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Alles messen, was messbar ist - und messbar
machen, was noch nicht messbar ist.

(Leitspruch Anton Paar, genaue Quelle unbekannt)



Zusammenfassung

Bei der Messung der Viskositéit mittels hydrodynamischen Viskosimeters ist das
Wissen iiber die Temperatur und, bei kontinuierlicher Messung, deren dynami-
sches Verhalten von essentieller Bedeutung. Diese Arbeit hat das Ziel, eine neue
Art der Temperaturmessung fiir hydrodynamische Viskosimeter, vor allem fiir
das L-Vis 510 der Firma Anton Paar GmbH, zu evaluieren. Zu Beginn der Arbeit
wird der Zusammenhang zwischen Temperatur und Viskositét dargestellt, um
konkret eine Auflésung der Temperaturmessung fordern zu kénnen. Des Weite-
ren wird die aktuell im L-Vis eingesetzte Temperaturmessung vorgestellt, um in
den Messergebnissen Vergleiche anstellen zu konnen. Der zweite Teil der Arbeit
beschreibt die technische Umsetzung der hier entwickelten Idee der simultanen
Messung mittels zwei verschiedener Frequenzen. Dabei wird eine Frequenz zur
Messung der Temperatur eines Mediums durch Messung des Kupferwiderstan-
des des induktiven Abstandssensors, welcher indirekt zur Messung der Viskositét
dient, verwendet. Die zweite Frequenz wird zur Erfassung der Induktivitit des
Abstandssensors geniitzt. Im letzten Teil der Arbeit wird anhand unterschied-
licher Temperaturbedingungen die Leistungsfahigkeit der Messung untersucht.
Hierbei kommt zu Tage, dass die Messung mittels Kupferwiderstands gegeniiber
einer herkdmmlichen PT100 Messung leichte Einbuflen in puncto Auflésung mit
sich bringt, jedoch ein viel besseres Ansprechverhalten hat.



Abstract

When measuring viscosity by using a hydrodynamic viscometer, knowledge
about the temperature and its dynamic behaviour is of vital importance, es-
pecially when making continuous measurements. The intention of this thesis
is to evaluate a new way to measure the fluid temperature inline, in particular
for the viscometer type L-Vis 510, a product of the Austrian company Anton
Paar GmbH. At the beginning of this work, the connection between temper-
ature and viscosity is discussed to demonstrate the requirement for a precise
temperature measurement. The new technique to measure the dynamic tem-
perature used in the L-Vis 510 is then introduced to allow a comparison of the
measurement results. The second part of the paper describes the technical im-
plementation of the newly developed idea, namely to measure the temperature
of a fluid medium by measuring the specific resistance of an inductive distance
sensor used as part of the viscosity measurement system by using two different
frequencies for the Lock In system, and goes on to describe the expected im-
provement that comes along with this new method. The last part of the thesis
investigates the performance of the new measurement technique under different
temperature conditions. It turns out that measurements based on specific re-
sistance show slight reductions in resolution in comparison with the traditional
PT100 measuring, but it reacts considerably more quickly to rapid changes in
temperature.
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Kapitel 1

Einfiihrung

Das Wissen iiber das Zusammenspiel von Viskositat und Temperatur ist in all
jenen Bereichen von grofier Bedeutung, wo verschiedenste Substanzen auf ihre
rheologischen Eigenschaften bei schwankenden Temperaturverhéltnissen unter-
sucht werden. Ausgangsbasis fiir alle Arten der Viskositdtsmessung (z. B. Ro-
tationsviskosimeter, Stabinger Viskosimeter, Fallkorperviskosimeter ... ) ist die
exakte Kenntnis der Temperatur eines zu messenden Mediums. Dieser Zusam-
menhang wird zum Beispiel mit der Arrhenius-Andrade Gleichung 1.1 beschrie-
ben [10]. Ist die Temperatur dieses zu messenden Mediums nicht konstant, wie
es in der Prozessmesstechnik sehr oft der Fall ist, muss zu jedem Zeitpunkt der
Messung die im jeweiligen Moment vorherrschende Temperatur bekannt sein.

Sle

n=A-e (1.1)
A.b = empirische Konstanten

n = Viskositdt in mPas

T = absolute Temperatur

Medium | a=In(A) b
Wasser -6.944 2036.8
Benzol -4.825 1289.2
Aceton -4.003 842.5
Ethanol -5.878 1755.8

Tabelle 1.1: Beispielparameter fiir die Arrhenius-Andrade Gleichung 1.1



Der Fokus dieser Arbeit wird alleine auf die Viskositdtsmessung mittels hy-
drodynamischer Viskosimeter bzw. deren Temperaturkompensation gelegt. Bei
einem hydrodynamischen Viskosimeter, welches z. B. in Abbildung 1.1 zu sehen
ist, wird sich die Tatsache zu Nutzen gemacht, dass der Druck, welchen ein Me-
dium in einem Keilspalt erzeugt, abhédngig ist von der Viskositdt des Mediums
[20]. Wird der Messkreis wie in Abbildung 1.1 ausgefiihrt, hat die Viskositat
und somit der Druck im Keilspalt Einfluss auf die Distanz zwischen Messfahne
und Sensor. Die Distanz zwischen Sensor und Messfahne ist somit der Viskositét
proportional. Somit kann die Viskositdt durch die genaue Messung der Distanz
zwischen Sensor und Messfahne erfasst werden. Das genaue Messprinzip kann
in Anhang A nachgelesen werden.

Messfahne

Abbildung 1.1: Sensorkopf L-Vis 510 Anton Paar Gmbh.

1.1 Grundlagen der Wirbelstrom-Distanzmessung

Wirbelstromaufnehmer werden heutzutage in grofiem Umfang in der Prozess-
Steuerung und -Uberwachung eingesetzt. Hierfiir gibt es eine Vielzahl von ver-
schiedenen Bauformen. Induktive Wirbelstromaufnehmer sprechen beim Anné-



hern von elektrisch leitenden und ferromagnetischen Gegenstinden an. Das An-
sprechverhalten hingt i. Allg. von der Beschaffenheit des Materials ab [3, 7, 9,
12, 15, 16, 21]. Ein Wirbelstrom-Abstandssensor enthélt meist einen Oszillator
mit einem LC-Schwingkreis. Die zu wéhlende Frequenz des Oszillators héngt
von der Wahl der Induktivitdt und der Kapazitiat bzw. der Resonanzfrequenz
des Schwingkreises ab. Die Induktivitét ist dabei als Spule mit einem gerichteten
elektromagnetischen Feld ausgebildet. Die gemessene Amplitude an der (realen)
Induktivitdt gibt Aufschluss tiber die Distanz zwischen Sensor und Messfahne
(Uput in Abbildung 1.3), da die Amplitude des gesamten Schwingkreises auf-
grund der Flussverdrangung der Wirbelstrome in einer leitfdhigen Messfahne
und durch die Anderung der Gesamtpermeabilitit durch Verdnderung des Luft-
spalts gedampft wird [8, 15]. Ein Beispiel fiir einen mechanischen Aufbau ist
in der Abbildung 1.1 zu sehen. Um den Einfluss der Temperatur auf den in-
duktiven Sensor zu verdeutlichen, sei die Abbildung 1.2 und die nachfolgende
Herleitung zu betrachten [25].
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Abbildung 1.2: Ersatzschaltbild eines induktiven Wirbelstromsensors
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Aus den Gleichungen 1.5 und 1.6 ist ersichtlich, dass die zwei Induktivitdten
Ley und Lg,. sowie die zwei Widerstdnde Rg,, und Rp. Einfluss auf den Sensor
haben. Aus den Induktivitdten ergibt sich noch die Gegeninduktivitdt M =
kv/LoywLpe wobei k den Kopplungsfaktor darstellt, welcher die mechanischen
Gegebenheiten beriicksichtigt. Andert sich die Temperatur des Sensors, hat dies
mafgeblich Einfluss auf den Gleichstromwiderstand Rcy,-



1.2 Aufbau des Inline-Viskosimeters L-Vis 510

Mit den gewonnenen Erkenntnissen aus Kapitel 1.1 kénnen nun konkrete Uber-
legungen fiir das Inline-Viskosimeter L-Vis 510 der Firma Anton Paar GmbH
angestellt werden, welches im Focus dieser Arbeit steht.

Aus den mechanischen Gegebenheiten aus Abbildung 1.1 kann man schlussfol-
gern, dass Rp. << ist, da er nur den Kurzschlusswiderstand der Sekundérseite
darstellt. Ebenso darf angenommen werden, dass Lp, << aufgrund der Tatsa-
che, dass ein reiner Stahlkorper aus dem verwendeten Stahl (u, &~ 20) keinen
in diesem Fall nennenswerten Einfluss auf die Gesamtinduktivitdat hat. Durch
Vermessung des Wirbelstromsensors ist weiters bekannt, dass Lo, = 128 uH
und Re,, = 78 ist. Der Schwingkreis eines L-Vis 510 ist wie in Abbildung 1.3

aufgebaut.
—AA/N, * * °
RU RC u l

U, in ¢ Uout
L

Abbildung 1.3: Ersatzschaltbild des Schwingkreises eines L-Vis 510

Der Kondensator in Abbildung 1.3 hat eine Kapazitiat von C' = 10nF.
Die Impedanz des Schwingkreises betrégt:

1

Y = 2nfC 4 —
Y= C ot o on /L

(1.7)

Z- (L8)

<=

Die gemessene Spannung an der Spule in Abhéngigkeit der Impedanz lautet
somit:

A
Z+ R,
Andert sich nun der Widerstand R, durch Temperaturschwankungen, muss
diese Temperatur bekannt sein, um den Messfehler ausgleichen zu kénnen, da
sonst keine Moglichkeit besteht, eine Anderung des Weges (Distanz = f(L))
von einer Anderung der Temperatur zu unterscheiden.

Qout(RCuava) :an (19)

Bei diesem Gerat wird ein Schwingkreis knapp oberhalb seiner Resonanzfre-
quenz betrieben, um einen nahezu linearen Zusammenhang zwischen Wegénde-
rung und Spannungsidnderung zu erreichen (siehe Abbildung 1.4). Die optimale
Frequenz wire jene, bei der eine Anderung des Weges eine maximale Anderung
der Spannung U, zur Folge hat.

Der Vorwiderstand wurde mit R, = 3010 gewahlt, um iiber das Verhéltnis
des komplexen Spannungsteilers in Gleichung 1.9, den Einfluss, welche die Tem-
peratur auf R, und somit auf U, hat, zu reduzieren.

Aus diesen Angaben ergibt sich eine Resonanzfrequenz von:

fr= =
B=or VIL-C

= 140.671 kHz (1.10)

(=)



Als Betriebsfrequenz wurde f = 150kHz fiir die formale Berechnung gewéhlt.
Die Anregespannung hat eine Amplitude von U = 5 V. Somit ergibt sich effektiv
eine Spannung von U, = % =3.535V.

Dem Bode-Diagramm (Abbildung 1.4) kann der Frequenz- und Phasengang
entnommen werden. Es ist die Resonanzspitze bei 140674 Hz (883881 rad/s)

ersichtlich.

Bodediagramm des Schwingkreise

pan) T
(O Resonanzspitze
Betrag

Magnitude (dB)

Phase (deg)

90 krual HE R S S . | |
10 10 10 106 10 10
Frequency (rad/s)

Abbildung 1.4: Bodediagramm des Schwingkreises

Bei Erreichen der Messbereichsendwerte des L-Vis 510 entsteht, laut empirischen
Versuchen, ein Unterschied in der Induktivitdt von ~ 1 pH. Dies kann man nun
mit vorhergehenden Zusammenhéngen leicht in eine Spannungsdnderung um-
rechnen. Es soll nun untersucht werden, wie die Anderung der Temperatur iiber
den Messbereich einen Einfluss auf das Ergebnis der Messung hat. Um einen
Vergleich anstellen zu koénnen, wird zuerst die maximale Spannungsdnderung
bei Anderung der Induktivitiit iiber den gesamten Messbereich, also ~ 1pH
errechnet. Da nur die Léngen der Zeiger betrachtet werden, ist der Betrag der
jeweiligen Spannung von Interesse.

U, (128 uH)| — U, (129 pH)| = 27.416 mV (1.11)

Somit ergibt sich eine maximale Spannungsédnderung von AU,,., = 27.416 mV
in Abhingigkeit von der Induktivitét.

Zum Vergleich wird nun die Spannungséinderung bei Anderung des Kupferwi-
derstandes R¢,, und einem Temperaturverlauf von 20°C bis 25°C (géngige
Temperaturschwankung bei Prozessmessungen) errechnet. Die Temperaturko-
effizienten von Kupfer sind agg = 3.93 - 1072 und B0 = 0.6 - 1076 [11].

Der Widerstand in Abhéngigkeit der Temperatur errechnet sich aus:

Rcu(T) = Ry, - [1 + o (T —To) + Pao(T — To)Q] (1.12)



Die Spannung errechnet sich wieder aus dem gleichen komplexen Spannungstei-
ler,

ooy Z0)

7out<T) = Yin " Z(T) +R, (113)

nur belédsst man diesmal die Induktivitdt konstant bei L = 128 pH und veréndert
die Temperatur. Der Betrag der Spannungsdnderung der beiden Temperatur-
werte betragt:

|U,..(20°C)| — |U,,:(25°C)| = 3.648 mV (1.14)

Hiermit ergibt sich also eine Spannungséinderung von AUs g = 5.479mV her-
vorgerufen durch Temperaturanderung.

Messung unterer Messwert | oberer Messwert | |Gesamtinderung)|
Temperatur 20°C 25°C 3.648 mV
L(Distanz) 128 pH 129pH 27.416 mV
’ minimaler Messfehler bei 5 K Temperaturdnderung \ 13.438 %

Tabelle 1.2: Zusammenfassung

Somit ist klar ersichtlich, dass eine Anderung der Temperatur einen grofien
Einfluss auf die Messung des Abstandes hat. Wie man Tabelle 1.2 entnehmen
kann, hat eine Schwankung der Temperatur von 5 K schon einen Einfluss von
13.438 %. Die tatsichliche Messunsicherheit ist, abhingig vom Medium, teil-
weise noch um ein Vielfaches grofler, da die Temperatur einen fundamentalen
Einfluss auf die Viskositdt von Medien hat [10]. Des Weiteren muss bedacht
werden, dass 27.146 mV den gesamten Messbereich der Distanzmessung dar-
stellen. Es ist anzunehmen, dass nicht jedes Medium diesen vollig ausschopft.
Somit konnen die hier veranschlagten 13.438 % als minimale Messunsicherheit
betrachtet werden. Ohne eine geeignete Temperaturkompensation ist somit ei-
ne Aussage tiber die Viskositét eines Mediums mit dieser Messmethode nicht
moglich. Ersichtlich ist auch, dass der Widerstand R,, Einfluss auf das Tempe-
raturverhalten hat. Wird er grofl gewahlt, verringert sich die Auswirkung der
Temperatur, allerdings wird auch das Messsignal kleiner, was einen Verlust an
Auflésung bedeutet. Mit R, = 3010 Q2 wurde ein Kompromiss gefunden, welcher
eine addquate Auflésung und ein akzeptables Temperaturverhalten liefert. Op-
timal wéire der Anpassungsfall, wie in Punkt 3.5 beschrieben, welcher aber eine,
wie in Gleichung 1.13 ersichtlich ist, zu grofle Abhéngigkeit von der Temperatur
zur Folge hat.



Kapitel 2

Moglichkeiten der
Temperaturkompensation

Um eine Korrektur des Temperatureinflusses vornehmen zu kénnen, ist eine ex-
akte Kenntnis iiber denselbigen oder dessen Auswirkungen notwendig. Zu die-
sem Zweck werden nun drei Verfahren betrachtet, die in Frage kommen wiirden.

2.1 Spule mit Riickkopplungswicklung

Diese Moglichkeit zur Minimierung des Temperatureinflusses wurde genau in
der Arbeit [1] behandelt und wird hier auf Basis dieser nur kurz erlautert.

Im einfachsten Falle eines LC-Schwingkreises bendtigt man eine Spule mit einer
einzelnen Wicklung. Um nun eine zusétzliche Information, z. B. iiber die Giite
der Spule zu erhalten, muss mit einer zusétzlichen Informationsquelle eine mog-
lichst genaue Aussage hieriiber gewonnen werden. Bei einer Spule wird man dies
zweckméBiger mit einer Hilfswicklung vornehmen. Eine zweite Wicklung kann
als getrennte Wicklung oder mit einem gemeinsamen Bezugspunkt aufgebracht
werden. Die Wicklungsart sollte moglichst so gewéhlt werden, dass im Ersatz-
schaltbild in einem Zweig nur der Verlustwiderstand (d.h. der rein ohmsche R¢,
und der effektive-ohmsche Kernverlust-Widerstand der komplexen Permeabili-
téat) wirksam ist.

Ry

U1 U2

Abbildung 2.1: Ersatzschaltbild der Spule mit Riickkopplungswicklung

Ein geeignetes Riickkopplungsnetzwerk wird man zweckméfigerweise in zwei
Zweige aufteilen. Ein Grundanteil wird direkt auf den Verstarkereingang gelegt,
und ein Anteil zur Temperaturkompensation iiber die Riickkopplungswicklung
der Spule. Beide Riickkopplungszweige miissen dann so dimensioniert werden,



dass eine Temperaturverianderung an der Spule keine oder nur sehr wenig Aus-
wirkung auf das Messergebnis hat. Eine Analyse moglicher Riickkopplungsnetz-
werke zeigt nun, dass eine selbsttatige Temperaturkompensation nur fiir spezielle
Netzwerke zu erreichen ist. Die Abbildung zeigt ein geeignetes Riickkopplungs-
netzwerk.

Abbildung 2.2: geeignetes Riickkopplungsnetzwerk

Das Hauptproblem hierbei ist, dass die genaue Temperatur nicht bekannt ist,
sondern nur der Einfluss der Temperatur minimiert wird. Eine exakte Erlaute-
rung dieser Methode ist unter [1] nachzulesen.
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2.2 Temperaturmessung mittels PT100 Element

Eine weitere Moglichkeit der Temperaturkompensation besteht darin, die Tem-
peratur direkt am Sensorkopf zu messen. Wie in der Abbildung 2.3 zu erken-
nen ist, sitzt ein PT100 Temperatursensor bauartbedingt leicht versetzt zum
induktiven Abstandssensor. Diese Distanz hat einen Temperaturgradienten zur
Folge, was bedeutet, dass bei hochdynamischen Temperaturdnderungen die Mes-
sung unbrauchbar ist, da der Messfehler durch den Temperaturunterschied zwi-
schen Tpri00 Tspuie zu groB ist. Um ein verniinftiges Messergebnis zu erzielen,
muss somit wihrend des Messvorganges die Temperatur konstant sein, um ei-
ner Verfialschung des Messergebnisses vorzubeugen. Wurden diese Storfaktoren
beriicksichtigt, kann mit dieser Temperaturmessung der aktuelle Gleichstrom-
widerstand der Induktivitdt unter Beriicksichtigung der Temperatur berechnet
werden und das eigentliche Messergebnis mikroprozessorgestiitzt korrigiert wer-
den.

PT100
Induktivitat

Abbildung 2.3: Position der Induktivitat und des PT100 Elements im L-Vis 510

Bei konstanten Temperaturverhéltnissen, oder tragen Verdnderungen (siche Punkt
6.3), liefert diese Art der Temperaturkompensation akzeptable Ergebnisse.
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2.3 Widerstandsmessung des Spulengleichstrom-
widerstandes

Bekanntlich hidngt der rein ohmsche Widerstand von sehr vielen Materialien,
somit auch der von Kupfer, maBgeblich von der Temperatur ab [11]. Dieser
Zusammenhang wurde in Gleichung 1.12 dargestellt. Die Idee dieses Messprin-
zips ist es, dass die temperaturbedingte Anderung des Kupferwiderstandes Rc,
einer realen Induktivitdt dahingehend benutzt wird, um auf die Temperatur zu-
riickzuschlieflen. Zudem wiirde das den Vorteil mit sich bringen, dass der exakte
Kupferwiderstand der Spule bzw. die Potentialdifferenz an demselbigen bekannt
wére, was zu einer Verbesserung der Abstandsmessung und somit der Viskosi-
tatsmessung fithren kénnte. Des Weiteren gibt es keinen Temperaturgradienten
aufgrund eines baulichen Unterschiedes (wie bei PT100 Messung), da direkt an
der Spule gemessen wird, welche temperaturkompensiert werden soll, was zu ei-
ner wesentlichen Verbesserung der Messdynamik beitragen kann. Somit ist die
aktuelle Temperatur der Induktivitit bekannt.

Eine einfache Gleichstrommessung hat den Nachteil, dass es sich um sehr kleine
Spannungsidnderungen handelt und elektronische Bauelemente wie Operations-
verstarker gerade bei sehr niedrigen Frequenzen ein hohes Rauschmaf} aufweisen
(siehe z. B. Datenblatt LT6203). Dieses Problem konnte wie folgt gelost werden.

Diese Art der Messung beruht auf folgendem Prinzip:

Auf das bereits bestehende Signal, welches fiir die Messung der Distanz ver-
wendet wird, soll ein weiteres niederfrequentes Signal aufmoduliert werden. Fiir
die Spannungsmessung kommt ein Lock-IN Verstarker (Synchrongleichrichter,
Niheres in Kapitel 4) zum Einsatz, um einen moglichst hohen Signal-Rausch-
Abstand zu erreichen.

Uin ¢ Uout

Abbildung 2.4: Ersatzschaltbild des Schwingkreises

Des Weiteren kénnte auch der Vorwiderstand R, angepasst werden, um Anpas-
sung bei der Abstandsmessung zu erreichen (oder um einen Punkt ndher am
Anpassungsfall zu erreichen). Damit konnte auch die Auflosung der Viskositéats-
messung (Abstandsmessung) verbessert werden.
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2.4 Zusammenfassung

Um sich nochmal einen Uberblick verschaffen zu kénnen, sind hier die 3 Arten
der besprochenen Messung zusammengefasst.

Messprinzip Vorteile Nachteile
Riickkopplungswicklung minimiert direkt den aktuelle Temperatur
Einfluss der Temperatur nicht bekannt
PT100 sehr genau, schlechtes
einfache Realisierung dynamisches Verhalten
Spulenwiderstand sehr schnell, hoheres Rauschen als
genau bei PT100 (siehe Pkt. 6.3)

Tabelle 2.1: Gegentiberstellung der Messverfahren

Da die aktuelle Temperatur, wie unter Punkt 1 beschrieben ist, unbedingt be-
kannt sein muss, scheidet die Riickkopplungswicklung aus. Auch eine Kombina-
tion aus PT100 und Riickkopplungswicklung scheint keine gute Alternative zu
sein, da zum Einen mehr Kosten entstehen und zum Anderen bei sprunghaften
Temperaturdnderungen die Temperatur wieder nicht exakt bekannt wére. Die
PT100 Messung wire durchaus eine gute Losung bei sehr geringen und trigen
Temperaturverdnderungen. Bei einem Prozessmessgerit ist dies jedoch meist
nicht der Fall. Bei Messungen, wo die Temperatur einer hohen Dynamik un-
terliegt, ist die Messung mittels Spulengleichstromwiderstandes sicher eine sehr
gute Option, welche es zu betrachten gilt. Die zugrunde liegende Messmetho-
de dieses Prinzips ist die Lock-IN Messung, um geringe Spannungsinderungen
am Kupferwiderstand der Induktivitédt detektieren zu kénnen. Somit ist es nur
sinnvoll, den Zusammenhang zwischen Widerstandsénderung und Temperatur
genauer zu betrachten, unter Beriicksichtigung der Induktivitdtsdnderung.
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Kapitel 3

Messsignalverarbeitung

3.1 Vorgaben an die Messung

Die aktuelle Messung der Temperatur erfolgt beim L-Vis 510 durch einen PT100
Sensor (wie in Kapitel 2.2 beschrieben) und soll durch eine Messung des Gleich-
stromwiderstandes ersetzt werden. Das Ziel, welches es zu erreichen gilt, ist eine
Verbesserung der Viskositédtsmessung des L-Vis 510 bei schnellen Temperatur-
schwankungen. Als Hardware soll die bereits vorhandene Messplatine des L-Vis
510 zum Einsatz kommen und gegebenenfalls addquat modifiziert werden. Laut
Datenblatt hat das L-Vis 510 folgende Spezifikationen:

e Messbereich der Temperatur von —5 °C bis 200 °C

e Messbereich der Viskositat von 1 mPas bis 50 000 mPas
e Typische Genauigkeit von 1 %

e Typischer Messbereich von 100 mPas bist 2000 mPas

Um ein Gefiihl fiir das Zusammenspiel von Temperatur und Viskositit zu erlan-
gen und um eine erforderliche Messgenauigkeit angeben zu kénnen, kommt als
Referenzmedium Glycerol zum Einsatz, da es in dieser Industriesparte héufig als
Referenzmedium dient. Durch Verwenden der modifizierten Arrhenius-Andrade-
Beziehung fiir Glycerol aus [4] kann folglich daraus die geforderte Tempera-
turauflésung errechnet werden.

(—1233+T[°C])T[°C]

nmPa - s) = 12100 - e  9900+70T(°C] (3.1)

Die Gleichung 3.1 liefert, im Bereich von 0°C bis 100 °C, nahezu identische
Werte wie die Untersuchung von Glycerol in der Arbeit [17]. Somit eignet sie
sich hervorragend, um eine passende obere Schranke fir die Auflosung der
Temperaturmessung zu ermitteln. Nach Umformung auf die Temperatur erhélt
man:

T(n)[°C] = —35 - [\/m(n)Q ¥ 24.50828 In(n) — 8.5164 — In(n) — 8.213325]
(3.2)
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Mit Hilfe des Ausdrucks 3.2 kann man nun errechnen, um welchen Wert die
Temperatur schwanken darf, um bei der Messung der Viskositat die typische
Genauigkeit von +0.5 % zu erreichen.

AT.o5 9% =T(n) — T(n+ 0.0057) (3.3)
AT o5 % =T(n) — T'(n — 0.0057) (3.4)

bendtigte Auflésung der Temperatur fir + 0.5% typische Genauigkeit
0.15 T T T T T T

+0.5%
—-0.5%

0.1 1

0.05- o

ATinK

-0.05 - B

-0.1 1

02 I 1 I I L I I
500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000

Viskositat von Glycerol in mPa.s

Abbildung 3.1: geforderte Auflésung der Temperatur iiber Viskositéat fiir Glyce-
rol

Bei 500 mPa s, was ein Punkt im typischen Messbereich dieses Gerétes ist, kann
nun dem Diagramm 3.1 die benotigte Temperaturauflosung entnommen werden.
Der zuléssige Bereich ist jener Bereich in Diagramm 3.1, welcher sich zwischen
den Graphen befindet. Rechnerisch kann man die minimal erforderliche Aufl6-
sung, um die typische Genauigkeit zu erreichen, wie folgt darstellen:

ATs00mpas+1 % = AT500 mPas+0.5 % — AT500 mPas—0.5 % (3.5)
AT500 mpast+1 % = 0.1286 K (3.6)

Die maximale Abweichung der Temperaturmessung aus Gleichung 3.6 von 0.1286 K
ist ein rein theoretischer Maximalwert mit der Annahme, dass die Wirbelstrom-
distanzmessung, mit Hilfe derer auf die Viskositéit zuriickgerechnet wird, eine
Messunsicherheit von 0 % hat und der Rest der Messung temperaturunabhéngig
ist [20]. Der Einfluss der Temperatur auf den Sensor ist jedoch um Groflenord-
nungen hoéher und wird in Punkt 1.2 beschrieben. Ebenso ist in Abbildung 3.1
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zu erkennen, dass bei steigender Viskositit der Anspruch an die Auflésung der
Temperatur zunimmt. Bei z. B. 4000 mPas ist eine Auflésung von 0.093 K er-
forderlich, um die Grenzen der typischen Genauigkeit einzuhalten.
Zusammenfassend ergeben sich die Spezifikationen wie in Tabelle 3.1 dargestellt.
Hier sei nochmals zu erwéhnen, dass der Wert fiir die Auflésung der Temperatur
sich auf die typische Genauigkeit stiitzt.

Temperaturbereich —5°C bis 200°C
Viskositatsbereich 1mPas bis 50 Pas
Auflésung der Temp. Messung AT « 0.1286 K

Tabelle 3.1: Spezifikationen der Messung

Die Messung mittels PT100 Element bietet eine Temperaturauflosung von 1 mK.
Optimal wére es, diese Auflosung beizubehalten. Um dies zu erreichen, soll die
vorhandene Beschaltung des L-Vis 510 soweit modifiziert werden, dass die Ande-
rung der Temperatur um 1 mK eine Spannungsidnderung am Spulengleichstrom-
widerstand von 11V hervorruft, um vom aktuell verbauten Lock-IN Messystem
des L-Vis 510 noch erfasst werden zu kénnen.
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3.2 Prinzip der Messung

Um das Messprinzip zu verdeutlichen, wird zunéchst das Blockschaltbild 3.2
betrachtet.

______ ne .

Ugut E | Lock

=AD" N As
Signal— | Uin | Schwing— :
generator | kreis :

_ | o Lock

-A/D . |IN Temp.

D/A E

Abbildung 3.2: Prinzipschaltbild der Messung

Der Signalgenerator erzeugt ein Signal, welches aus zwei iiberlagerten Sinus-
Frequenzen besteht.

U, =Ui-sin(2rf1) + Us - sin(2m f2) (3.7)
Wobei:
e U; der Amplitude der Abstandsmessung
e f1 der Frequenz der Abstandsmessung
e U der Amplitude der Temperaturmessung und
e f5 der Frequenz der Temperaturmessung

entspricht. Die maximale Ausgangsspannung, die der Signalgenerator erzeugen
kann, liegt bei 5 V. Da diese schon fiir die Distanzmessung ausgeschopft wird,
muss die Amplitude der Distanzmessung verringert werden. Die Folge einer
solchen Verringerung ist ein Verlust an Signalamplitude. Wie dem entgegenge-
wirkt wird, wird in Kapitel 3.5 beschrieben. Die Ausgangsamplitude des DA-
Umsetzers AD5425 ist nicht beliebig variabel, sie kann nur in 126 Schritten
variiert werden. Als neue Signalamplituden wurden gewéhlt:

U, = % 5V = 3531 V(~ T0%) (3.9)
37
= — = 14 ~ .
Up = 13 -5V = 146 V(~ 30%) (3.9)

Des Weiteren ist f1 # fo , um die Signale wieder voneinander trennen zu koén-
nen, sollten sie jedoch fiir eine gute gegenseitige Unterdriickung gemeinsame
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Nullstellen aufweisen (mehr dazu in Kapitel 4). Da ein Lock-IN-Verstarker nur
auf eine Frequenz (im Idealfall) sensitiv ist, konnen so die verschiedenen Mess-
ergebnisse ausgewertet werden. Also ist bei korrekter Wahl der Frequenzen U;
proportional zur Distanz und Us proportional zur Temperatur. Um eine Aussa-
ge dariiber machen zu kénnen, welche Frequenzen geeignet sind, muss zunéchst
die Ubertragungsfunktion der Eingangsstufe (Signalgenerator + Schwingkreis)
betrachtet werden.

3.3 Ubertragungsfunktion der aktuellen Mess-

beschaltung
Ryef Cl]a
20 k() 29 pF
Uref Ra
L 4
30.1kQ2
L
R,
— A A\A— R,
10 kS —AAA—9 ’ .
30100
Qe U RC’u 7Q
L Cs == 10nF Us =
L T L3128 pH

L L
Abbildung 3.3: aktuelle Beschaltung

Die Messbeschaltung zeigt sich wie in Abbildung 3.3 und ist ein verstdrkender
Umkehraddierer mit nachgeschaltetem Messschwingkreis [22]. Diese Beschal-
tung wurde gewéahlt, um aus dem 0V bis 5V Signal des AD5424 ein —5V bis
5V Signal erzeugen zu kénnen. Die angegebenen Bauteilwerte sind jene, welche
im original L-Vis 510 verbaut sind. Der Vorwiderstand R, = 3010 ) wurde ge-
wahlt, um den Einfluss der Temperatur auf die Distanzmessung zu verringern
(laut Glg. 3.14).

Zur Vereinfachung betrachten wir zunichst R,||C, als Z,.

Somit ergibt sich:

YA Z
Uy = =2 -U, + =% .U, 3.10
=Amp R, Ryey f ( )
R,
Ly=—"7"— 3.11
= 14 wR,C, ( )
Als Ausgangsspannung am Operationsverstarker erhédlt man nun:
Ra Ue U'r'ef
U - _ _ [ == 3.12
Y Amp 1+ wR,C, (Re * Ryey (3.12)
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Der nachfolgende Schwingkreis kann wieder als Parallelschaltung von Cs|| (Rcw + Ls)
betrachtet werden, welcher einen Spannungsteiler tiber R, bildet.

Ry + jwls
T = 3.13
=5 1+ wRe,Cs — w?LgCyg ( )
Z
U =5 (3.14)

U, .—=5
Ys ~Amp ZS + Rv
Das daraus resultierende Ergebnis fiir die Gesamtausgangsspannung lautet:

Uee R, . Ry 4+ jwLs
=57 14 wR.,Cy Rcu+ Ry + jw (RyRcuCs + Lg) — w2R,LgCl

. (U'e + Uref )

Re ch f
Um eine Aussage iiber das Mafl der Ausgangsspannung treffen zu kénnen, muss
nun eine passende Frequenz fiir die Messung der Temperatur gefunden werden.

(3.15)

3.4 'Wahl der Messfrequenz fiir die Temperatur-
messung

Bei der Wahl einer geeigneten Messfrequenz muss bedacht werden, dass eine
zu messende Ausgangsspannung U, = Ug aus Abbildung 3.3, laut Gleichung
3.15, eine Funktion von U ., = f(Rcw, L, f) ist. Je hoher die Frequenz ist, desto
hoher ist der Einfluss der komplexen Bauelemente (L, C), wobei Lg, durch
die Verwendung als Abstandssensor, in einem definierten Bereich von Lg =
128uH — 129 pH, variabler Natur ist und Cg seine Kapazitdt beibehélt.
Genaueres zu diesem Thema ist unter Punkt 3.4.2 zu finden. Zu Beginn soll
jedoch geklart werden, welchen (wiinschenswerten) Einfluss die Temperatur auf
die Impedanz, genauer auf R¢,, hat, um auf eben jene riickschlieffen zu kénnen.
Dies sei unter Punkt 3.4.1 erlautert. Natiirlich drangt sich die Frage auf, warum
nicht bei Gleichspannung (f=0 Hz) gemessen wird. Dieser Aspekt wird in Punkt
3.4.3 erlautert.

3.4.1 Impedanzinderung bei Temperaturanderung

Aus der Gleichung 3.13 lassen sich unter Beriicksichtigung der temperaturbe-
dingten Widerstandsanderung des Kupferwiderstandes R, zwei Impedanzen
flr zwei unterschiedliche Temperaturen errechnen.

T, =20°C
T, =21°C
Lg =128pH
CS =10nF
Roo(T1) =79
Rey(Ty) = 7.027514 9
f =0...5000 Hz
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Rew + jwLs

Zs(f) =1 T oRouCs —w?LeCs (3.16)
D R 1 K 27— (i R 2
20°C |14 jwRcy(T2)Cs —w?LsCs 1+ jwRey(T1)Cs — w?LsCls
(3.17)

Anderung des Betrages der Impedanz
27.59 T T T T T

27.58 - 7

27.57 -

27.56 -

27.55 - 1

1A Zg(H) in mQ

2754 - 1

//

2752 / B

27.51
0

| 1 | 1 1 1
500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
Frequenz in Hz

Abbildung 3.4: Impedanzénderung in Abhéngigkeit von der Frequenz

Dem Diagramm 3.4 ist die Gleichstromwiderstandsénderung von R¢, zu ent-
nehmen (f=0 Hz). Je hoher die Frequenz, desto grofer ist die Anderung der
Impedanz |AZg(f)|. Diese verdeutlicht nur die bekannte Frequenzabhéngigkeit
einer Induktivitdt und einer Kapazitdt. Da in diesem Fall jedoch der Gleich-
stromwiderstand der Induktivitdt von Interesse ist, sind diese Effekte als nach-
teilig zu betrachten. Somit stellt jeder Einfluss der Frequenz auf den Wert der
Impedanz eine Messunsicherheit dar und soll nach Moglichkeit so gering als
moglich sein.

3.4.2 Impedanzinderung bei Induktivititsinderung

Uber den gesamten Bereich der Abstandsinderung wird, wie schon in Kapitel 1.2
beschrieben, die Messinduktivitit Lg um a 1 H variiert. Diese Anderung fiithrt
auch zu einer Beeinflussung der Temperaturmessung wieder in Abhéngigkeit der
Frequenz. Bei der Wahl der Messfrequenz muss daher die induktivitdtsbedingte
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Impedanzidnderung ebenso beriicksichtigt werden. Diese errechnet sich wie folgt:

Lgi = 128 pH
Lgo =1291H
Cs = 10nF
Recy =79
T =20°C
£ =0...5000 Hz
Rcy + jwL
ZS(f) - 1 +ijiuCSj— (JJSQLSOS (3.18)
|AZS(f)|‘129 i ‘ . Reo(T) + jwLs1 B ‘ Rcy(T) + jwLso
128 pH 14 jwRey(T)Cs —w?Lg1Cs 1+ jwRey(T)Cs — w?LgaClys

(3.19)

Anderung des Betrages der Impedanz
35 T T T T T T T

~

251 1

N
(=]
T

L

IA Zs(f)\ inm Q

-
o
T
1

s // |

0 1 1 1 1 1
0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000

Frequenz in Hz

Abbildung 3.5: Impedanzédnderung bei Induktivitdtsinderung in Abhéngigkeit
der Frequenz

Bei Betrachtung des Diagrammes in Abbildung 3.5 ist zu erkennen, dass bei stei-
gender Frequenz die induktivitdtsbedingte Impedanzédnderung zu einer immer
grofer werdenden Messunsicherheit fithrt. Bei z. B. 4000 Hz ist laut Abbildung
3.5 eine Impedanzénderung von |[AZg(f)| = 25 m§ zu beobachten. Vergleicht
man dies mit den Resultaten aus Abbildung 3.4, wo die Anderung des Gleich-
stromwiderstandes bei einer Anderung der Temperatur von 1°C lediglich eine
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Impedanzénderung von |[AZg(f)| = 27.5mQ hervorruft ist leicht zu erkennen,
dass in diesem Beispiel kein zuverlédssiger Riickschluss auf die Temperaturiande-
rung moglich wire, da der unvohersehbare Effekt der Induktivitdtsidnderung zu
grofen Einfluss hat.

Resultierend aus den Ergebnissen in Punkt 3.4.1 und 3.4.2 lasst sich festhalten,
dass es fiir die Minimierung der Messunsicherheit von Vorteil ist, eine moglichst
geringe Frequenz zu wéhlen.

3.4.3 Resultierender Messfehler

Wie in den Punkten 3.4.1 und 3.4.2 gezeigt wurde, wirkt sich die Wahl der
Frequenz stark auf den zu erwartenden systematischen Messfehler aus. Da die
Impedanz nicht direkt gemessen werden soll, sondern die Anderung einer Span-
nung an selbiger, wird nun der zu erwartende Messfehler als Spannungsdnderung
in Abhéangigkeit der Temperatur der Induktivitdt und der Frequenz errechnet.

—AAA—9 * °
RU RCu l
Cs

UAmP L g US

Abbildung 3.6: Ersatzschaltbild Schwingkreis

Formal ergibt sich dieser Zusammenhang folgendermaflen:

Rew + jwLs
Z T L) = 3.20
LU ) = 1350 Re,Cs — 7LsCs (320)
Zs

Us(f,T,L) = Uamp - 7ot . (3.21)

B Roy + jwLsg
T,L) = mp - .22
QS(f? ) ) UA 54 RCu +R’U +JW(RCuRUCS +LS) _WQRULSOS (3 )

mit:

Rcu(T) = RTO . [1 + OéQo(T - To) + BQO(T — To)Z] (323)
Ry, =7Q (3.24)
Ty = 20°C (3.25)

Obwohl fir die Messung der Temperatur rein der Gleichstromwiderstand von
Interesse ist, ist aus Griinden technischer Natur aber die Messung einer rei-
nen Gleichspannung in diesem Fall nicht praktikabel, da die Messung einer
reinen Gleichspannung mit herkdmmlichen elektronischen Komponenten eine
grofle Herausforderung in Bezug auf den Einfluss von Rauschen darstellt. Im
Datenblatt des LT6203 Operationsverstiarker, welcher dort als ultra low noise
deklariert wird, steigt das Eingangsrauschen unter 10 Hz exponentiell an. Ge-
nauere Daten sind dem Datenblatt selbst zu entnehmen. Aus diesem Grund
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bietet sich eine reine Gleichspannungsmessung nicht an. Es soll nun eine Fre-
quenz gewahlt werden, welche gering genug ist, damit jener Messfehler, welcher
durch die variable Induktivitdt hervorgerufen wird, nicht zu einflussreich ist,
aber die Frequenz sollte auch nicht zu gering sein, um den nachteiligen Effek-
ten des LT6203 weitestgehend vorzubeugen (hohes Rauschen bei Frequenzen <
10Hz). Eine kurze Abschétzung zum Rauschen ist unter Punkt 5.1.3 zu finden.
Mit Hilfe der Gleichung 3.26 wurde das Diagramm in Abbildung 3.7 erstellt,
um sich ein Bild tiber den maximalen Messfehler in Abhéngigkeit der jeweiligen
Frequenz machen zu kénnen. Maximal daher, da in Gleichung 3.26 die maximale
Induktivitdtsidnderung des L-Vis 510 von 1 pnH eingesetzt wurde.

pr " |ZS(fa 128MH7 T)‘ + RU |ZS(f7 129MHa T)| =+ R'u
(3.26)
mit
1.468
Uamp=—F7V 3.27
Amp V2 ( )
maximaler Messfehler durch Induktivitdtsanderung
12 T T T T T T
10 /
sk 4
> /
QUF
4 / -
I / ’/
00 500 1000 1 5‘00 20‘00 25|00 3000 3500 40I00 45I00 5000

Frequenz in Hz

Abbildung 3.7: maximaler Messfehler in Abhéngigkeit der Frequenz

Die Wahl fiir die Messfrequenz fiel auf 10 Hz aus dem Grund, da in erster Linie
der Effekt der Induktivitdtsdnderung minimiert werden sollte. Dem Rauschen
soll mit Hilfe geeigneter Messverfahren (Lock-IN Messung) und Filterbeschal-
tung beigekommen werden.
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3.4.4 Spannungsinderung bei Temperaturanderung

Durch die Wahl der Messfrequenz von 10 Hz kann nun mit Hilfe der gewonne-
nen Zusammenhinge unter 3.4.1 und 3.4.2 die tatséchliche Ausgangsspannung
am Messpunkt bei 1 °C Temperaturdnderung errechnet werden. Zuerst soll der
Fehler durch Induktivitdtsanderung betrachtet werden (Gleichung 3.19).

|AZSL(1O HZ)‘ = |ZS(1O HZ)lgng — ZS(IO HZ)129pH| (328)
Durch Einsetzen in die Gleichung erhéilt man fiir f = 10Hz:
|AZsr (10 Hz)| = 4.782 pf (3.29)

Analog dazu errechnet sich die Impedanzdnderung bei Temperaturdnderung wie
in 3.17 beschrieben.

|AZsr(10Hz)| = [Z5(10 Hz)31 0c — Z5(10 Hz)30 o | (3.30)
Durch Einsetzen in die Gleichung erhélt man fiir f = 10Hz:
|AZsr(10Hz)| = 0.0275 2 (3.31)

Da die Temperaturinderung um 1°C einen um 5.8 - 103 hoheren Einfluss hat
als die Anderung iiber die gesamte Distanz, wird dieser Wert als vernachlissig-
bar angesehen. Mit dieser Impedanzéinderung kann nun die Spannungséinderung
errechnet werden, welche von 1°C hervorgerufen wird.

Z5(10Hz)s, oc Z5(10Hz)q ¢
AUs = Uy - - 3.32
5 FAme (25(10 Hz)g1 o0 + Ry Zs(10Hz)gg0c + Ry (3:32)
1.468 7.02750 70
AUg = V. - 3.33
T2 (7.0275 Q+3010Q2  7Q+ 3010 Q) (3:33)
AUs =9.433-107°°V (3.34)

Laut den Vorgaben der Messung, bei welcher 1 1V mindestens 1 mK entsprechen
muss, ist leicht zu erkennen, dass dies hier nicht der Fall ist. Aus diesem Grund
miissen an der bestehenden Beschaltung geringe Modifikationen durchgefiihrt
werden.
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3.5 Anpassen des Vorwiderstandes

Um eine Verbesserung des Messergebnisses zu erzielen, kann im ersten Schritt
der Vorwiderstand des Schwingkreises angepasst werden. Der Vorwiderstand
wurde urspriinglich mit R, = 3010 Q2 gewahlt, um den Einfluss der Temperatur,
die eine Anderung des Kupferwiderstandes R, verursacht, auf die Abstands-
messung iiber das Widerstandsverhéltnis laut Gleichung 3.22 zu minimieren.
Durch die Verringerung der Amplitude des Signalgenerators um 30 % wurde je-
doch auch die Auflésung der Distanzmessung beeinflusst. Um diesen Effekt wie-
der zu revidieren, soll der Vorwiderstand R, angepasst werden, um die Energie
optimal an den Schwingkreis abzugeben. Zur Vereinfachung der Notation wird
in diesem Zusammenhang eingefithrt, dass Rg = |Z,(150kHz, 128 pH)|. Z4 ist
z. B. in Gleichung 3.20 zu finden.

2

Ua
P,=I*"Rg=-|—22_| .R 3.35
P s = || R (3.39
Uﬁ -Rgs
p,=-2mr = 3.36
“ (Rs+R,)? (3.36)
Fiir ein Extremum muss gelten:
dP,
=0 3.37
dRs (3.37)
dPa *UAmp . (RS - RU)
= =0 3.38
dRS (RS + R'u)3 ( )
R, = Rg =1794.8¢) (3.39)

Fir R, wurden schlussendlich 820 gewéahlt, da 794.8Q in keiner iiblichen
Normreihe vorkommt. Durch dieses Vorgehen steigt bedauerlicherweise auch
der Temperatureinfluss auf die Abstandsmessung, jedoch hat die Messung des
direkten Spulenwiderstandes eine sehr viel hohere Dynamik als die Messung
eines baulich getrennten PT100 Elements aufgrund des fehlenden Temperatur-
gradienten. Somit kann man diesen Temperatureinfluss in Kauf nehmen, da die
Temperatur zu jedem Zeitpunkt bekannt ist und dadurch ihr Einfluss theore-
tisch weitestgehend kompensiert werden kann.

Logischerweise wire der Anpassungspunkt fiir die Temperaturmessung

Z Anpassung = 7 ) ein anderer als fiir die Distanzmessung (Gleichung 3.39) auf-
grund der unterschiedlichen Messfrequenzen (10 Hz, 150 kHz). Hauptséchlich soll
aber die Distanz und nicht die Temperatur gemessen werden, aus diesem Grund
ist es richtig, auch diese zu optimieren. Des Weiteren wére ein Anpassungs-
widerstand von 72 so klein, dass er die Spannungsquelle iiberlasten wiirde.
Selbst, wenn dies nicht der Fall wére, wiirde durch den héheren Strom die Ei-
generwarmung eine groflere Rolle spielen, was wiederum zur Verfdlschung der
Messergebnisse fithren konnte. Mit
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3.531

Uamp = Nl A%
Lgp = 128 H
Lgo = 129 H
Cg =10nF
Rou, =79

R, =30109Q
T=20°C
f = 150 kHz

und

Reow(T) + jwLgy

AZgr(f) = 1+ jwRou(T)Cs —2Lg1Cs (3.40)

B Reu(T) + jwLss
MS[Q(JC) - 1 +]WRCu(T)CS — UJ2LS2CS (341)
AUS(f? Tv L) = UATTLp : AZSLl(f) AZSL2(f) (342)

AZspi(f)+ Ry AZsro(f) + Ry

ergibt sich eine Spannunginderung iiber den gesamten Messbereich der Distanz-
messung von

AUs(f,T, L) = 25.538 mV (3.43)

Bei identer Berechnung und Anpassen des Vorwiderstandes auf R, = 820
ergibt sich eine Spannungsédnderung von

AUs(f,T, L) = 45.337mV (3.44)

was wiederum eine deutliche Verbesserung der Sensibilitét ist. Daraus resultiert,
dass die Auflésung der Distanzmessung durch die vorhergegangenen Anpassun-
gen sogar leicht verbessert wurde (vergleiche Punkt 1.2). Fiir die Temperatur-
messung stand laut Gleichung 3.34 eine Spannung von AUs = 9.483 - 1076V
zur Verfligung. Mit gedndertem Vorwiderstand erhélt man nun:

Z5(10Hz)s, o¢ Z5(10 Hzgg o )
AUs = Uy - - 3.45
T A (ZS(10H2)21°C + Ry, Zs(10Hz)y0c + Ry (3.45)
1.468 7.0275Q 7Q
AUg = : - 4
Us V2 v (7.0275Q+8209 7Q+8209> (346)
AUg = 34.224-107°V (3.47)

Es ist ersichtlich, dass es zu einer deutlichen, wenn auch nicht ausreichenden
Verbesserung gekommen ist. Um ein noch besseres Ergebnis zu erzielen, muss
das Signal verstarkt werden, was aber nicht ohne zusétzliche Modifikationen
moglich ist.
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3.6 Dimensionierung des Verstarkers

Das Signal, welches der Signalgenerator erzeugt, besteht wie in 3.2 beschrieben
aus zwei iiberlagerten Sinus-Signalen mit unterschiedlicher Frequenz.

Kombiniertes Messsignal

Amplitude in V

R I I I | | | I
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
Zeit in Sekunden

Abbildung 3.8: Anregesignal

vergréBertes kombiniertes Messsignal
T T

mn

Amplitude in V
o

RRRRRAARRR

4 L I L I ! I I | L
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Zeit in Sekunden x10*

Abbildung 3.9: Anregesignal aus Abbildung 3.8 zeitlich gestreckt
Die Amplitude des gemeinsamen Signals betridgt im Hochstfall 5 V. Dieses wird

noch iiber den Spannungsteiler von R, und Zg verringert. Die maximal messbare
Eingangsspannung am AD-Umsetzer (fiir die Temperaturmessung) LTC2445 ist
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2
muss das hochfrequente Signal zuvor mit Hilfe eines Filters geddmpft werden.

laut Datenblatt 1.25V (M) . Um eine verniinftige Verstarkung zu ermdglichen,

3.6.1 Filter-Dimensionierung

Zum Dampfen des hochfrquenten Signals soll ein Butterworth-Filter zweiter
Ordnung zum Einsatz kommen, da er einen maximal flachen Verlauf im Bereich
der Durchlasskennlinie aufweist [22]. Um einer Verfilschung des Messergebnis-
ses durch Belastung des Messpunktes vorzubeugen, wird ein Impedanzwandler
vorgeschaltet. Das Filter muss so dimensioniert werden, dass das hochfrequente
Singal so stark wie moglich unterdriickt wird, das niederfrequente jedoch nicht
oder nur minimal beddmpft wird. Der Operationsverstéirker wird in der Berech-
nung ideal angenommen. Die Ubertragungsfunktion des Filters ist:

U
° CI CI jUf

5= Jw (3.48)
1 2
sC
vy =vs [ (3.49)
<Rf * éf)
1
U =Us- 3.50
T 75 14 5(2- CsRy) + s2(C3RY) (8:50)
sn =sRsCy (3.51)
1
Up=Usg  —— 3.52
f S (s” N 1)2 ( )

Fiir die Grenzfrequenz wurde f, ~ 1000 Hz gewéhlt.

1
= ~1000H .
fa TR 000 Hz (3.53)
1

Ry = o To00 - Cy (3:54)

Cy wird mit 10nF gewahlt.

1

By = 27 -1000Hz-10-10—9F (3.55)

Ry =15915.4Q — 16kQ (3.56)
1

Jo= o Te0000 - 10- 100 F o418 H (3.57)
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Frequenzgang Filterbeschaltung 2. Ordnung

~

N

Magnitude (dB)
I
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2 3 4 s 6
10 10 10 10 10
Frequency (rad/s)

Abbildung 3.11: Frequenzgang des Filters

Mit der Ubertragungsfunktion A; =

ﬁ‘ und Ag, = 20 - log(Ay) erhélt

man das Bode-Diagramm, welches in Abbildung 3.11 und 3.12 dargestellt ist.
In Zahlen bedeutet dies bei 10 Hz ein Démpfung von:

1
Ao = |———— (3.58)
(sn + 1)2
AdB = 20 . lOg(Alo Hz) (359)
Agp = 8.778-10"*dB (3.60)
Fiir die 150 kHz ergibt sich jedoch ein Dadmpfung von:
A _ (3.61)
150 kHz = .
(50 +1)°
AdB =20- lOg<A150 kHZ) (362)
Agp = 87.136 dB (3.63)

Das hochfrequente Spannungssignal (U ) hat nach der Filterbeschaltung eine

Amplitude von —323LV — 155.274 1V und ist somit deutlich geringer als vor
107 20

der Beschaltung. Das niederfrequente Spannungssignal (U;¢) hingegen hat noch

immer eine Amplitude von % = 1.46785V und somit kaum Einbu-
10 20

Ben. Durch dieses Verhéltnis U,y << Uy ist nun eine sinnvolle Verstirkung

moglich.

3.6.2 Verstarkender Umkehraddierer

Als Verstarkerschaltung wurde ein Umkehraddierer gewéhlt, da durch den ge-
wahlten AD-Umsetzer ein Offsetpegel von =~ 0.7V am Eingang des Umsetzers
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Phasengang Filterbeschaltung 2. Ordnung

Phase (deg)
&
8

-180

2 3 4 s 6
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Frequency (rad/s)

Abbildung 3.12: Phasengang des Filters

anliegen muss. Das zu messende Signal muss sich aufgrund der Messbereichs-
endwerte des LTC2445 /VT;f) im Bereich von 0.1V bis 1.25V bewegen. Um
einem unerwinschten Gleichanteil vorzubeugen, wurde am Eingang des Um-
kehraddieres noch ein Kondensator miteingebaut. Durch die Wahl eines anderen
AD-Umsetzers konnte man die zu erwartende Auflésung noch verbessern, da je-

doch die vorhandene Hardware benutzt werden soll, wurde auf diese Mafinahme

verzichtet.

Ce R, R,
3.3F 5.11 k0 680 k9

£

Uft
J_ Uref
Ross

3636 k2 o

Uoss

- Uout

1

Abbildung 3.13: verstirkender Umkehraddierer
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Mit folgenden Parametern ldsst sich nun eine Dimensionierung durchfiihren:

Upep = 4.096 V (3.64)

Upps = 4.096 V (3.65)

U =~ 34.224-107%veCc! (3.66)

Upt =0.7V+05V (3.67)
R, R,

*Uou, = -U, . Uo 3.68

¢ Xce + Re et Roff I ( )

Uber den gesamten Messbereich ergibt sich eine Spannungsinderung von:
Unrp = 34.224-107°V - 205°C = 7.01592mV (3.69)
In Folge dessen kann man die benétigte bzw. erlaubte Vertdrkung errechnen
mit:
o 0.5V
~0.00701592V

Wahlt man als Verstdrkung somit v = 68, so wiirden sich fiir R, = 680k
anbieten und fir R. + X, ~ 10kQ. Fiir C, wurde ein Keramikkondensator mit
einer Kapazitidt von C' = 3.3 nF gewéhlt. Somit ergibt sich ein Widerstand von:

= 71.266 (3.70)

1 1
T wC  2.-7-10Hz-33-10°6F

Xce = 4822.88kQ) (3.71)

Um auf die benotigten 10k zu kommen, wurde ein Prézisionswiderstand mit
R, = 51102 gewahlt. Somit ergibt sich ein Gesamtwiderstand von:

Re + Xce = 51100 + 4822.88 Q2 = 9932.88 (3.72)

Daraus ergibt sich eine resultierende Verstarkung von:

R, 680 k2

T Xoo + R, 48228800+ 51100

= 68.46 (3.73)

Auf Basis dieser Werte kann nun ein Wert fiir R,f; errechnet werden.

R,

0.7V = Usss (3.74)
Royy
680 k(2
Ropf = ——— -4.096 V 3.75
=0y (8.75)
Rofs = 3978.97k (3.76)

Es wurde ein Prazisionswiderstand mit 3636 £€) gewéahlt. Daraus ergibt sich eine
Offsetspannung von:

R, 680 k2
Uopy = -4.096 V = 0.766 V 3.77
Rorr 7~ 3636 k0 (3.77)
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Abbildung 3.14: Maxim MAX6133 typical operation circuit It. Datenblatt

Da in den folgenden Versuchen die Messbereichsendwerte (—5°C bis 200 °C)
nicht vollstandig ausgeniitzt werden, ist diese Wahl durchaus zuléssig, um aussa-
gekriftige Versuche durchfithren zu kénnen. Um eine stabile Referenzspannung
zu gewahrleisten, wurde eine Low Dropout Spannungsreferenz mit einem Drift
von 3 ppm/°C von Maxim verwendet.

Fiir die Operationsverstirker in der Filter-und Verstédrkerschaltung wurde der
ultra low noise, rail to rail Opamp LT6203 aus dem Hause Linear Technology
gewahlt, wobei beide Operationsverstirker in einem Gehduse verbaut sind, um
gegenldufigen Temperaturdrifts vorzubeugen.

LT6203

ouTA [1]
-INA [2]
+INA [3]

v [4

TOP VIEW

=

5] v
(7] outs
(6] -INB
(5] +INB

58 PACKAGE

8-LEAD PLASTIC SO
Tnaax = 150°C, 8 = 190°C/W

Abbildung 3.15: LT 6203 Package lt. Datenblatt

Mit dieser Beschaltung ergibt sich nun eine Spannungsinderung von:

Uyt = 34.224-1076V°C~! . 68.46 = 2.343mV °C~!

(3.78)

Dies entspricht den Vorgaben unter Punkt 3.1. Um ein so geringes Messsignal
auflésen zu koénnen, wurde die Lock-IN Methode angewandt.
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Kapitel 4

Theoretischer Hintergund
des Lock-IN-Verstarkers

4.1 Grundlegende Messprobleme

Dieses Kapitel wurde unter Zuhilfenahme der Literaturquellen [2, 6, 24, 5] ver-
fasst. Bei der Messung einer Spannungsénderung bei Temperaturédnderung ist
es notig, die zu messende Grofle moglichst genau zu ermitteln, da dies in einer
besseren Auflosung der Endmessgrofie (Temperatur) resultiert. Das gesuchte
Messsignal wird allerdings immer von einem unerwiinschten Rauschen iiberla-
gert. Das Rauschen wird meist tiber den Signal-Rausch-Abstand (SNR) definert
(Signal Noise Ratio). Es ergibt sich aus dem maximalen Pegel des Messsignals
zu dem mittleren Pegel des Rauschens. Wird (wie in Punkt 3.6.2) das Signal
verstarkt, so wird das Rauschen in gleichem Mafle mitverstarkt, was zu keinem
Gewinn an SNR fithrt. Somit muss im Vorfeld schon Sorge getragen werden,
dass das SNR moglichst hoch ist. Gibt es keine oder technisch nur schwer um-
setzbare Moglichkeiten das SNR weiter zu erhéhen, kann auf eine phasen- und
frequenzsensitive Messmethode umgestiegen werden. Somit ist es mit diesen
Methoden nicht mehr méglich, Gleichspannung zu messen. Phasenempfindliche
Messgerite wirken als Frequenzfilter und lassen nahezu nur die Signalanteile
passieren, welche mit der Modulationsfrequenz auftreten. Rauschanteile, welche
normalerweise auch andere Frequenzanteile besitzen, werden abgeschwécht. Die-
se Annahme ist die Basis des Lock-IN-Verstéarkers. Mit dieser Methode lassen
sich kleinste Spannungen messen (entsprechender Aufbau vorausgesetzt).

4.2 Der Einfach-Lock-IN-Verstarker

Zu Beginn passiert das Signal die Vorverstérker-Stufe und den Filter, wie in Ka-
pitel 3.6 beschrieben. Diese Stufen dienten dazu, das sehr schwache Signal soweit
zu verstirken, dass es in einen verniinftigen Messbereich fiir den AD-Umsetzer
kommt. Dieser Bereich variiert je nach Art des verwendeten Umsetzers. Ebenso
wurde der ungewollte Gleichanteil eliminiert. Der Demodulator oder Phasende-
tektor ist die néchste Station des Signals und stellt das Herzstiick eines Lock-
IN-Verstarkers dar. Hier wird das Referenzsignal R(t) mit dem zu messenden
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Phasenemp findlicher Detektor(PED)

Referenz Phasen— , U,
= T
Oszillator schieber iefpass —
A, Filter/
Verstarker

Abbildung 4.1: Einfacher Lock-IN-Verstérker

Signal s(t) multipliziert:

R(t) - s(t) = Ay Ag - sin(w,pt + @) - sin(wst + ¢s) (4.1)
= Ay Ascos((wr +ws)t + (or + ¢s)) — cos((wr — ws)t + (or — @s))]
(4.2)
mit
Wi = Wy + Wy (4.3)
W_ =W, — Wy (4.4)
(b = (907“ - QDS) (45)
ist
R(t) - 5(t) = Ay Adfeos(wst + (or + ) —cos(wo_t +9)]  (46)

Jede Frequenzkomponente (Signal + Rauschen) der Messgrofle wird mit dem
Referenzsignal gemischt. Die Signalkomponente, deren Frequenz gleich der Re-
ferenzfrequenz ist, wird auf die Frequenz 0 (Gleichspannung) herabgemischt.
Die auflerdem entstehenden Differenzterme kénnen den Tiefpass passieren, falls
ihre Frequenz w_ innerhalb dessen Bandbreite liegt und modulieren somit das
Gleichspannungssignal (siehe Abbildung 4.2). Beim idealen Tiefpass, welcher ei-
ne Integration von Minus bis Plus unendlich darstellen wiirde, wiirde nur das
gewollte Gleichspannungssignal passieren kénnen. Am Ausgang des Lock-IN-
Verstérkers tritt also eine Gleichspannung auf, deren Amplitude U, cos(¢) ist.
Um ein Maximum fiir das Ausgangssignal zu erhalten, muss also die Phasendif-
ferenz ¢ = 0 sein.

Je nach Rauschart ist das Rauschen verschieden auf das Frequenzband aufge-
teilt. Weifles Rauschen z. B. ist gleich iiber das gesamte Frequenzband verteilt.
Da durch diese Art der Messung nur noch ein geringer Anteil des Frequenzban-
des betrachtet wird, verbessert sich somit das SNR. Der Lock-IN wirkt wie ein
Bandpass, dessen Mittenfrequenz auf die Referenzfrequenz abgestimmt ist und
dessen Bandbreite durch die doppelte Bandbreite des Tiefpasses gegeben ist. Zu
beriicksichtigen ist jedoch, dass ein Tiefpass mit einer zu hohen Zeitkonstante
7 Einbuflen in der Dynamik hat, da es einige 7 dauert, bis der Tiefpass umge-
laden ist. Bei einem Lock-In muss also ein Kompromiss zwischen Genauigkeit
(Rauschen) und Messzeit gefunden werden.
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. Tiefpass
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Abbildung 4.2: verrauschtes Signal

A 4

[0)] (VN (0]

4.2.1 Funktionsweise des phasenempfindlichen Detektors

Die Funktion des PED soll anhand eines einfachen Beispiels erldutert werden.
Fiir die bessere Veranschaulichung wird anstatt des Sinus-Referenzsignales wie
in Gleichung 4.2 ein Rechtecksignal verwendet, was z. B. einem elektronischen
Schalter oder einem Chopper bei einer Lichtmodulation entspricht. In einer
Fourierreihe angeschrieben ergibt sich die neue Referenzwechselspannung mit:

Ugr(t) = % - [cos(wrt + dr) — é -cos(3(wrt + ¢r)) + % -cos(5(wrt + ¢r))]
(4.7)

Fertig aufgemischt mit dem Signal Us = Ay - sin(ws - t) und einer Phasenver-
schiebung ergibt sich also:

R(t) - s(t) = As - sin(wst + @g) - Ug(t) (4.8)

Veranschaulicht dargestellt (wie in Abbildung 4.3) bedeutet dies, dass die Signal-
wechselspannung Ug mit der Amplitude Ag und der Frequenz wg iiber einen
invertierenden und einen nicht invertierenden Verstérker geschickt wird. Die
Referenzspannung Up steuert die Schalterstellung mit der Frequenz wg. Ist die
Polaritat der Referenz positiv, wird auf den nicht invertierenden Verstirker ge-
wechselt, ist sie negativ auf den invertierenden. Die somit entstehende Spannung
Uy ist das Ergebnis einer Multiplikation vom Signal Ug mit einer der Schalter-
stellung entsprechenden Rechteckschwingung der Frequenz wg.

Nach dieser Multiplikation wiirde das Signal wie in Abbildung 4.4 aussehen.
Nach der Multiplikation - wie in Gleichung 4.8 beschrieben - ergeben sich aber
neben der ersten Harmonischen mit der Frequenz wgr auch noch bei den un-
geraden Vielfachen von wgp Ausgangsamplituden, welche mit dem zu untersu-
chenden Signal korreliert sind. Entweder werden diese hoheren Anteile durch
einen Tiefpass entfernt, oder es kann durch die Addition der héherfrequenten
Anteile das Ausgangssignal verstéarkt werden. Wiirden theoretisch alle héheren
harmonischen Anteile aufaddiert werden, so wiirde sich die theoretische Multi-
plikation der Signalwechselspannung mit einer idealen Sinusfunktion ergeben,
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Abbildung 4.3: Prinzip des PED

die ein maximales Ausgangssignal in Abhéngigkeit des Eingangssignals erzeugt.
Bei diesem einfachen Lock-IN-Konstrukt kommt es jedoch zu Problemen bei ei-
ner instabilen Phasendifferenz. Um diesen entgegenzuwirken, ist es von Vorteil,
auf eine Doppel-Lock-IN-Konstruktion umzusteigen.
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Abbildung 4.4: Ausgangssignal des PED

4.3 Der Doppel-Lock-IN-Verstarker

Wie in Kapitel 4.2.1 erwdhnt wurde bisher davon ausgegangen, dass die Phasen-
differenz von Eingangs- und Referenzsignal null ist. Dies ist bei der praktischen
Anwendung jedoch selten der Fall. Dieser Effekt fithrt zu einer Amplitudenmo-
dulation des Messsignals im Demodulator. Das Problem einer instabilen Pha-
sendifferenz lasst sich mit einem Doppel-Lock-IN-Verstarker 16sen. Abbildung
4.5 zeigt das vereinfachte Schaltbild eines solchen.

Dieses Messprinzip ermoglicht es, das Eingangssignal und das Referenzsignal
unabhéngig voneinander zu messen. Das Eingangssignal wird nach Durchlaufen
des Signalkanals geteilt und den PED A und B zugefiihrt. Das Referenzsignal
fihrt zu PED A und nach einer Phasenverschiebung zu PED B. Als Referenz-
signal kommt bei diesem Beispiel wieder eine sinusférmige Gréfle zum Einsatz,
da dies auch bei der praktischen Arbeit der Fall ist. Somit entstehen keine har-
monischen Oberwellen hoherer Ordnung als zwei. Fiir die Multiplikation von
Referenz- und Eingangssignal in den jeweiligen Phasen empfindlichen Detek-
toren ergibt sich durch Anwenden der trigonometrischen Beziehungen (unter
Annahme, dass die Amplitude 1 ist und die Stérkomponenten in diesem Zusam-
menhang unwichtig sind) Folgendes:

Phasenempfindlicher Detektor A:
ua(t) = Us - sin(wt — ¢g) - sin(wt — ¢r) (4.9)

= % -Ug - [cos(wt — ¢ps —wt + ¢r) — cos(wt — g +wt — ¢r)]  (4.10)
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) PEDA
Us - sin(wt — ¢g) low — pass
Filter
Ua =Ug - cos(pr — ds)

Y

A
PEDB UB:Us-Sin(¢R—¢S)
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Filter
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Ug - sin(wt — ¢R) Ug - sin(wt — ¢r — 5)

Abbildung 4.5: Doppel-Lock-IN-Verstarker

Der rechte Term fallt nach der Tiefpassfilterung wegen 2w heraus. Fiir unsere
Betrachtung kann man auch den konstanten Mafistabsfaktor % vernachlassigen.
Ubrig bleibt somit:

Ua =Us - cos(¢or — ¢s) (4.11)
Phasenempfindlicher Detektor B:

up(t) = Ug - sin(wt — ¢g) - sin (wt — ¢r — g) (4.12)
1 T T
= i-Us- [cos (wt—¢s—wt+¢R+§) — cos (wt—qbs—i-wt—qﬁpb—g)}
(4.13)
Unter derselben Annahme in Bezug auf Mafistab und Filterung ergibt sich:
s .
Up = Us - cos (6 — b5 + 5) = Us - sin(én — bs) (4.14)

Der Lock-In-Verstérker bildet aus diesen beiden Signalen noch den Betrag:

Uges = /U3 + U3 (4.15)
= \JUZ - [cos?(dr — ds) + sin(6r — 65) = Us (416

Der entscheidende Vorteil ist nun, dass die Gesamtamplitude unabhéngig von
der Phasendifferenz ist. Bei Bedarf kann die Phase noch errechnet werden mit:

¢ = arctan (?) (4.17)

A

Mit diesem Wissen kann nun begonnen werden, das Messverfahren in der Praxis
zu realisieren.
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Kapitel 5

Durchfiihrung der Messung

5.1 Elektrischer Aufbau

Da die Aufbereitung des Messsignals und die Funktion einer Messung mittels
Lock-IN Verstérkers in den Kapiteln 3 und 4 erklart wurde, soll nun die tatséch-
liche Ausfithrung aufgezeigt werden. In Abbildung 5.1 ist der elektrische Verlauf
der Messung mit Hilfe eines Blockschaltbildes dargestellt. Die zentrale Einheit
der Messung stellt der FPGA aus dem Hause Altera dar. Mit einem FPGA
kann gewéhrleistet werden, dass gleichzeitig das Signal ausgegeben, eingelesen
und verarbeitet werden kann. Der Aufbau der Programmstruktur, welche diese
Aufgaben tibernimmt, wird in Kapitel 5.2 dargestellt. Mit Hilfe des Signalgene-
rators wird das Signal, welches in Abbildung 3.8 gezeigt wird, erzeugt. Fiir die
bereits vorhandene Abstandsmessung des Gerétes und die neu hinzugekomme-
ne Temperaturmessung stehen zwei getrennte Messketten zur Verfiigung, welche
schematisch in Abbildung 5.1 dargestellt werden.

39



FPGA ~
Altera
Parallel Cyclonelll
EP3C10E144C8 -
| AD Umkehraddierer E Schwing—
— 5424 mit T » kreis
! LTC6203 \ (Messsonde)
\Signalgenerator |
L Filter Jap ] SPI
E Verstarker 7982 :
Abstandsmessung
I_ __________________________________________________ 1
| _ Umkehraddierer E
— Impcel;ianz = Filter [ mit - ’244125 T SPI
| wandler LTC6203 !
:lTemperaturmessung :

Abbildung 5.1: Elektrisches Blockschaltbild

5.1.1 Signalgenerator

Das Herzstiick des Signalgenerators ist der "8 bit Digital Analog Umsetzer"von
Analog Devices. Mit einer maximalen Ausgabe-Rate von 20.4 Mega Samples hat
er fiir diesen Verwendungszweck noch genug Leistungsreserve, da nur rund 100
Samples pro Sekunde bené6tigt werden.
Durch diesen Schaltungsaufbau (Abbildung 5.2), welcher im Datenblatt als "ty-
pical application" angegeben ist, entsteht zunéchst eine Spannung Upa von 0
bis —V,ey = 2.5V an Pin 1 des IC11. Durch die weitere Beschaltung (ohne Be-
riicksichtigung der Filter Kapazitat C10) dndert sich der Sachverhalt wie folgt:
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Abbildung 5.2: Elektronikplan des Signalgenerators

—Uopu U + : Vtre 5.1

" Ryt Rss V4T R ! (5.1)
30.1kQ 30.1k

“Your = Sk UPAT Joig 20V (5:2)

Upat = £5V (5.3)

Somit kann jedes gewiinschte Signal im Bereich von +5V unter Beriicksichti-
gung der maximalen Sample-Rate des AD Umsetzers erzeugt werden. Die Her-
leitung der Ubertragungsfunktion dieses Aufbaus kann in Punkt 3.3 nachgelesen
werden.

5.1.2 Abstands- bzw. Viskositatsmessung

Die Erlduterung des Messverfahrens zur Viskositdtsmessung erfolgt nicht in die-
ser Arbeit sondern kann im Paper "A novel fluid dynamic inline viscometer
suitable for harsh process conditionsim Anhang unter A nachgelesen werden
[20].

5.1.3 Temperaturmessung

Die Messung der Temperatur ist eine Zusammensetzung aller bisher beschrie-
benen und dimensionierten Baugruppen. Zusammenfassend betrachtet ist wie
in Abbildung 5.1 der Impedanzwandler ein Bestandteil der Filtergruppe, welche
unter Punkt 3.6.1 beschrieben wird. Der Umkehraddierer bzw. verstiarkende Um-
kehraddierer wird in Punkt 3.6.2 genau behandelt. Der AD Umsetzer LTC2445
wird fiir die Messung der Temperatur verwendet.
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Bei diesem AD Umsetzer handelt es sich um einen A Umsetzer dritter Ord-
nung. Der interne Aufbau wird in Abbildung 5.3 in einem Blockschaltbild ver-
einfacht dargestellt. Die maximale Abtast-Rate ist via SPI einstellbar und liegt
im Bereich von 13.75 Hz bis 4 kHz und ist dazu noch von der gewéhlten Oszil-
latorquelle abhéngig.

INTERNAL
Vog —> 0SCILLATOR
GND AUTOCALIBRATION @ o Fo
AnD CONTROL | (INT/EXT)
= REF*
REF~
l v v
CHY —— Y
CHY ——— IN*
. [—*1  DIFFERENTIAL l+—— sDI
. MUX iy 3RD ORDER SERIAL |+— SCK
CH15 —— AZMODULATOR ’ ]bg:h. *| INTERFACE |— D0
COM —— +— (5
4 DECIMATING FIR
ADDRESS e

Abbildung 5.3: Block-Diagramm des LTC2445 laut Datenblatt

Die Wahl der Abtast-Rate fiel auf 2 kHz, um beim Auslesen der Messdaten
unter keinen Umsténden in Timing-Probleme zu geraten. In Abhéngigkeit der
Abtastrate wird laut Datenblatt ebenso ein RMS-Rauschen angegeben.

CONVERSION RATE | RMS RMS
OSR3 | OSR2 | OSR1 | OSRO | TWOX |INTERNAL | EXTERNAL | NOISE | NOISE | ENOB ENOB OSR | LATENCY
9MHz | 10.24MHz |LTC2444/ |LTC2445/ |LTC2444/ |LTC2445/
Clock Clock |LTC2448 |LTC2449 |LTC2448 | LTC2449

0 0 0 0 0 Keep Previous Speed/Resolution
0 0 0 1 0 3.52kHz 4kHz 23V 230V 17 17 64 none
0 0 1 0 0 1.76kHz 2kHz 4.4V 3.5V 201 201 128 nong

Abbildung 5.4: Auszug aus dem Datenblatt des LT(C2445

Hieraus lésst sich eine grobe Abschétzung des zu erwartenden Rauschens errech-
nen. Unter der Annahme, dass das Rauschen der Widersténde vernachléssigbar
klein ist, ergibt sich aus dem Datenblatt des LT6203 (Operationsverstirker) ein
Rauschen von 40 %ﬁir eine Frequenz von 10 Hz. Bei der Digitalisierung durch
den AD-Umsetzer kommt es zu einer Filterung des Rauschens durch den ein-
gebauten FIR-Filter. Die effektive Rauschbandbreite des Filters hiangt von der
Over-Sampling-Rate (OSR) ab. Die OSR kann dem Datenblatt (Abbildung 5.4)
entnommen werden. In diesem Fall liegt die OSR bei 128.

Over- | *RMS | *RMS ENOB Maximum First Notch Effective =3dB
sample| Noise Noise (VRer=5V) Conversion Rate Frequency Noise BW point (Hz)
Ratio [LTC2444/| LTC2445/|LTC2444/| LTC2445/ | Internal External | Internal | External | Internal |External | Internal | External
(DSR) | LTC2448 | LTC2449 | LTC2449 | LTC2449 | 9MHz clock fo OMHzelock| 1o 9MHz clock | 1o 9MHz clock] 1o
64 23uV 23V 17 17 3515.6 /2560 | 28125 | f,/320 3148 fo/5710 1696 fo/5310

128 | 450V | 350V 20.1 20 1757.8 /5120 | 14062.5 | f,/640 1574 f,/2860 848 fo/10600

Abbildung 5.5: Auszug aus dem Datenblatt des LTC2445

Laut Abbildung 5.5 liegt die effektive Rauschbandbreite des Filters bei einer
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OSR von 128 bei 1574 Hz bei Verwendung des internen Oszillators. Mit Hilfe
einer kurzen Berechnung lasst sich so eine Rauschabschétzung durchfithren:

nVvV
NOISE =40 -V 1574 Hz = 1.586 nV 5.4
Vitz ’ g (5:4)

Hinzu kommt noch das Rauschen des AD-Umsetzers selbst, welches wiederum
Abbildung 5.4 entnommen wird. Somit ergibt sich ein Gesamtrauschen von:

NOISE = +/(1.586 1V)2 + (3.51V)2 = 3.842 1V (5.5)

Durch die Wahl einer geringeren Sample-Rate kénnte das Ergebnis noch emp-
findlich verbessert werden, da gleichzeitig das Rauschen des AD-Umsetzers und
die effektive Rauschbandbreite des Filters sinken.

Die so erhaltenen Messwerte werden fiir die weitere Verarbeitung (Lock-IN)
mittels SPI in den FPGA iibertragen (Abbildung 5.1).

5.2 FPGA Programm

Durch die Wahl eines FPGA Bausteins ist es ohne Umstdnde moglich, alle an-
fallenden Daten gleichzeitig zu verarbeiten. Bei einer Lock-IN-Messung ist dies
ein wesentlicher Vorteil. Das Programm gliedert sich, so wie der elektronische
Aufbau, in die Teile Signalgenerierung, Messung und zusétzliche Datenverarbei-
tung (Lock-IN-Berechnung) und wurde in der Entwicklungsumgebung Quartus
11 9.1 in VHDL verfasst. Die Struktur kann im Anhang B eingesehen werden.

5.2.1 Signalgenerierung

Wie aus Punkt 3.2 bekannt ist, besteht das zu generierende Signal aus zwei
sinusformigen Signalen verschiedener Frequenz und Amplitude (Gleichung 3.7).
Fiir eine optimale Lock-IN-Messung ist es notwendig, dass die beiden Frequen-
zen einen gemeinsamen Nulldurchgang besitzen. In dieser Bedingung ist respek-
tiv die Forderung impliziert, dass die Frequenz f; ein ganzzahliges Vielfaches
der Frequenz fy ist. Auf das Programm umgesetzt bedeutet dies, dass beide
Frequenzen denselben Oszillator nutzen sollten. Dies wird durch einen fixen
Frequenzteiler ermoglicht.

Dieser teilt die Frequenz um den Faktor ﬁ von der internen Referenzfrequenz
herunter. Durch die parallele Verarbeitung im FPGA koénnen das héher- und
das niederfrequente Signal noch immer als synchron angenommen werden.

Der Baustein SIN_GEN in Abbildung 5.6 iibernimmt die Kommunikation mit
dem DA-Umsetzer IC.

Die zugefiihrte Oszillator-Frequenz unter sin__clk schwingt mit 120 MHz. Durch
den Eingang sinf i wird der interne Frequenzteiler fiir die Abstandsmessung
eingestellt. Die Abstandsmessung arbeitet bei rund 150 kHz (Die Temperatur-
messung soll ungefdhr bei 10 Hz arbeiten). Pro Periode werden 16 Punkte an
den DA-Umsetzer tibertragen. Somit wurde die Frequenz intern von 120 MHz
auf 16 - 150000 Hz = 2400kHz hinunter geteilt. Bei jeder steigenden Flanke
(somit wieder Teilung durch 2 auf 1200 kHz) wird dieses Signal am Ausgang
test_f des Bausteins SIN_GEN ausgegeben. Dieses Signal wird durch einen
Frequenzteiler auf 1.2 kHz hinunter geteilt und dem Baustein SIN_ GEN wieder
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sin_clk l

reset_measurement cli_i Cso et S e N :
Control[1] nReset_i RW_o LGB s R DAL PN 60
DAC =i 0] nEnable_i DAC_e[7..0] Lo OB DACTT ] ETE]
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DAL _sin_offset[4. 0] % . sin_offset[4..0] lock_counter[7..0] e = AN 71
DAC_sin_offsetlS] ck_temp sin_offset_pos sign redet_lockin PIN_70
clk_t reset_lockin PIN_69
| o8t fii s | PIN_G8
B e . [PN&r
PIN_125 PN &5
insT16 BN &5

Abbildung 5.6: FPGA Programmteil: Sinus Generator

als clk_ temp zugefithrt. Hier sei nochmal zu erwédhnen, dass noch immer von
einer Synchronitdt der Signale aufgrund der Eigenschaften eines FPGA ausge-
gangen werden kann. Im Baustein SIN_GEN wird bei jeder steigenden Flanke
ein Punkt des niederfrequenten Sinussignales ausgegeben. Pro Periode sind es
100 Punkte, was einer Frequenz von 12 Hz (% =12 Hz) entspricht. Wiir-
de sich die vorgegebene Frequenz der Abstandsmessung dndern, héitte dies im
gleichen Mafle Auswirkung auf die Temperaturmessung. Somit ist immer eine
Synchronitit der Signale gewéhrleistet, was zu einer optimalen Unterdriickung
bei der Lock-IN-Messung fithrt (theoretischer Hintergrund ist unter Kapitel 4

zu finden).

5.2.2 Messwerterfassung und Auswertung

Nachdem das Signal die Messsonde, Filter- und Verstéarkerstufe durchlaufen hat,
wurde es am AD-Umsetzer wieder gemessen. Das Auslesen der Daten erfolgt
wieder iiber SPI.

(el S Semessie | CLEARINTERRUPT INTERRUPT &

DATA_o[31.0]
DATA_test83.0]  {—

insED

Abbildung 5.7: FPGA Programmteil: AD-Umsetzer auslesen

Beim Auslesen der Daten bzw. beim Anregen einer Messung ist es unbedingt
notwendig, dass dies in exakt gleich langen Intervallen geschieht und synchron
zur Signalausgabe ist. Die gemessenen Signale werden mit dem ihnen zeitlich
entsprechenden Sinus- und Cosinus-Wert multipliziert. Die Sinus- und Cosinus-
Werte sind in einer Tabelle gespeichert, um nicht andauernd sich wiederholende
Berechnungen durchfithren zu miissen. Ebenso wird hier nur mit ganzzahligen
Werten multipliziert, da eine Floating Point Berechnung in FPGAs nicht zu
empfehlen ist.

Wie in Abbildung 5.8 ersichtlich ist, gibt der Lock-IN-Block die Sinus- und die
Cosinus-Summe aus, welche spéter in Lab View fiir die Betragsbildung benutzt
werden. Diese Daten werden mittels serieller Schnittstelle (UART) auf einen PC
fiir die weitere Verarbeitung und Speicherung der Messwerte iibertragen. Da
iiber 12 Perioden gemittelt wird (bei 12 Hz), wird jede Sekunde ein Messwert
iibertragen.
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wave_count]5..0] realteil_temp[53..0]

W3 cos_sum{B3. 0] imaginaerted_pemp(td. 0]

Sign
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—
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Abbildung 5.8: FPGA Programmteil: Lock-IN-Berechnung
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Kapitel 6

Messergebnisse

6.1 Messaufbau

Der Messaufbau besteht im Wesentlichen aus 4 Dingen. Einem Nanoverschie-
betisch, um geringe Distanzénderungen zu simulieren, der Auswerteelektronik,
einem Klimaschrank zum Aufnehmen verschiedener Temperaturgéinge und dem
Anton Paar MK-50 als Referenzgerdt. Alle Messungen werden mit einer Mess-
frequenz von 1 Hz durchgefiihrt.

Abbildung 6.1: Aufbau: Nanoverschiebetisch mit Sensor von oben

Der Piezotisch kommt aus dem Hause PI mit der Bezeichnung P-620.1CD. Er
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erreicht eine Wiederholbarkeit von +1 nm. Betrieben wird er mit Hilfe des
Piezocontrollers E-625 ebenso von PI.

Abbildung 6.2: Aufbau: Piezocontroller

Das Anton Paar MKT-50 misst in Kombination mit einem hochprézisen Platin-
Widerstand (Abbildung 6.9) die Temperatur mit einer Messunsicherheit von 1
mK im gesamten Messbereich. Die Auflésung betrdagt 0.1 mK und ist fir diese
Aufgabe als Referenzmessung ausreichend. (Angaben laut Hersteller)

Abbildung 6.3: Aufbau: MKT-50
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6.2 Skalierung der Temperatur und Distanzmes-
sung

Um aus den gemessenen Rohdaten Riickschliisse auf die Temperatur gewin-
nen zu koénnen, wurde ein dreiecksférmiger Temperaturverlauf (Abbildung 6.4)
mit Hilfe des Temperaturschrankes erzeugt. Um einer Verfdlschung durch einen
Temperaturgradienten vorzubeugen, wurden stets geringe Temperaturdnderun-
gen angestrebt.

Temperaturverlauf RCu
50 T T

A

10 L L L L L L
0 2 4 6 8 10 12 14
Messpunkte in 1s Abstédnden x10°*

Temperatur in °C

Abbildung 6.4: Temperaturverlauf fiir die Linearisierung

Zu Beginn der Messungen wurde die Luft im Temperaturschrank jeweils fur ei-
ne Stunde auf 0 °C abgekiihlt, um sicher zu gehen, dass der Sensor iiberall eine
konstante und idente Temperatur aufweist. In vier Stunden wurde der Messauf-
bau kontinuierlich auf 45 °C erhitzt, um danach in weiteren vier Stunden wieder
auf 0°C abgekiihlt zu werden. Dieser Vorgang wurde viermal wiederholt und
wird in Abbildung 6.4 dargestellt. Um einer Verfilschung der Messergebnisse
durch Wérmedehnung vorzubeugen, wurde der Sensor ohne den Piezotisch in
der Mitte des Temperaturschrankes aufgehéngt, um einen maximalen Abstand
von jedwedem Metall zu haben. Die so erhaltenen Rohdaten wurden der Tem-
peraturmessung des MKT-50 gegeniibergestellt (Abbildung 6.5).
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Linearisierung Widerstandstemperaturmessung
50 T T T T T T T
yx)=ax+bx2+c
a=56.842
b = 0.020503

c=-250.4
40| R=0.99999 (iin)

30 1

20

Temperatur in °C

10+

10 I I 1 I I I 1
4.2 43 4.4 45 46 4.7 4.8 4.9 5 5.1 52

Rohdaten Widerstandsmessung

Abbildung 6.5: Linearisierung der Rohdaten

Mit Hilfe des Tools Ezyfit wurde der lineare und der quadratische Tempera-
turkoeffizient errechnet. Ebenso wurde die Verschiebung ermittelt. Somit ergibt
sich ein Temperatur-Polynom mit

Tre, =a-z+b-2°+c (6.1)
a = 56.842 (6.2)
b = 0.020503 (6.3)
c=—250.4 (6.4)

Daraus ergibt sich das charakteristische Polynom:
Tre, = 56.842 - x + 0.020503 - 22 — 250.4 (6.5)

Alle nachfolgenden Rohdaten wurden mit Hilfe dieses Polynoms in eine Tempe-
ratur umgerechnet. Gleichermafien wurde bei der Umrechnung von Rohdaten im
gemessenem Abstand vorgegangen. Bei jeweils 0 °C wurden bei 0 pm bei 25 pm
und bei 50 pm 20000 Messwerte gemittelt, um die Schwankungen des Tempera-
turschrankes auszugleichen, und eine Linearisierung durchgefithrt. Daraus ergibt
sich das charakteristische Polynom:

Distanz = —0.000001718201819 - = 4- 49633.1624143543 (6.6)

wobei x den Rohdaten der Messung entspricht.
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6.3 Temperaturmessung im statischen Fall und
bei tragen Verinderungen

Im Weiteren sollen nun die Eigenschaften der Temperaturmessung bei sich lang-
sam verdndernden oder stationdren Bedingungen getestet werden. Als Referenz-
gerdt dient wieder das MKT-50 der Firma Anton Paar, welches iiber den inte-
grierten PT100 Sensor, wie in Abbildung 6.9 zu sehen, die Temperatur erfasst.
Die Daten der Temperaturmessung durch den Kupferwiderstand wurden noch
durch ein FIR Rechteckfenster 9. Ordnung gefiltert [13].

Vergleich Temperaturverlauf PT100 und R, mit FIR

20 T T T 0.5
-10.25
18 — &)
£
© 3
£ o
5 .
i NMMMW”‘%.\M o 8
. :
£
5} N
& 5
3
161 . &
—1-0.25
Temperatur PT100
— Temperatur R, |
Differenz PT1OO-RCu
14 I L -0.5
2.05 21 215 22 225 23

Messpunkte in 1s Abstanden x 10*

Abbildung 6.6: trager Temperaturanstieg um 5 °C

Wie in Abbildung 6.6 zu erkennen ist, war die Skalierung der Temperatur-
messung in Punkt 6.2 erfolgreich. Von einem gemeinsamen Temperaturpunkt
ausgehend erreichen die Temperaturmessungen mittels Kupferwiderstand und
mittels MKT-50 nach rund 15 Minuten wieder eine gemeinsame Endtemperatur.
Obwohl der Anstieg der Temperatur um +5 °C hier als relativ tridge bezeichnet
werden darf, ist, auch hier, schon ein leichter Temperaturgradient zu erkennen.
Diesen genauer aufzuzeigen, gilt es in Punkt 6.4.

In Abbildung 6.8 ist ein Temperaturabfall von rund 40 °C iiber einen Zeitraum
von 30 min zu erkennen. Auch in diesem Fall ist ein Unterschied zwischen den
Messungen deutlich zu erkennen, welcher jedoch bei konstanter Temperatur
wieder verschwindet.

Bei der Untersuchung eines nahezu konstanten Temperaturverlaufs in Abbildung
6.8 fallt auf, dass die Messung mittels Kupferwiderstands ein héheres Rauschen
aufweist als die Messung mittels MKT-50. Trotzdem betragt die maximale Ab-
weichung nur rund 50 mK. Zu beachten ist, dass die real gemessene Temperatur
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Vergleich Temperaturverlauf PT100 und R, mit FIR
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Abbildung 6.7: trager Temperaturabfall um 40 °C
Vergleich Temperaturverlauf PT100 und RCU mit FIR
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Abbildung 6.8: Temperatuverlauf bei nahezu konstanter Temperatur
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nicht absolut konstant war, aufgrund duflerer nicht beeinflussbarer Einfliisse auf
den deaktivierten Klimaschrank. Leider war es nicht mdoglich, bei laufendem
Klimaschrank eine verniinftige Messung einer konstanten Temperatur durchzu-
fithren, da die Regeleingriffe der Temperaturregelung des Klimaschrankes zu zu
groflen Verdnderungen in der Temperatur fithrten. Die Standardabweichung der
Temperatur, wie in Abbildung 6.8 dargestellt, betrigt

OPT100 — 0.005 K
ORe, = 0.0118K

Die Temperaturverldufe in den Abbildungen 6.6 und 6.7 lassen vermuten, dass
die Dynamik der Messung mittels Kupferwiderstands jener mittels PT100 Ele-
ment iiberlegen ist. Um diese Frage zu kldren, gilt es nun unter Punkt 6.4 die
Messung der Temperatur bei schnell verédnderlichen Temperaturen zu tberprii-
fen.

6.4 Dynamik der Temperaturmessung

Das Hauptargument fiir die Umstellung von einer PT100 Messung auf eine
Kupferwiderstandsmessung ist die Annahme, dass der Temperaturgradient, wel-
cher durch die Masse des PT100 Elements und der bauartbedingten rdumlichen
Trennung minimiert wird. Dies wiirde sich bei schnellen Temperaturdnderungen
deutlich bemerkbar machen. Die bauartbedingten Unterschiede sind in Abbil-
dung 6.9 dargestellt.

Abbildung 6.9: Foto des Abstandssensors mit PT100 Element

Die Luftspule und der PT100 sind im finalen Zustand im Geh&use unterge-
bracht und werden mit Vergussmasse befestigt und vor Feuchtigkeit geschiitzt.
Der Vorderteil des Gehduses besteht aus Keramik, um die Messung nicht zu
beeinflussen.

Fiir einen Test der Dynamik wurde der Sensor auf ungefahr 5°C gekiihlt und
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sofort in kochendes Wasser getaucht. Das Ergebnis dieser Messung ist in Abbil-
dung 6.10 dargestellt.

Temperatursprung Verhalten MKT und RCu

100 w ‘ 100
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(7} (]
[ [
20 : 120
Temperatur RCu
Temperatur MKT
0 | 1 1

1
0
50 60 70 80 90 100 110

Messpunkte in 1s Abstanden

Abbildung 6.10: Temperatursprung MKT-50 und Kupferwiderstandsmessung

Es ist leicht zu erkennen, dass die Kupferwiderstandsmessung deutlich schneller
auf die Temperaturinderung reagiert als die PT100 Messung.

Bei Betrachtung der Differenz (Abbildung 6.11) wird ersichtlich, dass es rund
50 Sekunden dauert, um den Unterschied wieder auszugleichen, was bei sich
schnell dndernden Temperaturen dazu fithrt, dass die PT100 Messung keine
niitzlichen Ergebnisse mehr liefert. Die Zeitkonstanten der beiden Messungen
wie in Abbildung 6.10 dargestellt betragen:

TRe, ~ 6.5s

TRyrT ~ 12s

Aufgrund dieser Ergebnisse kann nun versucht werden, die Abstandsmessung
vom Einfluss der Temperatur zu befreien bzw. eine Minimierung des Tempera-
tureinflusses zu erzielen.
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Temperaturdiffernz bei sprungartiger Anderung R - MKT
40 T T T

30 1

20 1

Temperatur in °C

0 L 1 1 |
50 60 70 80 20 100 110

Messpunkte in 1s Abstanden

Abbildung 6.11: Differenz Temperaturverlauf Kupferwiderstandsmessung -
MKT-50
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6.5 Temperaturkompensation der Abstandsmes-
sung

Hier soll nun die unter Punkt 6.2 entstandene Linearisierung der Distanzmes-
sung zum Einsatz kommen. Ebenso wurde noch der Zusammenhang zwischen
Temperatur und Distanzmessung untersucht. Als Grundlage kam dabei wieder
die Messung, welche in Abbildung 6.5 zu sehen ist, zum Einsatz. Simultan zur
Temperatur wurde auch die Distanz aufgezeichnet, um deren Verhalten charak-
terisieren zu konnen (Abbildung 6.12).

Distanz zu Temperatur Verhalten (RCU)
1800 T T T T
y(x)=ax+c
a=40.164
1800 | ¢ = 7.0391
R =0.99994 (lin)

1400 -

1200 - 1

1000 - 1

Distanz in p m

600 -

-200 I I i I I I
-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45

Temperatur in °C

Abbildung 6.12: Skalierung Temperatur- und Distanz-Zusammenhang

Ersichtlich ist (Abbildung 6.12), dass bei steigender Temperatur ebenso die ge-
messene Distanz steigt. Da diese Messung gegen Luft erfolgt, ist ein Effekt in
Folge von Wérmedehnung auszuschliefen. Um dieser Entwicklung entgegenzu-
wirken, muss also ein Faktor eingefiihrt werden, welcher beschreibt, um wie viel
die Distanzmessung aufgrund der Temperaturdnderung verfilscht wurde. For-
mal ausgedriickt, wobei sy, der kompensierten Distanz entspricht, bedeutet
dies:

Skomp. — —@ - TRcu + Sgemessen (67)

a = 40.164 (6.8)

Sgemessen = Unkompensierte gemessene Distanz
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Daraus ergibt sich das charakteristische Polynom:

Skomp. = —40.164 - TRCU + Sgemessen

Diese Erkenntnis soll nun an einer Treppenfunktion angewandt werden.

50

Distanzverlauf gegenliber Temperaturverlauf
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Abbildung 6.13: Skalierter und unkompensierter Verlauf der Distanz gegeniiber

der Temperatur

Das Diagramm, welches unter Abbildung 6.13 dargestellt ist, stellt die Rohda-
ten einer Abstandsmessung dar. Im Minutentakt wurde die Distanz um 2.5 pm
erh6ht. Obwohl wihrend der Messung nur eine Temperaturianderung von rund
0.5 K auftritt, sind die Rohdaten fast unkenntlich. Verwendet man die Kompen-
sationsgleichung, welche unter Gleichung 6.9 dargestellt wird, ergibt sich jener
Zusammenhang, der in Abbildung 6.14 gezeigt wird.
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Distanzverlauf kompensiert RCu und PT100 gegentber unkompensiert
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Abbildung 6.14: skalierte Treppenfunktion und skalierte und kompensierte Trep-
penfunktion

Hier ist klar zu erkennen, dass die Kompensation erfolgreich ist. Zum Vergleich
ist ebenso der Distanzverlauf, welcher mit Hilfe des PT100 Sensors kompensiert
wurde, eingetragen. Im Anfangsbereich der Messung, wo sich die Temperatur
am starksten dndert, ist klar zu erkennen, dass der Verlauf der Distanz mit Hilfe
des PT100 Sensors nicht so erfolgreich rekonstruiert werden kann, jedoch weist
das Signal ein geringeres Rauschen auf.

6.6 Zusammenfassung und Ausblick

Zusammenfassend seien hier noch einmal die erreichte Auflésung und die An-
forderungen gegeniibergestellt. In diesem Zug sollte nochmals erwdhnt werden,
dass die in Punkt 3.1 geforderte Genauigkeit von AT « 0.1286 K deutlich, wie
in Abbildung 6.8 zu sehen ist, unterboten wurde mit einer Abweich von 0.05 K
Spitze Spitze.

Messverfahren PT100 RCu
Auflosung (Standardabweichung) | 0.005K | 0.0118K
Zeitkonstante bei 80 K Sprung ~ 12s ~ 6.58

Tabelle 6.1: Ergebnisse der Arbeit

Diese Ergebnisse in Kapitel 6 legen nahe, dass die Erfassung der Temperatur
iiber den Kupferwiderstand eine technisch realisierbare und in puncto Auflésung
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sehr gute Moglichkeit darstellt. Natiirlich muss auch erwéhnt werden, dass das
dem Signal iiberlagerte Rauschen, wie in Abbildung 6.8 dargestellt, héher ist,
als das der Temperaturmessung mittels PT100 Element via MKT-50. In wei-
terer Folge konnte die Verringerung des Rauschens durch Mainahmen wie Er-
héhung der Anzahl der Stiitzstellen und Verbesserung des elektrischen Aufbaus
untersucht werden. Ebenso kénnte auch iiber die Verwendung des verwendeten
AD-Umsetzers (LT2445) nachgedacht werden, da dieser aus dem simplen Grund
des Vorhandenseins am L-Vis 510 zum Einsatz kam.

Abschlielend muss festgehalten werden, dass die Temperaturmessung iiber den
Kupferwiderstand einer Induktivitdt im dynamischen Fall der aktuellen Mes-
sung mittels PT100 Elements stark iiberlegen ist (siche Punkt 6.4) und das bei
Reduzierung der Kosten (Einsparung des PT100 Sensors).
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Abstract

Process viscometers have important applications in real-time quality and process control for a wide range of industrial processes,
e.g. in the food, chemical, pharmaceutical, and petrochemical industries. Established commercial instruments like rotational,
vibrating, and tube viscometers can suffer from poor lifetime or insufficient performance in harsh applications. This contribution
introduces a novel process viscometer based on a fluid dynamic measurement principle. The pressure building up by the process
fluid being forced through a tapered gap is used to displace a spring-type structure. This displacement is measured with a
resonant inductive sensor and is strictly proportional to the dynamic viscosity of the fluid. The measurement principle and
construction of the instrument allow its use under harsh process conditions such as high pressure and temperature variations and
with abrasive and inhomogeneous fluids and suspensions while maintaining excellent repeatability.

© 2009 Published by Elsevier Ltd.

Process instrumentation; process measurement, viscometer; viscosity.

1. Introduction

Dynamic viscosity is an important parameter for quality control and process control in many areas of industry,
e.g. in the chemical, oil, food [1], and mining [2] industries. Established techniques for viscosity determination are
mainly rotational, vibrating (including the emerging class of resonant micromachined sensors [3]), and capillary
viscometers [1]. The different instruments have unique strengths and weaknesses. Typical problems are friction-
loaded torque measurements, undefined shear rate, density dependence, poor sample replacement, small penetration
depth, pressure, vibration, and flow rate sensitivity.

Conventional rotational viscometers rely on rotational speed and torque measurements to calculate the fluid
viscosity. This principle has been very successful in laboratory viscometers and rheometers. However, robust
sealings are required for process viscometers that can withstand severe process conditions like high temperatures,
pressure surges, and staining. This requirement adversely affects precise torque measurements due to friction
effects. To overcome this and the other above-mentioned problems, a novel rotational viscometer that works without
direct torque measurement is presented. The subsequent section introduces the measurement principle and sensor
geometry, followed by a discussion of system design and the measurement protocol. Finally, the performance of the
novel fluid dynamic viscometer is demonstrated by means of measurement results.
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2. Fluid Dynamic Measurement Principle

The novel process viscometer is based on a similar hydrodynamic effect to that which makes slide bearings work.
In such bearings, the relative motion between two surfaces induces shear stress in a lubricant and leads to the
formation of a lubricant film separating the sliding surfaces. The pressure necessary to carry the load can only
develop if the film is wedge-shaped, so that the variable surface will be slightly inclined. The pressure distribution in
the wedge-shaped film depends on the surface velocity and the dynamic viscosity of the lubricant [4].

This viscosity dependence is utilized to measure the viscosity given a fixed geometrical configuration of the
sliding surfaces. The functional principle is sketched in Fig. 1(a). A rotor and a static outer surface define the
wedge-shaped gap of the viscometer configuration. The rotor can be powered directly from a rigid shaft or using a
magnetic coupling. The fluid under test is conveyed into the gap by the action of the rotor. The opposite static outer
surface is rigidly fixed on the entry side and open-ended at the outlet. Due to the pressure rise in the gap, the outer
surface is slightly displaced, acting as a spring. The displacement between the fixed and flexible parts of the spring
element is proportional to the fluid and measured with an inductive sensor. Fig. 1(b) shows a photograph of the
sensor head which is mounted directly in the process vessel. The gap width is in the range from several tenths of a
millimeter to millimeters. The sensor coil is mounted on the fixed part of the spring while the counter piece is
attached to the flexible part.

Spring-like tube is Liquid volume

deflected by pressure is constant
Pressure
Electric sensor changes
measures length of
deflection
Fixation
Measure of
liquid's
Viscosity value VLRI

Fig. 1. (a) Functional principle of the fluid dynamic inline viscometer. The process fluid is forced through the tapered gap by the rotating
cylinder. The occurring pressure build-up is proportional to the fluid viscosity and deflects the elastic outer wall of the gap, which is measured
using a displacement sensor; (b) Photograph of the in-process sensor head implementing the fluid dynamic measurement principle. The inductive
displacement sensor is mounted on top.

The pressure distribution p as a function of the angle o (=0 at the inlet) in a gap of infinite extension orthogonal
to the flow direction is

3 , ala —a)
=p.yg> 2 Tmx 7/ 1
pla)=Zn-v.d; = (1)

with the dynamic viscosity of the fluid 7, rotor velocity v,, rotor diameter d,, gap width /,, the gap coverage
and a constant ¢. Thus, the pressure is proportional to the dynamic viscosity, shear velocity, and a geometry factor.
The excess pressure is zero at the inlet and outlet and reaches a maximum after about two thirds of the gap length.
The spring structure leads to a weighted integration of the pressure distribution, which can be measured as
displacement s. For small deflections in the first approximation, the displacement is

amax

s = kdz—r Ip(a)sin(a)cos(a)da )

a=a,

with the spring constant & of the flexible beam. The torque acting on a point on the outer surface is integrated over
the whole spring length from «; to «,,,. For large displacements, the feedback of the geometry deformation on the
pressure distribution needs to be taken into account.
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3. System Design

Besides the mechanical components outlined in the preceding section, the viscometer requires an electric drive
with closed-loop control to achieve stable flow conditions and shear rate in the wedge-shaped gap. An inductive
displacement sensor measures the deflection of the spring, offering the advantage of being independent of the
process fluid. A temperature sensor is used to compensate for temperature variations of the sensor front-end. A
functional block diagram is sketched in Fig. 2(a). The resonant circuit of the inductive sensor with the sensing coil is
driven by an AC source. The sensor signal is processed using a digital lock-in amplifier, followed by temperature
compensation. The rotating body is driven by a brushless DC (BLDC) motor in a control loop with Hall sensors.
The event control block synchronizes the instrument functions to obtain an amplitude difference signal and finally
calculate the viscosity of the fluid using the calibration curves.

The resolution of the displacement measurement is in the range of a few nanometers with a base distance of about
1.5 mm between the sensor coil and the counter piece. In the presence of unavoidable temperature fluctuations, a
differencing method is applied to achieve this high resolution. The used measurement protocol is depicted in Fig.
2(b). The low-speed measuring phase is used to acquire N full revolutions of the rotating body, which are averaged
in the lock-in amplifier. In that way, concentricity errors and mechanical imperfections of the setup can be
compensated. The averaging also allows the intentional use of rotating bodies of non-circular shapes, which may be
advantageous in certain applications. In the subsequent high-speed measuring phase, another N full rotor revolutions
are acquired. The magnitude difference of the high- and low-speed signals is proportional to the spring displacement
and, consequently, to the fluid viscosity.

\ fluid temperatur l »T

8 N
~ o} = 8
Q 2 low speed / o g highspeed/
lock-in Famp. VI temperature n %g pee g 2 measuring
compensation - 28 measuring ® 3 phase
l ) o = phase ® =
(@] 3 @
C |——=
~f event | amp. N calc ) S averaging N
) control [ diff. [V] | Viscosity | % revolutions
/’\ averaging N
( Hall | BLDC revolutions
@sy | control -

Y speed => 2x spged =>
L@@‘f 2 x time Y2 time

Fig. 2. (a) Block diagram of the functional components of the viscometer with temperature, displacement, and Hall sensors and signal processing
and state control blocks; (b) Measurement cycle implemented through event control, where a difference measurement of high and low speed
rotation is performed.

4. Measurement Results

The operation of the fluid dynamic viscosimeter was verified under widely varying conditions, in which a
viscosity range from 1 to 2000 mPas can be easily covered with a single gap geometry. The repeatability of the
instrument was determined as 0.3 mPas in the low viscosity range and 0.6 mPas at viscosities above 500 mPas. The
instrument was tested in several field tests under harsh process conditions, e.g. in starch adhesive, ceramics, urea,
gelatin, and lubricants processing and production. Due to its rugged construction, the device is particularly
insensitive to pressure jumps and vibrations, which is a major advantage compared to existing vibration- and torque
measurement-based process viscometers.

Results from a field test in the production process of starch adhesive are illustrated in Fig 3. Starch adhesive is,
for example, used in cardboard and paper bag production as the glue between individual layers of paper. The
adhesive is produced in a batch process in which the dynamic viscosity is a very sensitive indicator of the process.
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The final viscosity needs to remain within narrow limits to ensure stable quality of the end product. The inline

viscometer was directly installed in the mixing tank. The diagram shows four consecutive production runs (the

discharge phases are not shown). The primary ingredients in the mixing tank are starch and water, showing a
viscosity of 1...2 mPas. Through the addition of caustic soda, the starch swells, causing a steep viscosity rise and a
temperature rise due to the exothermal reaction. After that, stirring the mixture will crack the long starch molecules,
leading to a characteristic viscosity drop. The resulting viscosity is an important process control parameter,
triggering the addition of fresh starch and water. After the maximum viscosity (a further control parameter) is

reached, the mixture is stirred again until the target viscosity is reached.

100 7 .".‘ .‘(.‘ .(. .".,
5 90 - " e . i g d ',fu"m,. | (Ceeeq
§0 A fij il i
5 °
g0 g i ] 1<
& 0 | H | |
£ . | 1 1
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Fig. 3. Field test result of the fluid dynamic inline viscometer mounted in a mixing tank for batch production of starch adhesive. Four
consecutive production runs are shown. The black line indicates the dynamic viscosity of the mixture and the gray line is the process

temperature.

5. Conclusion
Robust and accurate measurement of viscosity under harsh process conditions is a demanding task that is

facilitated by the novel fluid dynamic inline viscometer presented in this work. It is based on a rugged mechanical
configuration with a tapered gap between two bodies applying shear forces to the sample. By design, new sample is
continuously drawn into the gap. The transducer signal is aquired with a robust contactless measurement, allowing
high pressure and temperature ratings of the instrument. The wide gap of the viscometer tolerates particulate
suspensions with particle sizes up several hundred micrometers. The robustness and sample exchange can be further
improved by using rotating bodies with non-cylindrical shapes. These features, along with the excellent repeatability
of the instrument under suitably stable process conditions, open new ways for automatic process control in

demanding industrial processes.
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