vereinigt, muss ein Weg geschaffen werden, den
Signalverarbeitungs- und Steuerungsalgorithmus des “intelligenten Sensors” dort zu plazieren.
Es stellt sich daher die Aufgabe, den Controller zu programmieren, und zwar in der hybriden
bzw. monolithischen Sensorelektronik (“In-Circuit”).

Die Forderung nach Programmierung des Controllers in der Schaltung ergibt sich dadurch, dass
das mechanische System nach dem Endabgleich (Korrektur der Fertigungstoleranzen beim
Einsetzen der Sensorelektronik ins Sensorgehduse) nicht mehr verdndert werden darf. Diese
Gefahr besteht jedoch, wenn der Controller extern programmiert und anschlieBend ins System
gesetzt wird. AuBerdem wird die Sensorentwicklung durch die In-Circuit-Programmierung
wesentlich vereinfacht, da das Gesamtsystem unter realen Umgebungsbedingungen getestet,
und die Software des Controllers schnell variiert und neu programmiert werden kann.

Zur Programmierung wurde fiir den im Drehwinkelsensor eingesetzten PIC-Mikrocontroller
— Hersteller ist die Firma Microchip Arizona — ein Programmiergerit entwickelt, das es er-
mdglicht, den Controller in der Schaltung zu programmieren.

Nachfolgend eine Beschreibung des verwendeten Programmierdatenformats, dessen Umsetzung
ins Befehlscodeformat sowie die verwendete Hard- und Software, mit der alle Typen der

Microchip-Controller Familie programmiert werden konnen.

= Das Intel-HEX-Datei-Format

Das Intel-Hex-Datei Format ist das gebrduchlichste Datenformat, das Programmiergerite zum
Programmieren von 8-bit-Mikrocontrollern verwenden.

Es wird aus Quellprogrammen (Assembler oder C-Programm) durch Ubersetzen mit Compilern
erstellt.

Die nachfolgende Tabelle erkldrt die Reihenfolge und den Inhalt der Bytes in einem
Hexadezimal-Record (mit Record wird eine einzelne Zeile einer Intel-Hex-Datei bezeichnet).
Jeder Record enthilt eine Priifsumme (modulo 256), die aus Null minus der Summe aller
informationstragenden Bytes berechnet wird. Eine komplette Intel-HEX-Datei enthélt einen
oder mehrere Hexadezimal-Records. Die Datei endet mit einem End-of-File-Record [2].

Der Aufbau eines Daten-Records erfolgt nach dem Muster in Bild A.1:
:1laaaattdddddddddddddddddd....cc
Bild A.1: Aufbau eines Hexadezimal-Daten-Record

110



Tabelle A.1 erldutert die Bedeutung der einzelnen Bytes repriasentiert durch Buchstaben.

Tabelle A.1: Hexadezimal-Record-Inhalte

Symbol Beschreibung

11 Record-Linge: Anzahl der Daten Bytes

aaaa Lade-Adresse: 16 bit Start Adresse

tt Record-Typ: 00 = Daten-Record, 01 = EOF-Record

dd Daten-Bytes: 8 bit Werte fiir den Code Bereich

cC Priifsumme: 0 - <Summe aller Record Bytes> MOD 256

Bild A.2 zeigt einen beispielhaften Auszug aus einer Intel-Hex-Datei zum Programmieren von
PIC-Mikrocontrollern.

: 10000000830100308A001D28A00003088301CFO06F
: 100010000408D0000A08D1008A0183128C1E14281B
: 100020008A11B6238A1183125008840051088A006D
: 100030004F088300A00E200E0900213084004330B9
: 100040002B20A1308400B9302B2083018A118D2C04

: 1000500004068001840A0406031D28280034D20007
: 10006000D31B392853088A005208D020A0319D30A2D
: 1000700082008313531883175208D20A84000008A1
: 1000800008006F346E3400346F34663466340034E4
: 1000900066347234653400345A343A3420342534AA
: 10073400831208008312C700C70AC70303190034D1
: 100744000310C30DCA0DC50DC60D9F2B8312C3002A
: 1007540083120030441843070310C30D0310C40C64
: 10076400C408031DAC2B080083121A088316A100C9
: 100774008312C201C52B8C1EBD2BC20A4208A13EAG
: 00000001FF

Bild A.2: Beispielhafter Auszug aus einer Intel-Hex-Datei
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Der erste Daten-Record obigen Auszugs sei hier nochmals zur Erlduterung (Bild A.3) wie-
dergegeben.
:10000000830100308A001D28A00003088301CFO06F

Bild A.3: Einzelner Daten-Record einer Intel-Hex-Datei

Er enthélt 16 Datenbytes, beginnend an der Adresse 0. Die Priifsumme 6F errechnet sich aus
der Summe der Informationsbytes: 10, 00, 00, 00, 83, 01, 00, 30, 8A, 00, 1D, 28, A0, 00, 03,
08, 83, 01, CF, 00. Die Datenbytes lauten 83, 01, 00, 30, 8A, 00, 1D, 28, A0, 00, 03, 08, 83, 01,
CF, 00.

Die PIC-Mikrocontrollerfamilie verwendet einen 14-bit breiten Befehlscode.

Die Speicherung des ersten Daten-Records (Bild A.3) im CODE-Speicher des Controllers
erfolgt in der folgenden Form (Bild A.4).

Adresse 14-bit-Befehl
0000 0183
0001 3000
0002 008A
0003 281D
0004 00A0
0005 0803
0006 0183
0007 00CF

Bild A.4: Speicherbelegung des ersten Datenrecords aus Bild
A.2 im Code-Speicher

® Hardware-Realisierung des In-Circuit-Programmierger:iites
Die Funktionsweise und Hardware-Realisierung des Programmiergerétes kann aus Bild A.5
ersehen werden. Alle PIC-Controller besitzen einen seriellen Programmiereingang iiber die

beiden Portpins RB6 (Clockeingang) und RB7 (Datenein- und Ausgang). Durch Anlegen einer
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12 V-Spannung an den MCLR -Pin wird der Controller in den Programmiermodus versetzt.

Uber die parallele Schnittstelle (Centronics) eines IBM-kompatiblen Rechners wird der Ein-

— : —
Vpp i 7812 | i L7805 | i
_—5 _ D3>— g3t ca =C5=C4[]R3 | =C1 2C6=C7
O o) T ¥ D6 T T R4
o > D4 T3
ggv.__ GND T2
oz || L po> dis
Py R2
ofm._ D2 J— R1 D1
o?.'mo ACK IC1A T
& o 2 18
gm?-'_J g — — L
o§:= . D5 1774Lsz44k _
&g; BUSY 9
PE> | _IC1B o
- 17— 74L8244— 3
19
=
s 5233
@ o O (= +
MCLR <> O B RB7
a p
1 o B
g 2 8
g S B
E (') D +5V
a ; B GND
a 0
a D
a u]

Bild A.5: Struktur des Programmiergerites zur
InCircuit-Programmierung

gang der Hardware (in Bild A.5 als Schaltplan ausgefiihrt) derart angesteuert, dass das vor-
geschriebene Bitmuster fiir eine Programmierung des ROM- oder Flashspeichers an den Pins
RB6 und RB7 anliegt. Da die parallele Schnittstelle neben 8 Ausgédngen ( Data0 ... Data7) auch
vier Einginge (ACK, BUSY, PE und ONLINE) besitzt, kann {iber diese der Speicherinhalt
wieder ausgelesen werden. Das Auslesen ist erforderlich, um zu verifizieren, ob der Speicher
korrekt beschrieben wurde. In der hier beschriebenen Applikation wird der ACK-Pin zum
Auslesen beniitzt. Die fiir die Programmierung notwendige 12 V-Versorgungsspannung wird
gleichfalls zugefiihrt und bei Beendigung des Programmiervorgangs wieder abgeschaltet. Die
erforderlichen Zeitabldufe und Programmierbefehle sind in [3] erldutert. Da am MCLR -Pin
— ein LOW-Pegel fiihrt zum Zuriicksetzen des Controllers — des Mikrocontrollers im Normal-
betrieb ein HIGH-Pegel anliegt (hdufig durch Zufiihren der 5 V-Versorgungsspannung), muss
beim Schaltungsdesign darauf geachtet werden, dass diese iiber eine Diode zugefiihrt wird.
Dadurch wird beim Anlegen der 12 V-Programmierspannung verhindert, dass die periphere
Elektronik beschédigt wird, da die Diode die 12 V von der restlichen Schaltung abblockt. Der
Spannungsabfall von etwa 0,2 V iiber der als Schalter fungierenden Transistoranordnung (77;)

fiihrt dazu, dass die geforderte Programmierspannung von 12 V unterschritten wird. Dies kann
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dadurch ausgeglichen werden, dass der 12 V-Spannungsregler iiber eine Schottky-Diode

(Durchlassspannung = 0,2 V) an Masse gelegt wird.

m Software des In-Circuit-Programmiergeriites

Mit dem Software-Entwicklungspaket Borland C++5.0 wurde die erforderliche Software unter
16 bit fiir die PC-basierte Programmierung des Controllers realisiert. Bild A.6 zeigt das
Bildschirm-Layout des unter dem Betriebssystem Windows laufenden Programmiertools. Mit
den Software-Anweisungen inport() und outport() aus einer vorhandenen Bibliothek (dos.h) des
Borland-Compilers kann auf die parallele Schnittstelle des Personalcomputers zugegriffen
werden. Die fiir die Software-Anweisungen bendtigte Gerédteadresse der Schnittstelle ist unter
Start | Einstellungen | Systemsteuerung | System | Gerdte-Manager | Anschliisse der Windows-
Startleiste zu finden (haufig 0x379 fiir die outport()-Anweisung und 0x37A fiir die inport()-
Anweisung). Uber die Schnittstelle des PC wird das aufbereitete Intel-Hex-File an das Pro-
grammiergerit geleitet und letztlich an den an das Programmiergerét angeschlossenen Control-
ler.

Eine Umsetzung auf 32-bit unter Windows95, -98, und -2000 wird durch Ersetzen der oben
genannten Funktionen inport() und outport() durch folgende Funktionen mit entsprechenden

Inline-Assembler-Anweisungen im Quellcode erreicht.

void outportb( unsigned short int port, unsigned char value ) {
__emit__(0x8b, 0x95, &port );
__emit__(0x8a, 0x85, &value ),
__emit__(0x66, Oxee ),
/

char inportb( unsigned short int port ){
unsigned char value;
__emit__(0x8b, 0x95, &port );
__emit__(0x66, Oxec ),
__emit__(0x88, 0x85, &value ),

return value;

/

Fiir ein Timing mit Mikrosekundenauflosung sind die Standard-Windows-Timer (kleinste
Auflosung liegt bei einer Millisekunde) nicht geeignet. Folgende C-Routine, die auf WinAPI-

Funktionen zuriickgreift, bietet eine Auflosung im ps-Bereich.
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void wait(unsigned long time){

BOOL flag = TRUE;

LARGE INTEGER frequenz, start, aktuell;

QueryPerformanceCounter(&start),

QueryPerformanceFrequency(&frequenz),

while(flag) {
QueryPerformanceCounter(&aktuell),
if( labs((aktuell. QuadPart-start. QuadPart)*

10e5/frequenz.QuadPart) > time)

flag = FALSE;

/

/

Incircuitprogrammer

Serial ROM DATA

InCircuit

] 7 Progarammer
Incircuit ! Ver 1.4

OCCO: BAaOk BCOS 0319 6BZE 3C08 §400 5313 2030
OCDO: S000 BCOA 712E 2030 0412 S4l11 D721 041z
OCEO: S&11 BE903 S592E 4205 CA00 4105 0412 S4ll
OCFO: 3620 0412 SAll BEOOD CloA 0319 CZ0A BAOL
oD0o: BCOS 0319 SAZE 3C05 §400 3313 3E0S 8000
OD1l0: EBCOA S0ZE 3E0S 0OALZ 841l DTE1 OALZ 841l
0DZ0: B803 330F 73ZE 1EZF 3508 CAOO 3408 0A41Z
OD30: SAa11 3620 0A1Z 5411 2434 031D AGZE 0230
on40: EBTO7 3702 8400 5313 0003 CAZE 3508 CA00
oDs0: 3405 0412 8411 3620 DOSE BSOO B404 0319
oDeo0: ESOA 3505 CAO0 3405 0412 S4l11 3620 0412
oD70: §411 BEOO 3030 3BOZ 031C CEZE 3430 3B0OZ
0D&0: 0315 CEZE 0QA30 Fl00 3503 0AlZ S4all DAzl
oLoo: 3E0O7 DO3E EBSOO0 B40A 0319 BSOA 3505 CAOO0
0DAa0: 3408 B40A 0319 BL0A 0QALZ SAll 3620 0ALZ —J

1aF&k

I!I

Bead Partc

Load File

jas]
Ui
4

Erase
Program Par

Ahout

ODEO: SAll BEOO 0034 0319 D5ZC ZASA 0319 DEZC

Closze onpco: 0434 0315 S942E 7634 0319 ESZC 3B34 0319

[ O O <

Feady for Com.ma.ndl

Bild A.6: Bildschirmlayout der Bediensoftware zum In-Circuit-Programmer

Um eine vollstdndige Isolation von der PC-Schnittstelle zu erreichen — und somit von deren
Massepotential, welche eine Schaltung negativ beeinflussen kann — , werden die Portpins der
Centronics in Bild A.7 durch Optokoppler entkoppelt (z.B. PC817). Die nachgeschalteten
Schmitt-Trigger sorgen dafiir, dass die Mindestanstiegsgeschwindigkeit fiir nachfolgende TTL-
bzw. CMOS-Logik nicht unterschritten wird, was letztlich zu deren Fehlfunktion flihren wiirde.
Die Spannungsversorgung fiir den Widerstand am Open-Collektor-Ausgang, der zum ACK-
Eingang fiihrt, wird dem STROBE-PIN entnommen (s. Bild A.8).
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vom Parallelport
DO...D7

DO0...D7 _out

zum
Programmier-
gerét

KKK KKK

KFEK

GND_InCircuit GND_InCircuit

Bild A.8: Galvanische Trennung des Parallelports mittels Optokoppler und
Benutzung des STROBE-Spannungspegels als Spannungsversorgung fiir
den Open-Collector-Ausgangs des Optokopplers beim Einlesen von Daten
in den Parallelport
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Anhang B: Das Gerberdatenformat

Dieses ASCII-Datei-Format enthélt Informationen iiber die Vektoren und Koordinaten eines
PCB(printed circuit board)-Layouts. Das Gerberformat ist ein Standard-File, das den Daten-
austausch zwischen CAD und CAM ermoglicht. Zu jedem Gerberdatensatz gehort eine D-
Code-Liste, in der die Blendenzuordnung definiert ist. Die D-Codes DO .. D9 sind reserviert
(Tabelle B.1), die D-Codes D10 ... D999 stehen fiir eine frei wéihlbare Belichtungsblende zur
Verfiigung.

Tabelle B.1: Erldauterung zu den einzelnen D-Codes

D-Code Funktion Beschreibung
DO Steuerung reserviert
D1 Steuerung Licht aus
D2 Steuerung Licht an
D3 Steuerung Blitzen
D4 Steuerung reserviert
D5 Steuerung reserviert
D6 Steuerung reserviert
D7 Steuerung reserviert
D8 Steuerung reserviert
D9 Steuerung reserviert

DI0 ... D999 Blende wihlbare Blendengrofle und Form

Sind Datensatz und D-Code-Liste getrennt, spricht man von einem Standard-Gerber-File; ist die
D-Code-Liste im Datensatz enthalten, wird dies als Extended-Gerber-Datenfile bezeichnet. Bild
B.1 zeigt einen beispielhaften Auszug eines Gerberfiles zur Darstellung des entsprechenden
Leiterbahnzugs. Weiterhin muss dem Hersteller noch das m.n-Format — Zahl der Integer und
Dezimals — mit der zugehorigen Malleinheit (Inch oder Millimeter) angegeben werden. Es gibt
Auskunft, wie die absoluten Koordinaten, die als Zahl mit der durch das Format festgelegten
Ziffernanzahl vorliegen (die Summe m + n ergibt die Zifferanzahl), zu bewerten sind. Bei
einem 2.2-Millimeter-Format wird der Datensatz X3000Y2000D2 als X-Koordinate 30,00 mm
und Y-Koordinate 20,00 mm mit Steuerfunktion ,,Licht an” interpretiert.
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File-Inhalt Beschreibung

Y J
2000 :
D17 Blende D17 auswé&hlen
1500 X3000Y2000D2 |Koordinate anfahren, Licht an
\ \ X2500Y1500D2 - o
1000 ool X1500Y1500D2| "~ -
| \ \ | X1000Y1000D2 . .
500 ‘ J‘i‘ ‘L ‘L | X0500Y1000D2 - it
A R R SR N '

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 X

Bild B.1: Darstellung eines Leiterbahnzugs mit Hilfe eines Gerberfileinhalts

Sind die Strukturen der Leiterbahnen in ihrer GréBenordnung um ca. 100 um oder kleiner, ist
ein 2.3-Format — Auflosung betrdgt 1 um — notwendig, um eine korrekte Abbildung der

Vorlage in die zu realisierende Spulenform zu ermoglichen. Redundante Werte fiir m und n

fithren zu groBen unhandlichen Datenmengen.
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Anhang C: Differentieller Schraubenfedersensor

Mit den in Kapitel 4.2 dargelegten RL-Oszillatoren lassen sich weitere induktive Sensoren
vorteilhaft auswerten. Bild C.1 zeigt die Konzeptstudie eines differentiellen Schraubenfeder-

SE€NSOors zur Wegmessung.

Bild C.1: Differentieller Schraubenfedersensor; (a) Feder, (b) Feder, (c)
Elektronik, (d) Mittenabgriff

Durch Auslenkung des Mittenabgriffs der Federn (s. Bild C.1) um die Wegstrecke x wird eine
der beiden Federn gestaucht und die andere gedehnt.

} 2 . :
I I
. +0. .
1,75 4o I L L(x) =1 8192559+0.037856218/mm -x uH |
I : 1+ 0.069250679/mm -x
245 4+ ———— [~ E T-————= m! | Ep——
=~ | I 1 | 1 I
< i ! ' | i 1
1,26 +————- [Poosos oo S I R [Focoos
i i 1 | | | ‘
1 ; : ; : l ; ; |
0 2,5 5 7,5 10 12,5 15 17,5 20
x/ mm —>
T 0,6 T T T T T T
|
0.5 :_ 0.5188+0.02995/mm -x
7 T Rsx 9= ——————— [1+1.3-10° K"($-20°C)] @
a I 1+ 0.1494/mm - x
S o4 - i EE— — S
L | | | |
x ] | I
034~~~ - == S R R ——==f===-C
| | | | | | |
| I I | I | |
0,2 f f I t ; ; T
0 2,5 5 75 10 12,5 15 17,5 20
x/mm —>

Bild C.2: Von der Auslenkung x abhéngige Spulenimpedanz
einer Feder mit den Daten: 8 Windungen, Durchmesser
22,5 mm, Drahtdicke 1 mm, Material CuBe,
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Fiir die Auswerteelektronik wird ein RL-Oszillator nach Kapitel 4.2 verwendet, der iiber einen
Analogschalter abwechselnd eine der beiden Spulen (Federn) in den Oszillatorkreis schaltet.
Die sich ergebenden, von der Federform abhingigen, Frequenzsignale werden ratiometrisch
ausgewertet. Die wegabhédngige Spulenimpedanz der Feder nach [1] mit den Kenndaten 8
Windungen, Federdurchmesser 22,5 mm, Drahtdicke 1 mm, Material CuBe, mit den Tempera-
turkoeffizienten a,, = 1,3-10%/K bei 20 °C, ist aus Bild C.2 ersichtlich.

Die Zunahme des Ersatzwiderstands Ry(x, ¥) bei kurzem Weg x ist durch Proximity-Effekte
zwischen den Windungen bedingt. Um diesen fiir das ratiometrische Messprinzip stérenden
Effekt zu reduzieren, werden im differentiellen Schraubenfedersensor durch die Konstruktion
die Federn um 10 mm vorab ausgelenkt. Bildet man das normierte und skalierte Verhiltnis

V(x,0) der beiden erhaltenen Spulenfrequenzsignale, kommt man zu Gleichung (C.1):

L +L{x+10mm) ln3R3+RS(x+10mm,l?)+R0N +2USm
R,+R(x+10mm, 0)+R,, R;-R(x+10mm,d)-R,, S
L +L{(-x+10mm) ln3R3+RS(—x+10mm,ﬁ)+R0N +2USm
Ry+Ry(-x+10mm, 0)+R,, R;-Ry(-x+10mm, J)-R,, S

V(x,0) = ~1]-10°

(C.1)

Die Induktivitét L (s. Gleichung (4.28) und Bild 4.12) setzt sich dabei aus einer Vorschaltin-
duktivitdt L, (damit die Slew-Rate S vernachléssigbar bleibt; s. Bild 4.30) und der Induktivitét

. . T t r
T I | I \ I I |
I | I I I I I
| | | | | | I
e e e 7
I \ I I
I I I I \
5 _______:_______________L_____| _____ | ___}_ _____
I I \
I I \
P73 NRSEUR SN E N S SR
I I \
£ l I l
€0 +-——- T 777777777777777777777777 o= Poe—eg
> | | 1
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| | l
| I l
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I I [ I \
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I | I I I I I
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V(x, 20 °C) —>

Bild C.3: Signal-Weg-Zusammenhang des differentialen
Schraubenfedersensors fiir obige Zahlenwerte bei 20 °C.

L(x) des Schraubenfedersensors zusammen. Neben den Widerstdnden R, und R (x, ¢') tritt noch
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der Widerstand R, des Schalters auf, iiber den die Spulen abwechselnd an den gemeinsamen
Oszillatorkreis geschalten werden. Die Widerstidnde R, und R, sind gleich und besitzen einen
vernachlissigbaren Temperaturkoeffizienten.

Fiir die nachfolgende mathematische Simulation wird zum Sensor eine Induktivitit L, von
100 puH in Serie geschaltet und R; zu 150 Q gewahlt. Fiir den Operationsverstirker wird der
Typ THS4275 verwendet und mit einer Versorgungsspannung von 5 V (Uy, folgt damit zu
2,5 V) betrieben. Er besitzt eine Slew-Rate von 970 V/us. Fiir den Analogschalter wird der Typ
Max4678 herangezogen mit einem Widerstand R, gleich 1,2 Q. Schaltet man zwei der vier
Schalter parallel, verringert sich R, auf 0,6 Q. Der Temperaturkoeffizient a,, des Schalters
betriigt 3,1-10/K. Bild C.3 zeigt den sich ergebenden Signal-/'Weg-Verlauf bei einer Tempera-
tur von 20 °C.

Der Signal-/Weg-Zusammenhang lésst sich durch ein rationales Polynom nach Gleichung (C.2)

approximieren:

-2.6472484-107+0.0015951026 V(x,20°C) + 8.4487636-10'° V(x,20°C)?

£ (V(x,20°C)) = = = -
1 +1.0320711-10° ¥(x,20°C) +3.9283378:10 ° V(x,20°C)

(C.2)

Setzt man die Variable V(x, ¢) fiir verschiedene Temperaturwerte in Gleichung (C.2) ein und
zieht die sich ergebende SchitzgroBe x(x, ) vom wahren Auslenkungswert x ab, erhélt man
das Fehlerband nach Bild C 4.
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30 --L-1--N ] 60°C |~ - -
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Bild C.4: Fehlerband des differentiellen Schraubenfeder-
sensors im Temperaturintervall -40 °C bis 125 °C.
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Auf den Messweg von -7,5 mm bis 7,5 mm bezogen, erhélt man eine Genauigkeit von 0,46 %
im Temperaturintervall -40 °C bis 125 °C.
Nimmt man flir R; einen Widerstand mit der Temperaturabhéngigkeit

Ry = 150(1+1,17:10 3K "1(#-20°C))Q

ergibt sich das Fehlerband nach Bild C.5.

Realisieren lédsst sich ein solcher Widerstand, indem man in Serie zu einem 105 Ohm Fest-
widerstand einen 82 cm langen und 20 pm dicken Kupferdraht (Kupfer: p = 0,0178 Qmm?*/m,
0y = 3,9-107/K) bifilar wickelt. Verwendet man Wolframdraht (Wolfram: p = 0,055 Qmm?*/m,
0, = 4,5:10/K), kann die Linge des Drahtes auf 22,3 cm verkiirzt werden (Festwiderstand
wird zu 111 Q gesetzt). Alternativ kann auch durch Widerstandsdruck der gewiinschte Wider-
stand realisiert werden. Die Genauigkeit verbessert sich durch obige MaBnahme auf 0,06% im

Temperaturintervall, der fiir den Automobilsektor spezifiziert ist.
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Bild C.5: Fehlerband des differentiellen Schraubenfeder-
sensors im Temperaturintervall -40 °C bis 125 °C; Verwenden
eines Widerstands R; mit folgender Charakteristik; R; =
150(1+1,17-10° K'(9-20 °C))Q
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