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INTRODUCERE

Echilibrarea rotoarelor rigide, reprezinta un domeniu vast si in acelasi 
timp extrem de important in cadrul conditiilor pentru progres tehnologic. Prin 
echilibrare se asigura un nivel scazut de vibratii, cresterea fiabilitatii J J
sistemelor mecanice, performante ridicate, echilibrarea fiind deci o operatie 
strict necesara in cadrul procesului de fabricatie a majoritatii ansamblurilor 
mecanice.

Deooarece afirmatia "nu exista sisteme mecanice fara corpuri in miscare 
de rotatie" este in majoritatea casurilor adevarata, rezulta clar importanta 
deosebita a asigurarii echipamentelor pentru echilibrarea rotoarelor in cadru 
industriei nationale. Exista o diversitate covirsitoare de situatii privid 
echilibrarea rotoarelor rigide in functie de tipo-dimensiunile, masa ,turatia, 
dezechilibrul rezidual admis pentru rotorul de echilibrat, cerintele privind 
fiabilitatea, securitatea si/sau precisia insalatiei in care acesta se montea- 
za, in corelatie cu eforturile economice reclamate pentru operatia de echili
brare .

In Romania, problems echilibrarii rotoarelor rigide a fost putin 
studiata. Nu exista nici o carte editata in ultimul deceniu care sa abordeze 
acest subiect. Realizarile in domeniul echilibrarii rotoarelor rigide sint 
izolate si se reduc la echilibrarii in clase de echilibrare inferioare clasei 
Gl.

Teza de doctorat contine studiul metodelor de masurare a dechilibrului 
rotoarelor rigide cu scopul realizarii unor echipamente de echilibrare capa- 
bile sa satisfaca cerintele celei mai severe clase de echilibrare G04. Pe 
aceasta baza se abordeaza problema echilibrarii giromotoarelor electrice, 
problems care reprezinta obiectivul acestei lucrari. Aceasta cuprinde o intro
ducers, 8 capitole si o lista bibliografica.

Capitolul 1 cuprinde prezentarea problemelor fundamentale legate de 
echilibrarea rotoarelor rigide.

In capitolul 2 sint rezumate principalele conditii specifics 
echilibrarii giromotoarelor electrice.

In capitolul 3 se prezinta solutii existente precum si noi solutii 
propuse de autor pentru structuri de aparate pentru masurarea dezechilibrului 
rotoarelor rigide.

Capitolul 4 contine analiza solutiilor cunoscute pentru filtrarea sem- 
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nalelor de dezechilibru si solutii propuse de autor.
In capitolul 5 sint prezentate multiplicatore de frecventa utilizate in 

aparatele pentru masurarea dezechilibrului.
Capitolul 6 cuprinde analiza metodelor propuse pentru masurarea amplitu- 

dinii si fazei semnalelor de dezechilibru.
J

In capitolul 7 sint presentate rezultatele experimentale, obtinute cu 
cele trei structuri originale de aparate pentru masurarea dezechilibrului 
rotoarelor, imaginate de autor si realizate in cadrul unor contracts de cerce- 
tare. Se confirms valabilitatea ipotezelor si analizelor expuse de autor in 
capitolele precedents.

Capitolul 8 cuprinde concluziile si sublinierea contributiilor autoru- 
lui .

---------- * * * ----------

Teza de doctorat a fost elaborate sub indrumarea competenta, generoasa 
si stimulatoare a conducatorului stiintific, domnul prof. dr. ing. Eugen Pop. 
Autorul isi exprima intraga sa gratitudine si recunostiinta pentru exemplars 
relatie magister-discipol creata de domnia sa, pentru discutiile fructuoase 
care au generat majoritatea ideilor originale cuprinse in teza si de asemenea 
pentru actiunea sa modelatoare, determinants in formarea profesionala si 
morala a autorului.
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CAP. 1 ECHILIBRAREA DINAHICA A ROTOARELOR RIGIDE.
PROBLEHE FUNDAtlEMTALE

1.1 Introducers
Echilibrarea rotoarelor reprezinta o operatie de importanta deosebitS In 

realizarea siatemelor mecanice complexe, In special in cazurile cind cerintele 
privind turatia de lucru si/sau fiabilitatea sint ridicate.

Operatia de echilibrare dinamica a rotoarelor este necesara pentru a 
preveni defectarea datorata oboselii materialului, incarcarea cu sarcini 
suplimentare a lagarelor, existenta si transmisia unor vibratii de nivel 
excesiv de ridicat in sietemele mecanice care contin corpuri ce se rotesc.

In cazul particular al aparatelor giroscopice, echilibrarea trebuie 
privita ca o conditie necesarS pentru asigurarea preciziei acestui tip de 
aparate.

1.2 Dezechi1ibrul rotoarelor rigide
Cazul cel mai simplu ce poate fi considerat [1] pentru ilustrarea 

dezechilibrului, este cel al unui rotor (fig. 1.1.a) in forma de disc de masa 
M [Kg], omogen, avind ca axa de rotatie axa ce trece prin centrul discului, 
perpendiculara pe planul acestuia.

Daca o masa m [g], (m < M) se fixeaza la distanta r [mm] fata de axa de 
rotatie, discul devine "dezechilibrat" sau prezinta un dezechilibru. Acest tip 
de dezechilibru poate fi detectat prin asezarea axului discului pe reazeme 
prismatice (cutite) si determinarea "locului greu". Din acest motiv acest tip 
de dezechilibru este numit dezechilibru static sau intr-un singur plan (fig. 
1.1.a).

Cind discul este rotit In jurul axei sale cu viteza unghiulara w 
[rad/s], mafia de dezechilibru m determine aparitia unei forte centrifuge F:

F = mrw2 (1.1)

Aceasta forta este egala cu forta care ar aparea in cazul unei deplasSri 
e [pm] a centrului de masa al discului fata de axa de rotatie:

p p

F = Mew2 (1.2)

4
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a'iDezechilibnj static b) Dezechilibru de c)Dezechilibru di namic
tip cuplu

Fig. 1.1 Definirea tipurilor de dezechilibru pentru rotoare
rigide

Dezechilibrul discului sau rotorului, se exprima prin marimea u [gmm], 
unde:

u - mr
Este posibil sa se elimine marimea F intre 

rezultind ca marimea e poate defini dezechilibrul

(1-3)
relatiile (1.1) si 
rotorului considerat:

(1-3),

mr
e - --- [pm] (1.4)

n

Exprimarea dezechilibrului sub forma (1.4) este deosebit de utila in 
practice deoarece depinde doar de masa relative de dezechilibru m/M si deci 
pot fi comparate dezechilibrele unor rotoare de gabarite diferite.

Din relatia (1.1) rezulta citeva concluzii importante. Efectele dezechi
librului sint:
a) sincrone cu frecventa de rotatie a rotorului
b) radiale ca directie de actiune
c) marimi vectoriale caracterizate prin directie si marime
d) rezultatul necoincidentei dintre axa de simetrie geometries si axa de 
simetrie a maaei (axa principals de inertie)

5
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Dezechilibrul este cea mai frecventa cauza a vibratiilor in sistemele
I

mecanice care contin corpuri in miscare de rotatie. In principiu procedure de 
echilibrare a unui rotor inseamna modificarea distributiei de masa a rotorului 
astfel incit axa sa de simetrie geometries si axa principals de inertie sa 
coincide sau sa fie cit mai apropiate. De fapt se urmSreste minimizarea 
expresiei:

n
F = ^2 (1'5)

1=1

unde mi sint masele de dezechilibru plasate la distantele rx fata de axa de 
rotatie.

f

Multe rotoare intilnite in practice pot fi considerate ca avind masa 
concentrate intr-un singur plan, dar majoritatea au masa distribuita de-a 
lungul axei de rotatie. Acest fapt da nastere unui al doilea tip de dezechili
bru. In cazul rotorului cilindric din fig. 1.1.b, doua mase dezechilibrante 
egale sint plasate simetrie fata de centrul de masa, daf pozitionate la 180° 
una fata de cealalta.

Acest rotor este static echilibrat pentru ca, asezat pe reazeme prisma- 
tice va ramine in echilibru in orice pozitie. Rezulta ca acest fel de dezechi
libru nu poate fi detectat static ci doar prin rotirea rotorului, cind datori- 
ta celor doua mase de dezechilibru apar doua forte centrifuge F^ si F2, egale 
in modul dar opuse ca sens formind un cuplu de forte. Acest tip de 
dezechilibru se numeste dezechilibru de tip cuplu [56],

Daca rotorul din fig. 1.1.b este rotit in jurul axei geometries atunci 
axa principals de inertie va genera o suprafata conica cu virful in centrul de 
masa al cilindrului. Acest punct se numeste centru de oscilatie. Pentru 
inlaturarea dezechilibrului de tip cuplu este necesar sa se realizeze corectii 
de masa in doua plane diferite, perpendiculars pe axa de rotatie. Aceste plane 
se numesc plane de corectie.

In cazul general (cel mai des intilnit in practica) un rotor prezinta 
atit dezechilibru static cit si dezechilibru de tip cuplu rezultind un 
dezechilibru dinamic (fig. l.l.c). Si in acest caz, axa principals de inertie 
descrie o suprafata conica atunci cind rotorul se roteste in jurul axei geome
tries. Virful acestsi suprafete nu se mai afla in centrul de masa ci undeva pe 
axa de rotatie, intre cele doua reazeme sau in afara lor. In cazul cind in

J

cele doua plane exists doua mase dezechilibrante egale, plasate pe aceeasi 
generatoare a cilindrului, centrul de oscilatie va fi aruncat la infinit, axa 
principals de inertie descriind o suprafata cilindrica. Acest caz corespunde 

6
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dezechilibrului pur static pentru un rotor cu doua plane de echilibrare. In 
continuare se va utilize termenul de dezechilibru pentru a desemna dezechili- 
brul dinamic.

1.3 Echilibrarea rotoarelor rigide
Prin echilibrarea unui rotor se iintelege totalitatea operatiilor nece- 

sare pentru micsorarea expreaiei din relatia (1.5) sub o anumita valoare 
prestabilita. In acest scop sint necesare in esenta doua operatii [4]:
a) masurarea dezechilibrului care consta in determinarea marimii si pozitiei 
celor doua mase de dezechilibru considerate in doua plane plane de corectie 
impuse de proiectantul rotorului;
b) corectia dezechilibrului, care consta in Indepartarea la pozitiile determi
nate a unor mase egale cu cele rezultate din operatia a) sau adaugarea unor 
mase egale cu cele de dezechilibru la pozitii diametral opuse fata de cele 
determinate in cadrul operatiei a). Lucrarea de fata se refera cu precadere la 
masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide.

Masurarea dezechilibrului rotoarelor se poate realiza in principiu prin 
rotirea acestora si determinarea fortelor centrifuge datorate maselor de 
dezechilibru. Aceasta operatie necesita utilizarea unui sistem mecanic de 
rezemare si antrenare special realizat pentru echilibrare, in cadrul unei asa 
numite [1], [2], [4], "masini de echilibrat" sau rotind rotorul in sistemul 
mecanic propriu de sustinere, in cazul echilibrarii "in situ" [45], [57].
Indiferent de variants adoptata, rotorul impreuna cu lagarele, sistemul mecan
ic de sustinere si antrenare si traductoarele de masurare pentru determinarea 
dezechilibrului, formeaza un sistem mecanic avind o functie de transfer care 
trebuie cunoscuta pentru a putea masura dezechilibru!.

In cazul unui rotor sub forma de disc ansamblul format din rotor-reaz- 
eme-batiu poate fi modelat [57] ca un sistem cu un singur grad de libertate 
(exceptind rotatia in jurul axei sale). Ecuatia diferentiala a miscarii este:

dax dx
M --- + c — + kx = mrw*sin wt (1-6)

dt» dt

Daca deplasarea x a lagarelor este sinusoidala, rezulta:

x = XQSinfwt+0) (1-7)

1 mrq2
- ■ (1.8)M \] (l-qa )a + 4D.qa

In care s-au notat:
M masa rotorului; m masa de dezechilibru 
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q =w/w0 viteza unghiulara de rotatie relativa, la pulsatia de rezonanta a 
sistemului rotor-reazeme w^-k/M
k constanta elastica a suspensiei <—
c coeficientul de amortizare al suspensiei; D=c/2\JkM

Fig. 1.2 Variatia amplitudinii Xq si fazei 0 in functie de
frecventa relativa de rotatie q.

Exista mai multe regiuni de interes, dependente de valoarea frecventei
relative de rotatie (fig. 1.2). In cazul cind w < w0 fortele cauzate de 
dezechilibrul rotorului sint echilibrate de fortele elastice dezvoltate de p
reazeme (reazeme rigide). Acest tip de reazeme sint recomandate in cazul 
echilibrarii rotoarelor de dimensiuni mari avind mase de valori ridicate. In 
acest caz, de obicei, se utilizeaza traductoare de forta.

In Jurul pulsatiei de rezonanta wo amplitudinea deplasSrii lagSrelor 
create foarte mult (teoretic la infinit), defazajul avind o variatie foarte 
rapida de la 0 la 180°.

Echilibrarea in jurul pulsatiei de rezonanta nu este recomandabila [1] 

8
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deorece variatii extrem de mici ale parametrilor sistemului mecanic conduc, la 
modificSri foarte mari ale raspunsului acestuia, afectfnd etalonarea maainii 
de echilibrat. De asemenea, variatia foarte rapida a defazajului introdus de 
sistemul de rezemare produce erori de faza deosebit de mari. Din aceate motive 
lucrul la rezonanta este actualmente total abandonat, sensibilitatea ridicata 
(ainguru1 avantaj care explica utilizarea regimului de rezonata la primele 
masini de echilibrat) fiind obtinuta pe seama utilizarii unor traductoare de 
masurare si a unor blocuri electronice de prelucrare analogica a semnalelor, 
cu performate ridicate.

Daca viteza unghiulara de rotatie este mult mai mare decit cea de rezo
nanta w >> w0, fortele datorate dezechilibrului au ca reactiuni fortele de 
inertie ale rotorului inausi, asa cum rezulta din relatia (1.2). In acest caz 
fortele elastice dezvoltate de catre reazeme sint practic neglijabile (reazeme 
elastice) iar traductoarele de masurare utilizate aint de regula traductoare 
de viteza.

Sensibilitatea in acest regim de lucru este ridicata ai de aceea se 
utilizeaza in cazul rotoarelor de dimenaiuni si mase reduse, lucrind la f
turatii mari. Se remarca constants sensibilitatii si a defazajului intr-un 
domeniu larg de frecvente de lucru, permitind obtinerea unor perfomante ridi
cate pentru procesul de echilibrare.

Pentru un rotor a carui axa se poate misca intr-un singur plan, avind 
doua grade de libertate (exceptind rotatia in jurul axe sale) ca cel prezen- 
tat in fig. 1.3, geometria si momentele de inertie ale rotorului devin impor- 
tante.

In acest caz existenta unei mase de dezechilibru intr-un plan va excita 
vibratii [57] in ambele sisteme de suspensie in functie de localizarea 
dezechilibrului, de momentele de inertie ale rotorului si de caracteristicile 
sistemului mecanic de suspensie:

Xi = bii.mi + bi2.ni2 (1.9.a)

x2 = ^21-ml + t>22-m2 (1.9.b)

Aceasta interactions se numeste efect de infuenta intre planele de echi
librare si are ca rezultat dependents deplasarii Xi (X2) a lagarului sting 
(drept) al rotorului, de masa de dezechilibru mi (n^) din planul sting (drept) 
cit si de masa de dezechilibru 103 (mi) din planul drept (sting). In general 
aceasta dependents poate fi considerate -cu suficient de buna concordanta cu 
rezultatele practice- liniara. In acesta ipoteza,marimile fazoriale Xi si X2 
satisfac relatiile (1.9) unde coeficientii b^, bi2» » ^22 3e numesc coefi- 
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cienti de influents si sint considerati la o valoare data a frecventei de
9 9 9 1 *

rotatie.
9

Acesti coeficienti sint marimi complexe caracterizate prin marime (modal) 
si faza (argument) modelInd functia de transfer a sistemului mecanic. Este 
evident ca si marimile Xj, x2, si m? sint de asemenea complexe, cele doua 
mase de dezechilibru fiind caracterizate prin marime si faza. Acesta din urma 
determine, pozitia unghiulara pe circumferinta rotorului fata de un reper fix 
ales arbitrar. Datorita caracterului vectorial, cele doua marimi si ee 
numesc vector! de dezechilibru.

Bo Hu

Fig. 1.3 Structure unui sistem de suspensie cu doua
grade de libertate

Din relatia (1.9) rezulta deosebirea dintre echilibrarea care utilizeaza 
o masina de echilibrat si echilibrarea "in situ":

9 9

- In prlrnul caz coeficientii de infuenta sint cunoscuti sau din proiectarea 
sistemului mecanic de sustinbre sau printr-o operatie de etalonare prealabila;
- in cazul echilibrarii "in situ", determinarea coeficientilor de influents, > 
face parte integrants din procesul de echilibrare.

Echilibrarea "in situ" se adopta in cazul rotoarelor de dimensiunini mari 
sau pentru unicate si rotoare de constructie specials, cind nu se justifies 
realizarea sau achizitionarea unei masini de echilibrat. In aceste cazuri 

9 9 
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echilibrarea eate laborioasa, necesita mai multe aparate de masurare de uz 
general care sA asigure realizarea unui sistem de determinare a coeficientilor 
de infuenta si a vectorilor de dezechilibru si trebuie realizata de personal 
cu calificare deosebita. Are avantaJul ca echilibrarea se realizeaza cu roto- 
rul montat in sistemul mecanic in care acesta functioneaza in mod nornal.I

Echilibrarea pe masini de echilibrat de utilizeaza in cazul rotoarelor 
produse in serie, asigura o productivitate ridicata si nu necesita personal cu 
calificare deosebita, putind fi automatizata. De asemenea stuctura masinii de 
echilibrat poate fi adapt ata la specif icul cla’sei de rotoare pentru care este 
destinata, rezultind o optimizare a acesteia.

1.4 Hasini de echilibrat»
0 masina de echilibrat consta [1],[2],[3],[4],[57], intr-o (fig. 1.4) 

parte mecanica si un aparat pentru masurarea dezechilibrului. Partea mecanica 
cuprinde sistemul mecanic de sustinere, sistemul de antrenare SA, tra- 
ductoarele de masurare Tj, T2 si traductorul pentru semnalul de referinta de 
faza To. Sistemul mecanic de sustinere are rolul de a asigura sustinerea 
rotorului conferindu-i un anumit numar de grade de libertate, asigurind 
fuctionarea sistemului de sustinere ca reazeme rigide sau elastice.

Pentru sistemele mecanice de sustinere cu mai multe grade de libertate 
rezulta mai multe frecvente de rezonanta. Frecventele de rezonanta ale sis-

J * J 1

temului trebuie sa fie in afara domeniului frecventelor de lucru, pentru toata 
gama de rotoare prevazute a se echilibra.

Se urmareste ca in domeniul frecventelor de lucru. coeficientii de inter-
1 •

influents b12 si ^21 sa fie mai redusi (ideal nuli) fata de cei de auto- 
inf luenta b^ si si de asemenea toti cei patru coeficienti sa aibe o 
variatie cit mai redusa in raport cu frecventa in acest domeniu. Se prevad 
dispozitive de fixare a rotorului de echilibrat si posibilitatea reglarii 
distantei intre reazeme pentru adaptarea la mai multe dimensiuni de rotoare.

Sistemul de antrenare asigura mentinerea rotorului de echilibrat la 
turatia de lucru cu fluctuatii cit mai scazute. Exists o larga diversitate de 
solutii: un ax de antrenare cuplat cu rotorul de echilibrat printr-un cuplaj 
cardanic sau alt tip de cuplaj, antrenare prin curea, antrenare cu jet de aer 
comprimat sau antrenare electrica proprie (ca de exemplu in cazul giromotoare- 
lor electrice). Cu exceptia antrenarii electrice proprii celelalte sisteme de 
antrenare introduc erori datorate unor imperfection! mecanice (nealinierea 
perfects intre axul de antrenare si axul rotorului de echilibrat) care conduc 
la aparitia unor forte ce se comporta ca si cele generate de dezechilibru. Se 
impune ca aceste erori sa fie sub anumite limite admisibile.

In majoritatea cazurilor sistemul mecanic de sustinere este astfel conce- 
put incit sa asigure miscarea lagarelor sub actiunea proiectiilor fortelor

11
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centrifuge generate de dezechilbrul rotorului de echilibrat, intr-un plan care 
contine axa de rotatie a acestuia, de obicei planul orizontal. Rezulta ca cele 
doua lagare ee vor misca in plan orizontal pe doua directii perpendiculare pe 
axa de rotatie sub actiunea proiectiilor fortelor centrifuge pe aceste 
directii. Pentru determinarea fortelor datorate dezechilibrului este deci 
suficient sa se masoare vibratiile lagarelor pe directiile considerate. In 
acest scop se utilizeaza traductoare de masurare.

Fig. 1.4 Structure unei masini de echilibrat

In cazul lucrului la frecvente sub frecventele de rezonanta (reazeme
V 9 >

rigide) se utilizeaza traductoare de forta care furnizeaza direct semnale 
electrice proportionale cu fortele care actioneaza asupra lagarelor. Daca se 
lucreaza in regim de lagare elastice, fortele puse in joc sint reduse si de 
aceea se folosesc traductoare de viteza, de deplasare sau mai rar de 
acceleratie. Cele mai utilizate sint traductoarele de viteza care asigura 
sensibilitati suficient de ridicate in domeniul de freeventa 8CR-1000 Hz si o

> * * 

impedanta mecanica redusa.
Daca se noteaza cu si k2 factorii de transfer ai celor doua traduct

oare, respectiv cu v* si v2 semnalele electrice de la iesirile acestora, din 
relatiile (1.9) rezulta:

V1 = kl 1 ml + (1.10.a)

v2 - + b22m2) (l.lO.b)

Marimile ai2=^1^12> a21=^2^21 a22“^2^22 sint coeficientii de 
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influent? globali corespunzatori intregului sistem rotor-reazeme-traductoare 
si au avantajul cS includ ai factorii de transfer ai celor doua traductoare.

Determinarea argumentelor marimilor fazoriale v* si v2 implies existenta 
unui semnal de referinta de faza vr in stricta corelatie cu un reper fix 
marcat pe rotorul de echilibrat. Pentru generarea acestui semnal se utilizeaza 
in principiu doua solutii: 1) un generator electric avind rotorul cuplat 
solidar cu rotorul de echilibrat si care de regula furnizeaza doua semnale 
sinusoidale In cuadratura; 2) un traductor optic sau magnetic ce sesizeaza un 
reper fix de pe rotor. Prims solutie poate fi aplicata numai in cazul rotoare- 
lor antrenate printr-un ax de antrenare ai prezinta dezavantajul introducerii 
unui dezechilibru suplimentar. Din aceste motive a doua solutie, ce elimina 
total cuplajul mecanic cu rotorul de echilibrat, este mai larg raspindita, 
fiind in unele cazuri (de exemplu giromotoare electrice) singura aplicabila.

1.5 Eficienta procesului de echilibrare
Procesul de echilibrare al unui rotor reprezinta totalitatea operatiilor 

necesare pentru scaderea dezechilibrului acestuia sub limita prescrisa de 
proiectant si este constituit din mai multe cicluri de echilibrare. Un ciclu 
de echilibrare cuprinde totalitatea operatiilor necesare pentru masurarea 
dezechilibrului rotorului si corectiei acestuia prin adaugarea (indepartarea) 
maselor de corectie.>

Considerind dezechilibrul exprimat sub forma data de relatia (1.4), 
notind cu ep+1 dezechilibrul rotorului de echilibrat la sfirsitul celui de al 
p-lea ciclu de echilibrare, marimea:

E(p) = ep~eptl , p=O,l,... (1.11)
eP

defineste eficienta de echilibrare a ciclului p. Valoarea E(p)=0 corespunde 
cazului cind nu s-a produs nici o scadere a dezechilibrului; E(p)=l reprezinta 
cazul ideal cind dezechilibrul a fost total indepartat in decursul unui ciclu 
de echilibrare; daca E(p)<0 procesul de echilibrare nu este convergent, reali- 
zarea unui ciclu de echilibrare conducind la cresterea dezechilibrului.*
Dezechilibrul obtinut la sfirsitul unui ciclu exprima de fapt rezultanta 
cumularii tuturor erorilor aferente operatiilor din ciclul considerat: 
masurarea dezechilibrului si realizarea corectiilor.Daca o reprezinta estima- 
’rea erorii relative globale,atunci:

E(p) < l-o (1.12)

Fiind date: dezechilibrul initial eo si rezidual e corespunzator in- 
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tregului procee de echilibrare, cunoscind eficieta medie a unui ciclu relativ 
la intrgul proces de echilibrare , se poate calcula numarul maxim de 
cicluri de echilibrare necesare:

In e - In eoPmai = -r-7^--- 7^ 0 < 1 (1-13)
Ind-^ed )

Marimea l/pmax ofera informattii privind viteza de convergenta a procesu- 
lui de echilibrare considerat. Se observa ca aceasta marime create pe masura 
ce eroarea globala aferenta unui ciclu este mai mica.

Eficienta de echilibrare impreuna cu dezechilibrul rezidual minim ce 
poate fi obtinut caracterizeaza performantele procesului de echilibrare.

1.6 Clase de echilibrare
Dezechilibrul rotorului la sfirsitul procesului de echilibrare se numeste 

dezechilibru rezidual. Pentru fiecare categorie de rotoare in parte se sta- 
bileste dezechilibrul rezidual acceptabil, depinzind de turatia de lucru, masa 
rotorului precum si de performantele impuse instalatiei in care acesta esta 
incorporat. Este evident ca aceasta valoare rezulta ca urmare a unui compromis 
Intre valoarea scazuta a dezechilibrului rezidual si eforturile tehnico-econo- 
mice reclamate. Din acest punct de vedere rotoarele rigide sint clasificate in 
clase de echilibrare prevazute de standarde.

In prezent este unanim acceptat standardul ISO 1940/1974 "Calitatea 
echilibrarii rotoarelor rigide" care prevede sase clase de calitate [53]: G 
40; G 16; G 6,3; G 2,5; G 1; G 0,4. Fiecare clasa de echilibrare se carac
terizeaza prin produsul ew=constant, unde e [ym] este dezechilibrul rezidual 
admis iar w [rad/s] viteza unghiulara de rotatie la care functioneaza roto
rul. Indicele de clasa normeaza dezechilibrul rezidual maxim admisibil e 
exprimat in pm la turatia de 9500 rot/min.

Cele mai ridicate pretentii privind calitatea echilibrarii sint impuse in 
cadrul claselor G 1 si G 0,4. Acestea se refera la:*
G 1: motoare pentru pick-up, casetofoane, magnetofoane; motoare pentru masini 
de polizat, micromotoare electrice pentru aplicatii Speciale.
G 0,4: diacuri si rotoare pentru polizoare de precizie; giroscoape.

Pentru obtinerea valorilor standardizate prevazute in cazul claselor 
G 1 sau G 0,4 sint necesare anumite precautiuni speciale. De exemplu, un 
rotor ce trebuie echilibrat conform clasei G 0,4 pentru turatia de 6000 
rot/min, trebuie sa aiba excentricitatea centrului de masa mai mica decit 0,63 
um. Aceasta limita impune precizia de prelucrare a tuturor reperelor mecanice 
si a diferitelor subansamble ce compun rotorul, lagarele si port-lagarele 
ansamblului considerat.
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Pentru clasele de echilibrare superioare clasei G 1 inclusiv, rotorul 
trebuie sa fie montat pe lagarele proprii pe masina de echilibrat. In cazul 
clasei G 0,4 rotorul trebuie antrenat cu sistemul propriu de antrenare (cel 
utilizat in conditii normale de functionare) astfel ca factorii de influenta 
datorati unor efecte electrice sau aerodinamice sa fie reproductibill. Astfel 
giromotoarele electrice sint rotite prin sistemul propriu de antrenare, iar 
paletele de turbine prin jet de aer comprimat.
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CAP. 2. PARTICULARITATI SPECIFICE ECHILIBRARII
GIROMOTOARELOR ELECTRICE

2.1 Factor! care rid lea* dificultatea echilibrarii 
giromotoarelor electrice.

In cazul echilibrarii dinamice a giromotoarelor electrice exista o serie 
de particularitati specifice care decurg din urmatoarele considerente 
[1],[2],[3],[4] :
1. giromotoarele electrice trebuie echilibrate conform cerintelor claaei GO,4
2. masa si dimensiunile rotorului au valori scazute iar turatia acestuia

9 I

valori ridicate
3. corectia dezechilibrului se realizeaza prin indepartare de material, in 
majoritatea cazurilor prin practicarea unor gauri in rotor.

Toti factorii enumerati mai sus contribuie la sporirea dificultatilor 
ridicate de procesul de echilibrare a giromotoarelor, acesta fiind unanim 
cosiderat cel mai performant comparativ cu echilibrarea altor tipuri de ro- 
toare rigide.

Modificarile in sensul imbunatatiri performantelor procesului de echi
librare din punctul de vedere al unui singur factor trebuie reevaluate tinind 
cont de infuentele celorlalti factori in noile conditii.

2.1.1 Cerintele clasei G 0,4. Cerintele corespunzatoare clasei de echili
brare G 0,4 sint cele mai severe [53]. De exemplu un girommotor care are 
turatia nominala 60.000 rot/min trebuie sa prezinte un dezechilibru rezidual 
care sa nu depaseasca valoarea e=0,063 pm. Daca masa rotorului este M=100 g si 
diametrul sau 2r=31,5 mm conform relatiei (1.4) rezulta o masa de dezechilibru 
admisibila m-0,2 mg pentru fiecare plan de corectie.

Datorita tolerantelor si imperfectiunilor de fabricatie, dezechilibrul 
initial al unui astfel de giromotor poate atinge valori de pina la 63-?100 pm, 
adica de aproximativ 1000 ori mai mare decit cel rezidual.

Teoretic, ar fi posibil sa se realizeze echilibrarea giromotorului prin 
doua gauri de echilibrare. Aceasta ar insemna posibilitatea determinarii si 
indepartarii masei de dezechilibru de 2 g, din exemplul de mai sus, cu o 
eroare globala mai mica decit 0,2 mg adica 0,1 %. Acesta performanta este 
practic imposibil de atins, valorile uzuale obtinute [1], [4] fiind 6-^20 %.
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Privita global, echilibrarea giromotorului din exemplul considerat, 
presupune posibilitatea de a controla distributia de masa a rotorului in jurul 
axei de rotatie la nivelul de aproximativ 2 ppm din masa acestuia.

In numeroase cazuri giromotoarele trebuiesc echilibrate la un dezechili
bru rezidual mai redus chiar decit cel rezultat din prescriptiile clasei G 
0,4. Acestea au caracter orientativ [1],[3],[53],[55], dezechilibrul rezidual 
admis fiind stabilit de catre proiectantul instalatiei giroscopice in fuctie 
de [58],[59],[60], deriva maxim admisibila a axei de rotatie si alti para- 
metrii ai instalatiei respective.

Aceate cerinte impun performante deosebite atit pentru sistemul mecanic 
de reazeme mobile, traductoarele de masurare, aparatul pentru masurarea 
dezechilibrului cit si componentelor instalatiei tehnologice pentru 
IndepSrtarea acestora.

2.1.2 Flasa si diaensiunile rotorului. Turatia de lucru. Masa rotorului 
9 9

giromotoarelor este cuprinsa [60] intre 50-1000 g. Tendinta actuals este de a 
reduce masa si dimensiunile instalatiilor giroscopice fara diminuarea perfor- 
mantelor. Acesta inseamna reducerea gabaritului giromotoarelor in conditiile 
pastrarii momentului cinetic al rotorului constant [59], astfel ca mase.de 50- 
150 g si turatii nominale de 60.000-95.000 rot/min au devenit in prezent 
uzuale.

Masa redusa a rotorului implica utilizarea unui sistem mecanic cu reazeme 
elastice (sistemul lucreaza deasupra frecventelor de rezonanta) pentru a 
asigura sensibilitatea necesara. Masa intregii parti mobile a sistemului 
mecanic de sustinere trebuie sa fie cit mai mica si in consecinta, pentru a 
rezulta frecvente de rezonanta reduse, constantele elastice pe directia de 
masurare a vibratiilor vor rezulta mici.

Aceasta conditie impune utilizarea unor traductoare de masurare care sa 
infuenteze neglijabil sistemul reazemelor elastice. Deci cuplul antagonist 
introdus de traductoare pe directia lor de sensibilitate maxima trebuie sa fie 
cit mai redus in conditiile in care sensibilitatea acestora se doreste sa fie p I
cit mai mare. Aceste doua conditi sint dificil de indeplinit simultan.

Turatia nominala ridicata a giromotoarelor conduce la problems tura- 
tiilor la care se relizeaza echilibrarea. In general este de dorit ca aceasta 
operatie sa aiba loc la turatii cit mai mari pentru a obtine sensibilitati cit 
mai ridicate.

Totusi initierea procesului de echilibrare nu este posibila decit la 
turatii joase astfel incit fortele centrifuge datorate dezechilibrului initial 
sa nu depaseasca sarcinile maxim admisibile in lagarele giromotorului [59], In 
consecinta echipamentul de echilibrare trebuie sa asigure un domeniu larg de 
frecvente de lucru.

9
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2.1.3 Corectia dezechilibrului. 0 alta consecinta a valorilor reduse a * 9
masei si dimensiunilor rotorului este legata de corectia dezechilibrului.

In majoritatea cazurilor, corectia este realizata prin gaurire. Masa 
indepartata depinde de densitatea materialului rotorului si volumul gaurii 
relizate. Acesta este in general format dintr-un con si un cilindru, depinzind 
de diametral burghiului 2rb, unghiul de ascutire 2a si adincimea de gaurire h. 
Este necesar un control foarte riguros al adincimii de gaurire si al pozitiei 
unghiulare la care se gaureste.Datorita masei reduse a rotorului adincimile de 
gaurire minime rezulta de ordinul 0,1 mm, dificil de controlat. Deasemenea 
masa Indepartata depinde neliniar de adincimea h datorita portiunii conice. In 
[61], autorul a calculat erorile care afecteza masa indepartata in functie- de 
erorile aferente marimilor h, rb, a si pozitiei unghiulare fl fata de reperul 
fix de pe rotor.

Din analiza efectuata rezulta ca erorile corespunzatoare gaurilor "mici" 
(avind doar portiune conica) sint indeosebi determinate de erorile mSrimilor h 
si a, fiind de 2-?3 ori mai mari decit in cazul gaurilor "mari" (avind si 
portiune cilindrica). Eroarea relativS aferenta masei indepSrtate rezulta 
cuprinsa intre 10^-30 % pentru 0,2<h<0,8 mm,Ah=±20um,/\rb=±20 pm si Aa=±2,5°. 
La aceasta se adauga si eroarea de pozitionare avind valori intre 4^6 % 
pentru AB cuprins intre 2,5-?3°. Valorile cosiderate In calcul sint uzuale 
pentru mijloacele tehnice de masurare a adincimii de gaurire, a unghiului de 
ascutire al burghiului si a pozitiei unghiulare [1]. Aceasta ultima marime 
necesita dispozitive speciale, complicate ce permit rotirea giromotorului cu 
un unghi dat si realizarea gauriri fara a scoate giromotorul din dispozitiv. 
Datorita dimensiunilor reduse ale rotorului, aceasta operatie este deosebit de 
dificila.

Pentru eliminarea operatiei de masurare a pozitiei unghiu lare de gaurire 
si a dispozitivului aferent, autorul a propus [62] realizarea gaurilor de 
echilibrare la pozitii unghiulare prestabilite, marcate pe rotor in cursul 
procesului de fabricatie a acestuia. Conform solutiei propuse, indepartarea 
unei mase la o anumita pozitie unghiulara se inlocuieste cu realizarea a doua 
gauri la pozitiile prestabilite adiacente astfel Incit rezultanta fortelor 
centrifuge create de acestea sa fie egala cu forta centrifuga corespunzatoare 
masei de dezechilibru considerate. Probabilitatea ca la aceeasi pozitie ungiu- 
lara sa fie realizate mai multe gauri de echilibrare este ridicata rezultind 
micsorarea pe ansamblu a numarului de gSuri cu volum dependent de portiunea 
conica. Se asigura in acest fel micsorarea erorilor corespunzatoare operatiei 
de corectie a dezechilibrului si simplificarea acesteia.

In realizarile mai recente, corectia dezechilibrului se obtine prin 
IndepSrtare de masa ca urmare a volatilizarii materialului rotorului sub 
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actiunea unor fascicule laser [63] sau fascicule de electron! [64]. Datorita 
functionSrii in impulsuri se obtine o rezolutie foarte fina de control al 
masei indepartate. Cu toate ca asigura o productivitate ridicata si erori 
globale mici, aceste metode implies, o complexitate si costuri exagerat de mari 
care nu se justifies decit in cazuri deosebite.
In orice caz, aceste metode nu solutioneza decit operatia de corectie a 
dezechilibrului cu eforturi tehnico-economice foarte ridicate, problems 
masurarii dezechilibrului raminind in continuare deschisa. Aceasta problema 
constituie principalul obiect al lucrarii de fata.

2.2 Sisteaul aecanic al reazeaelor aobile.
Din cele prezentate pina acum rezulta cerintele pe care trebuie sa le 

satisfaca sistemul mecanic din cadrul unui echipament de echilibrare a giro- 
motoarelor electrice: freevente de rezonanta inferioare freeventei minime de* , »
lucru; coeficienti de interinfluenta (a^, a2i ) cit mai redusi; coeficienti de 
autoinfluenta (a^, a22) cit mai mari si constant! in banda de freeventa de 
lucru; asigurarea montarii/demomontarii rapide a giromotorului de echilibrat, 
repetabilitatea pozitei rotorului fata de reazeme.

Exista a foarte larga diversitate de solutii [1],[2],[3],[4] care in- 
cearca sa satifaca cit mai deplin si cit mai multe din cerintele enumerate mai 
sus. Studiul analitic al acestor sisteme mecanice este laborios fiind posibil 
doar adoptind o serie de ipoteze simplificatoare, partial respectate in cazul 
sistemelor reale.

In [1] se analizeaza influents numarului de grade de libertate asupra 
perfomantelor sistenrului mecanic. Se demonstreza superioritatea sistemelor 
avind 6 grade de libertate in situatia in care rigiditatiile pe directiile 
axiala si verticals sint mult mai mari decit cea pe directia orizontala, 
ortogonala cu primele doua, in conditiile unor amortizari neglijabile. 
Directia orizontala este perpendiculars pe axa de rotatie a giromotorului 
(directia axiala) si coincide cu directia de sensibilitate maxima a traduct- 
oarelor de masurare.

0 solutie constructiva concrete este prezentata in [65] impreuna cu 
analiza comportarii dinamice considerind giromotorul de echilibrat montat 
intr-un cadru metalic cu rol de interfata mecanica. Acest cadru poate fi 
tehnologic, special pentru echilibrare sau chiar cadrul utilizat pentru monta- 
rea giromotorului in instalatia giroscopica pentru care este destinat. Rezul- 
tatele experimentale sint apropiate de cele obtinute analitic.

In studiile analitice mentionate mai sus precum si in altele similare se 
urmareste rezolvarea problemei "separarii planelor de echilibrare" adica 
minimizarea sau chiar anularea coeficientlor de interinfluenta ai sistemului 
mecanic. In cazul cind coeficienti! de interinfluenta sint neglijabili fata de 
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cei de autoinfluenta, determinarea maselor de dezechilibru presupune rezolva- 
rea sistemlui de patru ecuatii liniare (1.10). Pentru a evita aceste operatii, 
se urmareste anularea efectului masei de dezechilibru dintr-un plan de echili- 
brare asupra miscarii lagarului corespunzator celuilalt plan. Astfel In primul 
studiu [1], se urmareste determinarea distantei, pe directie axiala, fata de 
central de masa al giromotorului la care sa se plaseze traductoarele de 
masurare pentru anularea interinfluentei intre plane. In al doilea caz [65] se 
cauta valorile frecventei de rotatie a rotorului de echilibrat la care coefi- 
cientii de interinfluenta se anuleaza.

» f

Comportarea sistemelor reale este diferita de cea a modelelor teoretice, 
astfel ca prin aplicarea metodelor amintite se obtine doar o reducere insufi- 
cienta a efectului de interin fluenta. Un alt dezavantaj al acestor solutii 
este datorat caracteralui lor particular, si in consecinta aplicabil doar 
anumitor tipuri de rotoare, in conditii deosebit de restrictive.

0 altS problema deosebit de importanta in cadrul proiectarii sistemului 
mecanic al unui echipament de echilibrare este alegerea si dimensionarea 
elementului elastic. Acest element trebuie sa asigure constante elastice 
diferite pe cele trei directii principals: axiala, verticals si orizontala. 
Cel mai des este utilizat ca elemment elastic o lamela din otel solicitata la 
intindere de forta de greutate a rotorului si a rezemelor acestuia. Acest 
element este analizat in [3] rezultind o comportare buna in cazul rotoarelor 
relativ mari.

In cazul rotoarelor cu mase sub 400 g utilizarea ecestui element elastic 
este limitata de dificultatea de asigura valori scazute pentru frecventele de 
rezonanta. In acest scop trebuie marita lungimea lamelei pentru a micsora 
constanta elastica pe directia orizontala. AceIasi efect se obtine prin 
micsorarea grosimii lamelei. In ambele cazuri se favorizeaza modurile 
oscilatie de ordin superior avind frecvente proprii in domeniul de interes.

Sistemul mecanic prezentat in [65] utilizeaza ca element elastic un inel 
din sirmS de otel. Pe HngA simplitate constructive, elemetul elastic inelar 
asigura rapoarte avantajoase intre constantele elastice pe cele trei directii. 
Proiectarea acestui element elastic este de asemenea simple [65]:
1. se alege diametral inelului in functie de diametral maxim al rotoarelor ce 
trebuie echilibrate; fie D valoarea aleasa pentru diametral inelului. Se 
calculeaza diametral d al slrmei de otel avind modulul de elasticitate E, din 
relatia:»

q PD2 
d = -----

\ E
(2.1) 
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unde P reprezinta masa tuturor elementelor sistemului mecanic ce trebuie 
sustinute, inclusiv giromotorul de echilibrat.
2. se calculeaza constantele elaatice pe directia orizontala Cj respectiv 
verticala C2 :

Edq
Ci — 0,95

Edq
c2 = 9 "77

(2.2.a)

(2.2.b)

3. ae determina experimental, pe baza raspunsului tranzitoriu al sistemului la 
semnal trepta, perioada oscilatiilor libere To si factorul de amortizare pe 
directie orizontala.

J

4. se verifies valoarea constantei elastice cj calculate anterior 
conform relatiei (2.2.a):

4
(2.3)

unde wo=2rc/To este pulsatia proprie corespunzatoare oscilatiilor de translatie 
pe directia orizontala iar M este masa sistemului de reazeme elastice.
5. ee calculeaza celelalte pulsatii proprii:

Mto =

"tv =

4cx I2

4c2F

(2.4)

(2.5)

corespunzatoare oscilatiilor in plan orizontal, de rotatie in Jurul axei 
verticals ce trece prin centrul de aimetrie al rotorului, 
oscilatiilor in plan vertical, de rotatie in jurul axei orizontale, 
culara pe axa de rotatie a rotorului, ce trece prin centrul sau de
Iy si Iz aint momentele de inertie ale sistemului mobil fata de axele definite 
anterior, iar 1 diatanta dintre centrul de aimetrie a rotorului ai planul de 

respectiv 
perpendi- 
simetrie.

rezemare.
Avantajul major al utilizarii acestui element elastic consta in posibili- 

tatea de a ajusta valoarea frecventelor proprii prin modificarea diametrului 
sirmei, fara a modifica geometria sistemului mecanic, deoarece raportul intre 
constantsle elastice cj ai c2 se pastreaza constant. Se pot astfel realiza mai 
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multe seturi de inele adaptate pentru diferite tipo-dimesiuni de giromotoare.
2.3 Separarea planetar de echilibrare.
Pentru determinare maselor de dezechilibru in vederea corectiei este*

necesar sa se rezolve sistemul de ecuatii (1.10). Daca a12=a2i=0 sistemul
(1.10) devine:

a22

Vi = c41 mi (2.6.a)

v2 - a22m2 (2.6.b)

si dupa calcule simple:

ml =
V1 

all
eJ‘(’>i-**n) (2.7.a)

m2 = v2 eJ(02-(#22) (2.7.b)

unde 0i 2 #11 22 sint argumentele marimilor complexe Vi 2 si 12
respectiv. Din relatiile (2.7) rezulta ca se pot determine masele de dezechi
libru mi , si pozitiile lor unghiulare 02-022 prin masurarea
amplitudinilor Vi, v2 si fazelor , 02 daca se cunosc marimile complexe 
aU» a22 ai ai2~a21 =0- acest caz aparatele care masoarS valorile amplitu
dinilor si a fazelor se pot etalona astfel incit sa afiseze direct masele de 
dezechilibru si pozitiile lor unghiulare. Aceasta situatie reprezinta un 
ideal, spre care tinde orice realizare in domeniul masinilor de echilibrat 
rotoare rigide.

Anu1area coeficientilor de interinfluenta nu se poate obtine numai pe 
seama sistemului mecanic de rezemare. In cazul giromotoarelor dificultatile 
sint sporite datorita cuplajului intre planele de echilibrare ca urmare a 
efectului giroscopic. In scopul anularii marimilor a12> a21 se utilizeaza asa 
numitele "dispozitive de rezolvare" [1],[3]. Acestea sint retele pasive care 
asigura insumarea ponderata a semnalelor de la cele doua traductoare.

Prin modificarea ponderilor se unnareste anularea semnalului de la 
iesirea dispozitivului de rezolvare, corespunzator planului de echilibrare in 
care dezechilibrul este nul. Apoi se repeta operatia pentru celalalt plan. 
Pentru ambele operatii se utilizeaza un rotor cu dezechilibru nul in planul 
considerat.

Inlocuind tensiunile de la iesirlle traductoarelor cu cele de la 
iesirlle dispozitivelor de rezolvare se obtine un sistem de ecuatii de forma 
(2.7).
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In majoritatea cazurilor dispozitivele de rezolvare aint retele rezistive 
aau inductive realizind ponderi reale. In acest fel conditia ai2=azi=0 nu 
poate fi riguroa satisfacuta. Un alt dezavantaj al utilizarii dispozitivelor 
de rezolvare apare datorita scaderii nivelului aemnalului de iesirea aceator 
dispozitive fata de nivelul de la iesirea traductoarelor. Rezulta in acest 
fel, o scadere drastica a sensibilitatii globale a intregului sistem reazeme 
mobile-traductoare-dispozitive de rezolvare.

In concluzie, dispozitivele de rezolvare nu reprezinta decit o solutie de 
compromis pentru evitarea utilizarii unui sistem de calcul numeric pentru 
rezolvarea ecuatiilor (1.10). In afara de o relative simplitate aceasta 
solutie are doar dezavantaje, utilizarea sa fiind din ce in ce mai restrinsa, 
la echipamente de echilibrare fara pretentii deosebite. In prezent s-a impus 
utilizarea sistemelor de calcul numerice, incluse sau nu in aparatul pentru 
masurarea dezechilibrului rotoarelor.

Pentru determinarea celor doua mase de dezechilibru se rezolva sistemul 
de patru ecuatii reale cu coeficienti reali, obtinut din (1.10) prin proiectia 
pe doua axe ortogonale:

allx-mlx " ally-mly + a12x-m2x “ a12y-“2y = vlx (2.8.a)
ally-mlx + al 1 x -mly + a12y-m2x + a12x-“Zy = vly (2.8.b)
a21x-mlx " a21y-mly + a22x-“Zx " a22y -“2/ ~ v2x (2.8.c)
a21y-mlx + a21x-mly + a22y-“Zx + a22x -“Zy = v2y (2.8.d) 

in care: &ik=alkx+Jal ky» ml=mlx+jmly ^^Ix+^ly’ l,k=l,2.
Pornind de la solutiile sistemului (2.8) miK, miy> “Zx» n>Zy» 3e calculeza 

marimile maselor de corectie si pozitiile unghiulare ale acestora:

mi x + mfy “2 + mgy (2.9.a)

©1 = arctg
mlx

©2 = arctg
“Zx

(2.9.b)

planelor e echilibrare se realizeaza prin calcul 
coeficientilor de infuenta la frecventa la care are

In acest mod separarea 
baza cunoasterii 
eohilibrarea. Determinarea acestor marimi se relizeaza printr-o operatie

pe
loc
de

etalonare.
2.4 Etalonarea aasinii de echilibrat Girosotoare etalon
Pentru determinarea coeficientilor de infuenta alk» l»k=l,2 este necesara
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o operatie de etalonare. In cazul utilizarii dispozitivelor de rezolvare, prin 
etalonare se urmSreste anularea coeficientilor de interinluenta si determina
rea celor de autoinfluenta. In cazul utilizarii unui sistem de calcul numeric 
toti acesti coeficienti sint detarminati. In aceasta situatie etalonarea se 

, f > » »

realizeaza astfel:
1. se atabileste turatia la care are loc etalonarea;
2. se roteste un giromotor avind acelasi tip cu cele pentru care urmeaza sa

J >

se etaloneze masina de echilibrat, la turatia prestabilita. Giromotorul utili- 
zat trebuie sa prezinte o buna stabilitate a parametrilor mecanici si nici un 
fel de defecte constructive;
3. se masoara fazorii vol, vo2 corespunzatori dezechilibrului initial al 
rotorului definit prin masele de dezechilibru nig!, ;
4. se realizeaza un dezechilibru cunoscut in planul de corectie 1 definit 
prin marimea complexa m^;
5. se masoara dezechilibrul rotorului rezultind marimile v11? v12
6. se readuce giromotorul in states initiala prin indepartatrea masei de 
dezechilibru m! si se relizeaza un dezechilibru cunoscut m2 in planul de 
corectie 2;
7. se masoara dezechilibrul rotorului rezultind marimile v21, v22
8. pe baza marimilor determinate anterior se calculeaza coeficientii de in- 
luenta la frecventa la care a avut loc etalonarea. Valorile astfel deter-

9 *

minate se inscriu in memorie la locatii corespunzatoare frecvente! la care s-a 
facut etalonarea si tipului giromotorului utilizat.

Pentru dezechilibrul initial are loc relatia:
f *

VO1 
vo2

all a12 “ol
a2j a22 mo 2

(2.10)

iar dupa pasul 4 acesta relatie devine:

V11 _ all a12 “bl + ml
a22 ®o2

(2.11)
. v12 . a21

Dupa realizarea dezechilibrului in planul 2, se poate serie:

V21 
v22

all
a21

a12 “ol
a22 L n'°2 + “2

(2.12)

Scazind ecuatiile (2.11) si (2.10) se obtine:

Vll-Vol all a12 mi

_ v12-vo2 _ a21 a22 0
(2.13)
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iar prin scSderea relatiilor (2.12) si (2.10) rezulta:

v21-vol

v22"vo2

Din ecuatia

aU

a21

a12

a22

0
m2

(2.14)

(1.13) se determine si aji -

ml

v12-vo2
a21--------------- (2.15)

iar din (2.14) a12 si *22 :

_ V21 " vol 
a12------------------□2

_ v22**vo2 
a22---------------

®2
(2.16)

Din analiza procedurii de etalonare si a relatiilor (2.15), (2.16), 
(2.17) si (2.18) rezulta conditiile necesare pentru minimizarea erorilor ce 
afecteza coeficientii de influenta:
- diferentele intre fazorii masurati sa fie comparabile cu fazorii termeni ai 
diferentei; in acest scop este necesar ca, pe de-o parte, dezechilibrul

I

initial al rotorului sa fie cit mai mic si pe de-alta parte, dezechilibrul 
introdus prin masa mi (m2) sa fie cit mai mare. Erori minime se obtin daca 
dezechilibrul initial este nul.
- masele de etalonare mt si m2 trebuie cunoscute cu erori minime ca marime si 
pozitie unghiulara: distanta fata de axa de rotatie este bine precizata de 
catre proiectantul rotorului si in decursul procesului de etalonare si echili- 
brare, masele de corectie se plaseaza intotdeauna la aceeasi dist.anta fata de 
axa. Din acest motiv nu se recomanda realizarea etalonarii prin gauri de 
etalonare deorece, dupa cum s-a arStat (v. 2.1.3), In acest fel se introduc 
erori importante, aferente maselor indepartate si in plus, este deosebit de 
dificil sa se restabileascS dezechilibrul initial dupa prima gaura de etalo
nare. Aceste considerente impun utilizare giromotoarelor etalon [1].

Un giromotor etalon este special destinat operatiei de etalonare. Acesta 
este realizat pornind de la un exemplar de serie fara defecte contructive, 
prevazut cu gSuri filetate situate la pozitii unghiulare precis determinate, 
de regulS uniform distribuite pe circumferinta rotorului. Gaurile sint plasate 
in planele de corectie impuse de proiectant.

Acest giromotor este echilibrat pe o instalatie de inalta performanta si 
apoi supus unui tratament termic de imbatrinire pentru a-i confer! o cit mai 
buna stabilitate a parametrilor mecanici [1].
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In gaurile filetate se pot introduce stifturi filetate cu masa cunoscuta 
cu erori minime, prin cintarire cu o balanta de precizie. Cu un astfel de 
giromotor etalon si un set de stifturi filetate calibrate, se pot realiza 
dezechilibre cunoscute cu precizie corespunzatoare, in scopul etalonarii sau 
verificarii performantelor instatiilor de echilibrare.
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CAP.3 APARATE PENTRU MASURAREA DEZECHILIBRULUI
ROTOARELOR RIGIDE

3.1. Introducere.
Rotorul de echilibrat impreuna cu rama de echilibrare, reazemele elastice 

si traductoarele de vibratii alcatuiesc un sistem mecanic avind p grade de 
libertate (1< p <6).

In cazul rotirii rotorului in jurul axei sale, asupra sistemului vor 
actiona fortele centrifuge corespunzatoare maselor de dezechilibru. Raspunsul 
sistemului la aceasta excitatie va determina aparitia unor semnale electrice 
la iesirile celor doua traductoare de vibratii, proportionale cu viteza de 
deplasare a sistemului pe directia de sensibilitate maxima a traductoarelor. 
In cazul ideal, sistemul descris furnizeaza la iesirile celor doua traductoare 
tensiuni sinusoidale avind frecventa egala cu frecventa de rotatie a rotoru
lui, amplitudinea proportionala cu marimea dezechilibrului din planul cel mai 
apropiat de traductoare si faza egala cu pozitia unghiulara a masei de 
dezechilibru din planul considerat. Sistemele reale difera de cel ideal. 
Astfel lagarele pe rulmenti, imperfectiuni constructive ale sistemului meca- 
canic de suspensie elastica, interactiunile intre diferitele parti ale siste
mului mecanic, caracteristica de frecventa a sistemului mecanic si alti

» f >

factori determina ca semnalele generate de traductoarele de vibratii sa 
contina armonici si zgomote suprapuse, iar amplitudinea si faza armonicii 
fundamentale sa difere fata de cazul ideal.

Din considerentele enumerate mai sus rezulta cerintele pe care trebuie sa 
le satisfaca un aparat pentru a permite masurarea dezechilibrului unui rotor 
rigid CU- Un astfel de aparat trebuie sa asigure :
1- extragerea semnalului corespunzator armonicii fundamntale din semnalul 
provenit de la traductoarele de vibratii;
2- masurarea amplitudinii si fazei armonicii fundamentale;
3- eliminarea influentei reciproce intre planele de corectie;
4- calculul marimii si pozitiei unghiulare a maselor de dezechilibru si 
afisarea in unitati de masura convenabile a corectiilor, pentru fiecare plan 
de corectie.

Exista un numar foarte mare de solutii posibile pentru realizarea acestor
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operatii. 0 incercare de claeificare a lor eate prezentata In [2] pentru 
echipamentele contemporane lucrarii.

3.2. Clasificarea aparatelor pentru ■3'surarea
vectorilor de dezechilibraru.

Criteriile de clasificare pot fi numeroase. Este convenabil insa sa se 
clasifice aparatele pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor dupa solutiile 
adoptate pentru realizarea celor patru operatii prezentate anterior. Rezulta 
urmatoarea clasificare propusa de autorul tezei :
1. Dupa modul de extragere a semnalului corespunzator armonicii fundamentale 
din semnalul provenit de la traductoarele de vibratii. Exista aparate care 
utilizeaza:

- filtru sincron
- filtru trece-banda acordabil
- filtru numeric

2. Dupa principiul de masurare al amplitudinii si fazei, aceste aparate se 
clasifica in aparate care utilizeazapentru masurare :

- filtru sincron
- detector sensibil la faza
- calcul numeric asupra semnalului esantionat.

3. In functie de metoda de eliminare a influentei intre planele de corectie, 
aparatele pentru determinarea dezechilibrului rotoarelor se pot clasifica In :

- aparate care utilizeaza dispozitive de rezolvare
- aparate care realizeaza separarea planelor prin calcul numeric.

4. Dupa modul de afisare a informatiei, se deosebesc aparate:
-cu afisaj analogic
-cu afisaj numeric
-cu afisare pe terminal video

Dupa cum va rezulta in continuare, nu toate combinatiile posibile ale 
solutiilor prezentate mai sus conduc la solutii globale eficiente tehnic si

* ’ I

economic. De exemplu, utilizarea filtrului sincron pentru filtrare impune 
principiul de masurare a amplitudinii si fazei, iar filtrarea numerica presu- 
pune esantionarea si conversia analog-numerica a semnalelor de intrare, urmata 
de prelucrari exclusiv numerice ale semnalelor achizitionate. Din aceste 
^motive se prezinta clteva exemple de aparate pentru masurarea dezechilibrului 
rotoarelor rigide, avind performante ridicate si care cunosc o larga 
raspindire putind fi considerate tipice.

In cele ce urmeaza, se noteaza cu Vj si v2 semnalele provenite de la 
traductoarele de vibratii si cu vr semnalul de referinta de faza obtinut de 
obicei de la un traductor optic care sesizeaza un reper marcat pe rotorul de 
echilibrat.
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3.3. Exeaple tipice de aparate pentru aSrsurarea
dezechilibrului rotoarelor rigide-

A) Aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide care utilizeaza 
dispozitive electrodinamice special e (vector-metre electrodinamice). Acest tip 
de aparat a cunoscut si cunoaste o larga raspindire datorata structurii sale 
relativ simple [1], [3], prezentata principial in fig. 3.1.

Semnalul vr de la traductorul optic, este prelucrat analogic pentru a 
obtine doua tensiuni triunghiulare simetrice avind aceeasi perioadS cu vr, 
fiind insa defazate Intre ele cu un sfert de perioada. Aceste seninale ux si Uy 
dupa ce sint amplificate de amplificatoarele AF, se aplica la bobinele fixe 
ale celor doua dispozitive electrodinamice speciale (vectormetre electrodinami 
ce) VEj si VE2. Acestea realizeaza masurarea si afisarea vectorilor de 
dezechilibru din cele doua plane de echilibrare.

Fig. 3.1 Aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor 
care utilizeaza vectormetre electrodinamice

Semnalele v1 si v2 provenite de la traductoarele de vibratii sint apli- 
cate la intrarile dispozitivelor de rezolvare [1] DRj si DR2. Aceste circuite 
sint In general, retele pasive care permit Ineumarea ponderata a tensiunilor 
Vi si v2 in scopul eliminarii influentei reciproce intre planele de echili
brare. Semnalele U5 si de la iesirile DR^ si DR2 sint amplificate de catre 
pre amplificatoarele PA]^, PA2 si amplificatoarele finale Aj, A2 fiind aplicate 
bobinelor mobile LAj, LA2 ale vectormetrelor electrodinamice VEi si VE2.
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Privit in ansamblu acest aparat poate fi considerat ca fiind format din 
trei pSrti diatincte care realizeaza urmatoarele functii:
- generarea celor doua semnale de referinta de faza uK si Uy defazate intre 
ele cu tt/2 (FI, DF, AF, F, I)
- eliminarea influentei intre plane si amplificarea semnalelor de la traduc- 
toarele de vibratii (DR, PA, A)
- masurarea si afisarea vectorilor de dezechilibru (VE).

Pentru obtinerea, celor doua semnale de referinta de faza se porneste de 
la impulsurile vr provenite de la traductorul optic (fig.3.2).

Fig. 3.2 Generarea analogies a semnalelor de referinta pentru 
vectormetrele electrodinamice

Acest aparat impune [3] ca reperu1 marcat pe rotorul de echilibrat sa se 
intinda pe jumatate din circumferinta aces tuia astfel incit vr sa fie un 
semnal dreptunghiular avind factorul de umplere 1/2. Semnalul vr, avind 
perioada Tr, este aplicat la intrarea formatorului de impulsuri FI obtinindu- 
se semnalul uj care este apoi integrat de integratorul Ij , tensiunea u2 de la 
iesirea acestuia constituind una din cele doua tensiuni de referinta de faza.

Prin detectarera trecerilor prin zero ale tensiunii u2 de catre formato- 
rul F se obtine u3, iar dupa integrare de catre integratorul I2, a doua refe
rinta de faza u<q. Exista [1], [6] si alte modalitati de obtinere a celor doua 
referinte, dar abaterile fata de metoda prezentata sint nesemnificative.

Eliminarea influentei intre planele de echilibrare cu ajutorul dispozi- 
tivelor de rezolvare se bazeaza pe ipoteza (partial verificata in practice)

30

BUPT



potrivit careia dezechilibrul dintr-un plan determine aparitia unor tensiuni 
in faza la iesirile celor doua traductoare de vibratii.

Utilizarea dispozitivelor de rezolvare, implica o scadere a sensibi- 
litatii intregului lant traductor-dispozitiv de rezolvare ceea ce impune o 
marine a amplificarii realizate de preamplificator si amplificatorul final. In 
unele variants ale acestui aparat intre preamplificator si amplificatorul 
final se intercaleaza un filtru trece-banda avind frecventa centrala si banda» r
de trecere comutabile manual.

Dispozitivele electrodinamice specials pentru masurarea vectorilor de 
dezechilibru au avut si mai au Inca o foarte largS utilizare in cadrul apa- 
ratelor pentru determinarea dezechilibrelor rotoarelor. Din punct de vedere 
constructiv exists o foarte mare diversitate de solutii [1], [4].

Principial toate se reduc la urmatoarea structural doua dispozitive 
electrodinamice ale caror bobine mobile antreneaza fiecare o oglindS. Cele 
doua oglinzi sint astfel dispuse spatial incit miscarea lor sa modifies 
pozitia unui spot luminos (refleetat succesiv de acestea) pe orizontala re- 
spectiv pe verticals. Prin bobinele fixe ale celor doua dispozitive electrodi
namice tree curenti sinusoidal!, defazati intre ei cu ir/2, adica:

irx = Ir sinwt (3.1.a)

iry = Ir coswt (3-l.b)

Daca prin cele doua bobine mobile trece acelasi curent :

i = I sin(wt+0) (3.2)

din teoria generala a dispozitivului electrodinamic [5] rezulta (considerind 
w0<<w, w0 fiind pulsatia proprie de rezonanta a dispozitivelor electrodina
mice) deviatiile celor doua dispozitive:

ax = KM Ir I cos0 (3.3.a)

I Oy - KyIrI sin0 (3.3.b)

Spotul luminos se deplaseaza pe un ecran circular. Distanta fata de centru si 
.unghiul fata de semiaxa pozitivS orizontala fiind:

A =\| Laa? + L2aJ tg6= —(3.4)
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unde L este distanta intre sistemul de oglinzi si ecranul circular. Daca Kx=l 
si K=LKxIr, relatiile (3.4) devin :

A=KI si 9=0 (3.5)

Prin urmare, pozitia spotului luminos pe ecranul circular permite citirea 
amplitudinii si fazei fazorului corespunzator curentului i dat de (3.2).

co SWt

Fig. 3.3 Schema echivalenta a unui vectormetru electrodinamic

Din cele aratate pina acum rezulta ca vectormetrului electrodinamic i se 
poate asocia schema echivalenta reprezentata in fig. 3.3. Schema echivalenta 
cuprinde: doua circuits multiplicatoare, doua filtre trece-jos si un dispozi- 
tiv de afisare in coordonate X-Y. Operatia de filtrare tip trece-jos rezulta 
[5] din caracteristidle dinamice ale dispozitivelor electrodinamice. Pulsatia I 
proprie de rezonanta se realizeaza constructiv mult mai joasa decit domeniul 
pulsatiilor de lucru al aparatului.

Datorita operatiei de multiplicare urmata de operatia de filtrare trece- 
jos si datorita utilizarii proiectiilor fazorului de intrare pentru determina
rea amplitudinii si fazei, vectormetrele prezentate sint echivalente fiecare 
cu o structure de filtru sincron.
Prin utilizarea lor se asigura filtrarea, masurarea amplitudinii si fazei si 
afisarea intr-o forma sugestiva a acestor marimi. Aceste observatii justified 
larga raspindire a acestui tip de aparat pentru aplicatiile de echilibrare.

In cazul schemei bloc din fig. 3.1 semnalele de referinta, din motive de 
simplificare a blocurilor de generare, sint semnale triunghiulare in locul 
undr semnale sinusoidale. Existenta armonicilor in spectrul semnalelor de 
referinta determine aparitia unor erori de modul si faza precum si scaderea 
performantelor privind filtrarea. 0 analiza detaliata a comportarii structurii 
filtru sincron este prezentata in cap. 5.

Daca erorle nu depasesc 5-?lo % si daca se utilizeaza o filtrare supli- 
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mentara, structure prezentata satisface cerintele aplicatiilor de uz general. 
Prin utilizarea unor semnale de referinta pur sinusoidale si a unor con- 
structii pretentioase pentru vectormetrele electrodinamice se obtin 
perfonnante mai ridicate [1] ce permit echilibrarea in clasa G 1 si chiar G 
04.
B) Avarate pentru masurarea dezechilibrului care utilizeaza filtru sincron 
electronic. In fig.3.4 este prezentata schema bloc a unui aparat descris in 
[6] si care apartine acestei categorii. Aparatul cuprinde un circuit PLL 
format dintr-un oscilator comandat in tensiune OCT, un comparator de faza CP 
si un divizor cu N.
9

2

'1

Fig. 3.4 Aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor 
care utilizeaza filtru sincron
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Aceasta configuratie realizeaza o schema clasica de circuit PLL cu multi- 
plicare, oscilatorul OCT fiind comandat sa oscileze pe o frecventa de N ori 
mai mare decit cea de la intrarea CP.

Impulsurile provenite de la traductorul optic de turatie vr, sint formate 
de catre circuital de formare CFI si aplicate buclei PLL. Cind bucla PLL este 
calata pe frecventa fr a semnalului vr, adica f0=fr, frecventa impulsurilor 
aplicate divizorului va fi N.fr. Numaratorul utilizat ca divizor, este in 
acelasi timp si numerator de adrese pentru doua memorii de tip ROM ce contin 
codurile numerice corespunzatoare a doua semnale sinusoidale in cuadratura, 
considerate in N puncte/perioada.

Fiecare esantion este reprezentat cu q biti, astfel ca in acelasi timp cu 
baleierea adreselor succesive ale memoriilor ROM, prin conversia numeric- 
analogica a codurilor memorate, se obtin semnalele sinusoidale in cuadratura. 
Conversia se realizeaza cu doua convertoare numeric-analogice cu multiplicare 
CNAM. Eliminarea armonicilor superioare care apar in spectrul semnalelor 
generate ae realizeaza prin filtrare trece-jos, obtinindu-se semnalele de 
referinta ux si Uy:

ux = VR coswt (3.6)

Uy = VR sinwt (3-7)

unde VR este tensiunea continua de referinta a celor doua convertoare numeric
analogice utilizate. Daca consideram fo=fr, atunci rezulta ca numaratorul de 
adrese va numara N impulsuri, avind frecventa Nfr, exact intr-o perioada 
Tr=l/fr, Rezulta deci ca:

w=2irfr (3,8)

Prin urmare toate blocurile enumerate realizeaza de fapt un generator de 
semnale sinusoidale in cuadratura avind aceeasi frecventa cu impulsurile vr 
provenite de la traductorul optic. Defazajul tensiunilor ux si Uy fata de 
semnalul vr este constant.

Semnalele Vj si v2 provenite de la traductoarele de vibratii, sint am- 
plificate si filtrate pentru limitarea benzii de frecventa a acestora, de 
catre circuits de prelucrare analogies CPA. Acestea asigura si adaptarea de 
impedanta. Semnalele rezultate sint aplicate la intrarile unor multiplicatoare 
analogice M care au la celelalte intrari semnalele ux respectiv Uy. Din spec
trul semnalului produs se selecteaza cu un filtru trece-jos componentele 
spectrale avind freevente foarte joase. In cazul ideal se doreste selectarea
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doar a componentei continue. Aceasta components corespunde armonicei avind 
aceeasi frecventa cu uM si Uy din semnalul vt sau v2. Cele doua multiplica
toare impreuna cu cele doua filtre trece-jos reprezinta o structura cunoscuta 
sub denumirea de filtru sincron [7], [8]. In unele aplicatii se doreste reface-

J J

rea componentei avind aceeasi frecventa cu semnalele de referinta u, 
cazul aplicatiei in discutie , se urmareste masurarea 
componentei fundamentale din spectrul semnalelor vj

Daca semnalul de intrare V] are expresia:

amplitudinii

v2-

Vj, -A1 sin(Wj t+0! )

la iesirile celor doua multiplicatoare se obtine:

uxvl= VrAj sinwt sinfwjt+02) (3.10.a)

Uyvi= VrAj coswt sintWit+0!) (3.1o.b)

Transformind produsele in sume, rezulta:

vRa1 rU^ = --— |_COs[ (Wj-W)t+0! ] - CQS[(W1+W)t+01 ] (3.11.a)

ai Uy. In 
si fazei

(3-9)

(3.11.b)

Relatiile (3.11) evidentiaza faptul ca prin filtrare de tip trece-jos cu 
un filtru avind pulsatia de taiere wc se vor selects acele components spec- 
trale ale semnalului produs corespunzatoare componentelor spectrale ale sem
nalelor Vi si v2 ale caror pulsatie indeplineste conditia:

|W1-w| < wc (3.12)

Daca semnalele provenite de la traductoarele de vibratii sint periodice 
avind perioada T=2tt/w si nu au suprapuse semnale perturbatoare de frecvente 
care sa satisfaca relatia (3.12), la iesirea filtrelor FTJ se vor obtine 
tensiuni continue avind valorile :

v V*A* . 
V1X= —coa01

v VrA1 • . 
vly= ---- sin0! (3.13.a)

v VrA1V2k= COS02
VrAiV2/ = -^lsin02 (3.13.b)
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Acestea se obtin din relatiile (3.11) in care s-a considerat =», apli- 
cate pentru ambele sesnale ?! si v2. Considerind semnalele v, si v? ca fazori. 
valorile V1M, Vly si V21, V2y reprezinta proiectiile acestor fazcri pe axeie 
de coordinate ortogonale definite de cat re semnalele de referinta de faza u. 
Si Uy. Valorile acestor proiectii sint convertite in coduri nunerice de n bizi 
de catre convertoarele analog-nunerice CAN. Rezultatul conversiei este 
transmis unui sis tea cu microprocesor yP care asigura comanda tuturor blocuri- 
lor aparatului, preluarea comenzilor de la operate nil si axisarea rezul- 
tatelor.

Pornind de la cele patru valori determinate, v: si v^, se pot calcula 
prin program amplitudinile Aj, A2 si fazele m:

Al = |-\) Vlr0!= arctg ——
V11

vly02= arctg —1-
V2i

(3.14.a'

(3.14.bl

Prinripalele avantaje ale acestei structuri datoreaza utilizarii 
'conversiei numeric-analogice pentru generarea tensiunilor de referinta u, ai 

, a filtrului sincron si a conversiei analog-numerica pentru obtinerea 
valorilor celor patru proiectii. Se asigura in acest fel o eficienta ridicata 
a filtrarii, un control riguros al defazajului intre cele doua referinte de 

, faza uM, Uy si independents acestuia fata de freeventa de lucru.
Utilizarea unui sistem cu microprocesor pentru coaanda blocurilor apara

tului si calcule numerice, permits eliminarea prin calcul a influentei intre 
plane, precum si a unor erori si neliniariati ale functiilor de transfer 
corespunzatoare blocurilor din lantul de prelucrare analogies. In acelasi timp 
tse creeaza posibilitatea automatizarii intregului proces de masurare.

Dezavantajele solutiei prezentate sint: complexitate relativ ridicata, 
^timpul de raspuns lung, care limiteaza performantele filtrului sincron, fluc- 
tuatiile frecventei de la iesirea circuitului PLL si banda de captura limitata 
a acestuia. 1 e circuitului PLL pentru ■iltiplicarea frecventei at

Itnrautatesc [13] o data cu cresterea factorului de multi pl icare N. Reducerea 
mce^tui factor determine insa cresterea continutului de armonici din spectral 

si Uy avind ca efect aparitia unor termeni de ordin superior in semnalul 
produs si deci eronarea rezultatului masurarii.
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C) Aparate__pentru__masurarea dezechilibrului care utilizeaza filtru trece- 
bandS ^i detector sensibil la faza. Un exemplu tipic pentru aceasta categorie 
de aparate este descris in [9] si prezentat sub forma de schema bloc simplifl
ea ta in fig. 3.5. Semnalul Vj de la traductorul de vibratii este amplificat de 
catre amplificatorul A si apoi filtrat de filtrul trece-banda FIB acordat pe 
frecventa de rotatie a rotorului de echilibrat.

* 9

Fiq. 3.5 Aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor care 
utilizeaza filtru trece-bandS si detector sensibil la faza

Semnalul filtrat u^ se aplica la intrarea detectorului sensibil la faza 
DSF care realizeaza redresarea bialternanta comandata prin intermediul comu- 
tatoarelor analogice Kx si Ky. Acestea sint actionate de catre semnalele de 

1 comanda ux si Uy. Aceste semnale sint obtinute pornind de la semnalul vr de 
referinta de faza care dupa ce a fost format de catre circuitul formator CFI 
comanda un multiplicator de frecventa MF care multiplica frecventa impulsuri- 
lor Uj. cu 4. Impulsurile de la iesirea inultiplicatorului MF sint folosite de 
catre generatorul semnalelor de comanda GSC pentru generarea semnalelor ux si 
Uy. Acestea sint semnale dreptunghiulare avind aceeasi frecventa cu semnalul 
vj, defazate intre ele cu un sfert de perioada.

Componenta continue a semnalelor de la iesirea DSF, obtinuta prin fil- 
trare de catre filtrele trece-jos FTJ este proportionala cu proiectia fazoru-

J »

lui uj pe cele doua axe de coordonate. Tensiunile continue Vlx si Vly 
obtinute la iesirlle celor doua FTJ sint transformate in coduri numerice de 
catre convertoare analog numerice CAN si comunicate prin intermediul circuitu- 
lui de interfata unui sistem cu microprocesor uP.
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Circuitul de interfata asigura si dialogul dintre sistemul pP si panoul 
frontal al aparatului. Schema prezentata asigura masurarea unui singur vector 
de dezechilibru. Prin adaugarea unui multiplexor analogic, lantul de masurare 
FTB, DSF, FTJ, CAN poate fi multiplexat in timp asigurind masurarea a doi 
vectori de dezechilibru. Dupa determinarea celor patru proiectii Vlx, V]y si 
V2x, ^2y urmeaza calculul numeric prin program a vectorilor de dezechilibru, a 
corectiilor necesare pentru echilibrare si afisarea acestor marimi.

Avantajele solutiei prezentate constau in simplificarea structurii 
circuitelor fata de solutia filtrului sincron. Datorita utilizarii DSF, facto- 
rul de multiplicare impus multiplicatorului de frecventa poate fi redus la 4 
ceea ce conduce la simplificarea acestui bloc si posibilitatea obtinerii unor 
performante mai ridicate. In general cerintele privind performantele filtrului 
trece-banda sint mai putin severe decit cele ale filtrului sincron deoarece 
detectorul sensibil la faza asigura rejectia totals a armonicelor pare exis- 
tente in spectrul semnalului vj.

Dezavantajele acestei structuri rezulta din necesitatea acordarii frec- 
ventei centrale a FTB pe frecventa semnalului vr, in intreg domeniul de lucru 
al aparatului. Abaterea frecventei centrale a FTB fata de frecventa semnalului 
Vj determina modificarea amplitudinii si fazei semnalului filtrat ceea ce 
conduce la aparitia unor erori suplimentare importante. Acest lucru impune 
limitarea valorii superioare a factorului de calitate a FTB limitind deci 
performantele privind filtrarea. In cazul fluctuatiilor frecventei semnalelor 
Vi si v2 FTB nu are capacitatea de a urmari aceste fluctuatii asa cum se 
intimpla in cazul filtrului sincron.

Aparate pentru masurarea dezechilibrului care utilizeaza achiaifria£1
prelucrarea numerica a semnalelor.Acest tip de aparat prezentat in fig. 3.6, 
este format [11], [12] dintr-un lant de prelucrare analogies a semnalelor vx 
si v2. In continuare semnalele sint esantionate, memorate si apoi convertite 
numeric si transferate in memoria unui sistem cu microprocesor. Pe baza 
esantioanelor achizitionate se pot calcula amplitudinile si fazele vectorilor 
de dezechilibru. Exista posibilitatea filtrarii numerice a semnalelor v1 si 
v2.

Tensiunile vj si v2 sint aplicate unor circuits de prelucrare analogies 
CPA, care inglobeaza preamplificatoare si filtre antialiere. Datorita faptului 
ca semnalele vj si v2 au niveluri reduse, trebuie sa fie mult amplificate 
pentru a putea ataca circuitul de esantionare si memorare si convertorul 
analog numeric. In fig. 3.6 s-a reprezentat solutia multiplexarii semnalelor 
la intrarea ansamblului CEM-CAN. Dupa conversie in cod nu meric de n biti, 
avind o frecventa de esantionare corelata cu frecventa semnalelor vj si v2, 
esantioanele sint memorate, sincron cu semnalul vr. Acest fapt creaza posibi-
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litatea determinarii fazei.

Fig. 3.6 Aparate pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor
care utilizeaza prelucrarea numerica a semnalelor

Exista numeroase metode de calcul numeric pentru estimarea amplitudinii 
si fazei componentei fundamentale a unui semnal periodic pe baza esantioanelor 
acestuia. Exista posibilitatea filtrarii numerice si a unor prelucrari nume- 
rice suplimentare care sa imbunatateasca performantele obtinute in estimare.

Principalele avantaje ale acestei structuri sint determinate de prelucra
rea numerica asupra semnalelor esantionate. Se obtin astfel performante ridi- 
cate privind filtrarea, reducerea zgomotului, largirea domeniului frecventelor 
de lucru precum si posibilitatea corectiei unor erori.

Un alt avantaj important, mai ales prin comparatie cu celelalte solutii 
prezentate, este dat de capacitatea aparatului de a lucra la frecvente foarte 
joase, de citiva Hz, avantaj important in cazul echilibrarii rotoarelor tur- 
binelor de mari dimensiuni care au turatii nominale foarte scazute.

Dintre dezavantajele solutiei prezentate se amintesc cele legate de 
lantul de prelucrare analogies a semnalelor vx si v2. Datorita nivelurilor 

’ scazute ale acestora, pretentiile impuse circuitelor de prelucrare analogies 
determine o complex!tate ridicata a acestor circuits astfel ca aceasta parte a 
aparatului poate deveni comparabila cu intregul lant de prelucrare existent in 
cazul solutiilor B sau C. In aceste conditii nu se mai justifica rezolvarea

1 ’

software a unor prelucrari ce pot fi realizate simplu cu circuits analogice. 
Din analiza globala a exemplelor prezentate se pot formula citeva 

concluzii importante :
a) aceste solutii pot fi caracterizate drept solutii exclusiv analo

gice (A), solutii exclusiv numerice (D) si solutii mixte
b) solutiile exclusiv analogice utilizeaza circuits analogice pentru 
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realizarea operatiilor de amplificare, filtrare, multiplicare ,afisaresi 
altele, aceste solutii prezinta simplitate si un bun raport performante/pret; 
performantele lor sint limitate si nu prezinta posibilitatea automatizarii 
procesului de masurare.

c) solutiile exclusiv numerice au o complex!tate foarte ridicata care 
in prezent nu se justifies prin performantele obtinute, nu exclud total prelu- 
crarea analogies a semnalelor, circuitele analogice avind o pondere comparabi- 
la cu cea existenta in cadrul solutiilor mixte; permit automatizarea completa 
a procesului de masurare.

d) solutiile mixte incearca sa imbine avantajele solutiilor exclusiv 
analogice sau numerice; existenta multor blocuri de prelucrare analogies ce 
pot fi comandate numeric determine ca in prezent aceste solutii sa fie prefe- 
rate, conducind la valori maxime ale raportului performante/pret; permit auto
matizarea procesului de masurare si corectia unor erori introduse de circu
itele analogice.

3.4. Noi solutii propuse de autor.
Datorita avantajelor pe care le prezinta, solutiile mixte sint preferate. 

In continuare sint prezentate mai multe structuri perfectionate de aparate 
pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide, propuse de autor si care 
apartin acestei categorii.

. Al___ Aparate__ pentru___ maaurarea dezechilibrului__ rotoarelor__care utilizeaza
multiplioator__ de freeventa numeric, filtru trece-banda comandat ^i convertor
analog-numeric cu dubla integrare.Acest aparat asigura masurarea amplitudinii 
si fazei celor doua semnale vj si v2 provenite de la traductoarele de 
vibratii; faza este considerate fata de aemnalul de referinta de faza vr 
Componentsle fazorilor v1 si v2 sint masurate utilizind un detector sensibil 
la faza care realizeaza redresarea monoalternanta comandata de semnale de 
comanda obtinute prin prelucrarea semnalului vr.

Schema bloc simplificata a acestui aparat este prezentata in fig. 3.7. 
Semnalele vj si v2 aplicate la intrarile aparatului sint amplificate de am- 

'plificatoarele de intrare AIj, AI2 care asigura si impedanta de intrare adap- 
tata la sursele de semnal.

Semnalul vr, este aplicat unui circuit numeric de multiplicare a frec- 
ventei MF. Acesta furnizeaza [16] la iesire impulsuri cu freeventa 16fr, fr 
fiind freeventa impulsurilor vr. Aparatul contine un amplificator cu cistig 
comandat numeric ACC. Amplificarea ACC este comandata cu un cod de 10 biti.

Semnalul de la iesirea ACC este filtrat de un filtru trece banda FTB de 
ordinul doi. Freeventa centrala f0 a KIB este co mandata cu 16 biti, iar 
factorul de calitate Q cu 2 biti. Dupa filtrare semnalul este aplicat la 
intrarea unui bloc care asigura redresarea comandata monoalternanta si conver-
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sia analog-numerica cu dubla integrare DSF-CAN. Si acest bloc functional este 
comandat numeric printr-un cod de 4 biti.9

Fig. 3.7 Aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor 
cu multiplicator de frecventa numeric, FTB, DSF si> >
CAN cu dubla integrare.

Intregului lant, format din ACC, FTB si DSF-CAN i se aplica unui din cele 
patru semnale Uj, U2, ut sau potentialul masei, prin intermediul unui multi
plexor analogic MUX comandat cu 2 biti . Semnalul u^ se obtine de la un gene
rator de semnal de test GST pornind de la impulsuri de frecventa 16fr si un 
semnal de sincronizare SINC.

Functionarea tuturor blocurilor aparatului este guvernata de catre un 
calculator care transmite codurile numerice de comanda prin intermediul cir- 
cuitelor de interfata CI asigurind citirea de catre calculator a informatiei 
privind frecventa, faza semnalului vr precum si rezultatul conversiei analog- 
numerice. Se remarca faptul ca toate blocurile functionale ale aparatului cu 
exceptia AI|, AI2 si GST sint comandate sau sint citite de catre calculator.

Functionarea este urmatoarea: in prima faza a mSsurarii multiplexors MUX 
ae afla in pozitia 1 iar la intrarea intregului lant de masurare se aplica un 
semnal test ut. Acest semnal ut este format folosind metoda prezentata in 
[13], pornind de la semnalul 16fr fumizat de circuitul numeric de multipli- 
-are a frecventei MF.

I

Datorita semnalului de sincronizare SINC generat de MF, faza semnalului 
sinusoidal de test ut este precis impusa fata de semnalul vr. Prin modul de 
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functionare, multiplicatorul MF asigura si masurarea perioadei semnalului vr; 
pe baza acestei informatii se poate calcula frecventa fr si pozitiona brut 
FTB, in jurul acestei frecvente. Masurind faza semnalului de la iesirea fil-* » 
trului FTB si cunoscind faza semnalului ut se realizeaza pozitionarea fina a 
frecventei centrale fo a FTB printr-o metoda de aproximatii succesive prezen- 
tata detaliat in [15]. Dupa reglarea filtrului FTB pe frecventa semnalelor v2 
si v2 se aplica la intrarea ACC semnalul Uj.

Se execute in continuare o subrutina de reglare a amplifi carii ACC 
astfel incit sa se exploateze la maxim rezolutia CAN, in acest fel rezultatul 
conversiei analog-numerice va fi un cod numeric apropiat de valoarea sa 
maxima.

Dupa reglarea amplificarii, se masoara amplitudinea si faza fazorului 
corespunzator semnalului vj. Cele doua proiectii ale acestui fazor se determi
ne acelasi lant de masurare, modificind semnalul de comanda a DSF. Functiona- 
rea in detaliu a DSF-CAN este prezentat in cap.6. Dupa masurarea fazorului , 
se masoara fazorul v2 in mod analog. In decursul masurarii pentru a putea 
corecta unele erori, este necesara aplicarea potentialului masei la intrarea 
lantului de masurare, pozitionind MUX in pozitia 4.

Dupa masurarea celor doi fazori Vj si v2 se pot determine prin calcul 
masele de corectie corespunzatoare fiecarui plan de echilibrare. Datorita 
faptului ca afisarea se realizeaza pe un monitor TV, nu exista nici o 
restrictie privind modul de afisare si unitatile de masura utilizate. 
Principalele avantaje ale acestui aparat sint :
- versatilitate deosebita, generate de faptul ca principalele blocuri ale 
aparatului sint comandate numeric de catre calculator
- automatizarea totala a procesului de masurare
- posibilitatea corectiei a numeroase erori de masurare
- prezentarea rezultatelor se realizeaza practic fara restrictii in ceea ce 
priveste forma si continutul.
B) Aparat pentru masurarea dezechilibrului giromotoarelor—electrice,—CiEfi 
utilizeaza un bloc pentru reelarea turafriei giromotorului. filtru—trece-banda 

cu frecvente fixe ^i convertor analog-numeric cu dubla__integrare ■ Aparatul
descris in continuare reprezinta o perfectionare a celui prezentat la pct. A. 
Imbunatatirile aduse rezulta din exploatarea aspectelor specifics privind 
echilibrarea giromotoarelor electrice. Astfel, turatia giromotoarelor elec
trice poate fi reglata cu performante ridicate in jurul unei valori prescrise. 
De aceea autorul propune solutia reglarii frecventei de rotatie a giromotoru
lui de echilibrat la o valoare egala cu frecventa centrala a FTB utilizat. 
Schema bloc a aparatului este prezentata in fig. 3.0.

Blocul multiplicator de frecventa MF si generatorul de semnal de test 
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sint inlocuite cu un singur bloc de reglare a turatiei BRT. Deasemenea fil
trul trece-bandS nu mai este comandat cu 16 biti pentru frecventa centrala si 
2 biti pentru factorul de calitate ci exista posibilitatea selectarii unei 
valori fixe a frecventei centrale din 8 valori posibile, printr-un cod de 3 
biti. Celelalte blocuri ale aparatului adica amplificatoarele de intrare AIt, 
Al2» multiplexorul analogic MUX amplificatorul cu cistig controlat ACC si 
blocul DSF-CAN ramin la fel ca in cazul aparatului de la pct.A), iar circuitul 
de interfata are o complex!tate mai redusa.

Fig. 3.0 Aparat pentru masurarea dezechilibrului care utilizeaza 
reglarea turatiei giromororului de echilibrat

Functionarea aparatului se desfasoara In mai multe etape:
- in prima etapa de la calculator prin intermediul circuitului de interfata se 
transmits blocului de reglare a turatiei BRT, prin intermediul cod de 8 biti, 
valoarea turatiei prescrise.
- se intra intr-o subrutina de reglare a turatiei giromotorului de echilibrat 
la valoarea prescrisa. Reglarea turatiei se face modificind parametrii 
marimilor sistemului de alimentare in functie de tipul giromotorului. De 
exemplu pentru un giromotor alternativ asincron se modified [17] amplitudinea 
si frecventa tensiunii de alimentare. Iesirea din subrutina de reglare a tura- 
tie! giromotorului se face In momentul cind turatia acestuia s-a stabilizat, 
iar abaterea fata de turatia prescrisa este sub o limita admisa. Filtrul 
:rece-banda a fost pozitionat pe frecventa prescrisa si deci dupa reglarea

. frecventei de rotatie a giromotorului,, filtrul FTB va fi acordat pe frecventa 
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semnalelor v^ si v2
- se mSsoara dupa acelasi algoritm ca cel prezentat la pct. A, fazorii vj ai 
v2 , circuitele de masurare. cu exceptia FTB, fiind similare cu cele prezen
tate anterior. Generatorul de semnal de test nu mai este necesar si nici

J

operatia de reglare a filtrului FT0. Pentru acordarea filtrului pe frecventa 
prescrisa s-a prevazut posibilitatea preluarii unui semnal dreptunghiular 
existent in cadrul BRT si avind frecventa prescrisa. In acest fel se poate 
acorda FTB in cursul fabricarii, verificarii periodice sau depanarii aparatu
lui fara a fi necesare aparate suplimentare.
Aparatul prezinta urmatoarele avantaje :
- asigura reglarea turatiei giromotorului de echilibrat (deci o functie in 
plus) in conditiile unei complex!tati mai scazute sau comparabile cu aparatul 
A)
- asigura reducerea drastica a erorilor datorate fluctuatiilor frecventei de 
rotatie a giromotorului
- asigura automatizarea procesului de masurare

elimina necesitatea acordarii filtrului trece-banda pe frecventa de 
rotatie a giromotorului de echilibrat.
QI__ Aparat pentru__masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide care utilizeaza
analiza Fourier a semnalelor de la traductoarele de vibrafrii. A treia solutie 

’ propusa de autor cauta sa acopere aplicatii privind echilibrarea rotoarelor 
. rigide intr-un domeniu mai extins de turatii, in special in domeniul
turatiilor joase si foarte joase. Structure simplificata a aparatului este 
prezentata in fig. 3.9 si contine amplificatoarele de intrare AIj si AI2 , un 
multiplexor analogic MUX si un filtru trece-jos FTJ urmat de amplificatorul cu 

' cistig comandat ACC. Semnalul de la iesirea ACC este aplicat la intrarea 
analogica a unui convertor numeric-analogic multiplicator CNAM avind intrarile 
•numerice comandate de datele existente intr-o memorie RAM.

Aceasta memorie este adresata de un numerator de adrese NA comandat cu 
impulsuri de tact avind frecventa egala cu un multiplu intreg al frecventei 
^semnalelor de intrare v^, v2, vr. Impulsurile de tact sint obtinute la iesirea 

multiplicatorului de frecventa MF. Tensiunea de iesire a CNAM este convertita 
analog-numeric de catre convertorul cu dubla integrare CAN. Principalele 
^blocuri ale aparatului sint interfatate prin circuitul de interfata CI la un 
calculator care guvemeaza functionarea intregii scheme.

Aparatul avind schema bloc din fig. 3.9 utilizeaza principiul de anali- 
,za Fourier pentru separarea si masurarea componentei fundamentale a semnalelor 
'V| si v2. Coordonatele rectangulare ale fazorilor corespunzatori componentelor 
fundamentale din semnalele Vj si v2 sint determinate pe baza relatiilor :

44

BUPT



T,

sinwrt dt (3.15.a)

T,

v- T Vj(t) coswrt dt , i=l,2 (3.15.b)

unde Tr este perioada semnalelor vj , v2 si vr iar wr=2rc/Tr

i J
o

o

* Fig, 3.9 Aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor 
care utilizeaza analiza Fourier a semnalelor de la 
traductoarele de vibratii

I

Pentru implementarea relatiilor (3.15) este necesar sa se realizeze 
.operatia de multiplicare a doua semnale si apoi integrarea semnalului produs. 
Este de asemenea necesar sa se genereze semnalele sinwrt si coswrt pornind 
de la semnalul vr(t) Solutia propusa se deosebeste de cea prezentata la pct. 
/3.3.B) (fig. 3.5) prin faptul ca operatiile de generare a semnalelor sin wrt, 
cos wrt si de multiplicare a lor cu vj^ 2(t) sint realizate simultan prin 

■ itilizarea CNAM in configuratia din fig. 3.10. In acest caz semnalul Vj(t) sau 
v2(t) este aplicat la intrarea VR a CNAM. Aceasta marime analogies este mul- 
;iplicata cu codul prezent la intrarea numerica a CNAM obtinindu-se la iesire 
i marime analogica conform relatiei :
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uies ~ Ncnam (3.16)

Rezulta ca Ncniim trebuie sa aproximeze o variatie de tip sinwrt respectiv 
co3Wrt. Valorile corespunzatoare unei unde ainuaoidale si cosinusoidale con-

V

siderate in P esantioane/perioada sint memorate in memoria RAM. In anumite 
conditii precizate la cap. 4, pct. 4.2.4 primele P-1 armonici ale semnalului 
generat sint nule, conducind la rejectia tennenilor corespunzatori din semna
lul produa.

Operatia de integrare a semnalului produs se realizeaza prin insasi 
procedure de conversie analog-numerica prin dubla integrare. Astfel uies ce 
reprezinta semnalul produs este integrat un interval de timp egal cu un multi- 
plu intreg al perioadei Tr. Rezulta ca la sfirsitul etapei de integrare a 
tensiunii ujes aflata la intrarea CAN, tensiunea de la bornele condensatorului 
de integrare este proportionala cu marimile vix,x, 1=1,2 date de relatiile 
(3-15).

In etapa de integrare a unei tensiuni de referinta acestor marimi le sint 
asociate coduri numerice proportionale, reprezentind rezultatul conversiei. 
Pentru obtinerea codurilor corespunzatoare celor patru marimi ce rezulta din 
relatiile (3.15) calculatorul comanda (in cadrul subrutinei de masurare) 
multiplexorul analogic MUX in pozitla 1 aplicind la intrarea filtrului FTJ 
semnalul vx amplificat de catre amplificatorul AIj. Acest bloc asigura si 
adaptarea impedantei de intrare la impedanta sursei de semnal. Filtrul trece- 
jos FTJ are o frecventa de taiere de 2-3 ori mai mare decit frecventa de lucru 
fr. Aceasta valoare este determinate sub forma unui cod de 20 biti prin insusi 
modul de functionare a multiplicatorului MF (cap.5).

Cunoscind fr, se comanda frecventa de taiere a filtrului FTJ care are 
rolul de a micsora nivelul componentelor din semnalul vj(v->) corespunzatoare 
rulmentilor si lagarelor rotorului de echilibrat. Aceste components armonice 
au frecventele egale cu un multiplu intreg al frecventei fundamentale 
(depinzind de numarul de bile) iar nivelul lor poate depasi amplitudinea 
fundament alei. In orice caz aceasta situatie apare in decursul procesului de 
echilibrare cind amplitudinea fundamentalei dependents de dezechilibru scade 
progresiv spre zero in timp ce semnalele generate de rulmenti se mentin prac- 
*tic constants.

DacA FTJ nu ar fi prezent, ar aparea fenomenul de limitare a semnalului 
La iesirea amplificatorului cu cistig comandat pentru valori ridicate ale 
amplificArii, impuse de nivelul scAzut al components! fundamentale. Se impune 
ieci micsorarea acestor components armonice astfel incit sa se poata utiliza 
intreaga rezolutie a CAN si pentru semnale de dezechilibru mici. Se evita 
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astfel aparitia fenomenului de limitare care genereaza erori de masurare. 
Modificarea amplitudinii si fazei componentsi fundamentale din semnalele Vj si 
v2 de catre FTJ nu introduce erori atit timp cit aceste modificari sint iden
tice pentru cele doua semnale. Din acest motiv FTJ a fost dispus pe calea 
comuna celor doua semnale de dezechilibru.

Tensiunea vj filtrata de FTJ si amplificata de ACC este aplicata la 
intrarea CNAM. In acelasi timp sincron cu semnalul vr, numaratorul de adrse NA 
este initializat, iar apoi acesta va numara impulsurile generate de multipli
es torul de freeventa MF. Aceste impulsuri subdivid perioada Tr corespunzatoare 
semnalelor V!, v2 si vr in P parti egale. Rezulta ca in fiecare perioada Tr, 
NA va baleia adresele corespunzatoare unei zone din memoria RAM avind P 
locatii. Exista doua astfel de zone de memorie.

In etapa de initializare a aparatului, calculatorul prin intermediul 
circuitului de interfata, a inserts valorile corespunzatoare functiilor sinx 
si cosx in cele doua zone de memorie, respectiv. Cele doua functii sint 
cosiderate in P puncte/perioada si reprezentate in cod complementul lui doi de 
16 biti.

Rezulta ca la intrarile numerice ale CNAM se aplica succesiv sincron cu 
impulsurile de la iesirea MF continutul locatiilor dintr-una din cele doua 
zone de memorie. Prin aplicarea la intrarile numerice ale CNAM a unor coduri 
cu variatie sinusoidala se obtine la iesirea convertorulul un semnal analogic 
proportional cu produsul vj(t) sinwrt.

Componenta continua a semnalului produs este liniar dependents de marimea 
Aj cos0^, Aj fiind amplitudinea componentsi fundamentale si 0j faza acestei 
components relativ la semnalul vr. Prin conversia analog-numerica cu dubla 
integrare realizata de CAN asupra semnalului produs se obtine un cod 
proportional cu marimea Aj cos0j. Analog, aplicind la intrarile numerice ale 
•CNAM coduri cu variatie cosinusoidala, in urma conversiei analog-numerice se 
va obtine un cod numeric proportional cu marimea A^ sin^j.

Se poate afirma ca marimile:

T,

vn= A] 0030!= J. sinwrt dt (3.17.a)

T.

vly= A] Oin0i= — J

a

coswrt dt (3.17.b)

reprezinta proiectiile fazorului Aj sin(wrt+01) pe axele de co._ordonate carte-
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ziene. Codurile numerice corespunzatoare marimilor vlx si vly sint introduse 
in memoria calculatorului si comparate cu domeniul maxim al CAN. In urma 
compararii se determina amplificarea a^ necesara pentru a obtine un cod cit 
mai apropiat de limita maxima a CNA.

Aceleasi operatii sint realizate pentru pozitia 4 a multiplexorului de 
intrare aplicind lantului de masurare semnalul v2. Se vor obtine proiectiile 
fazorului A2 sin(wrt+02), adica :

T.

v2x" A2 v2(t) sinwrt dt (3.18.a)
o 
T,

v2y= A2 sin^^ — v2(t) coswrt dt
Tr J

o
(3.18.b)

si amplificarea a2 necesara exploatarii intregii rezolutii a CNA. Se execute 
in continuare masurarea celor doua semnale si v2 utilizind valorile ai si 
a2 determinate anterior. Pe baza marimilor din relatiile (3.17) si (3.18) 
tinind seama de amplificarile aj, si a2, calculatorul determina marimile A^ , 
'A2, si 02 aP°i masele necesare pentru corectia dezechilibrului.

Structure aparatului din fig. 3.1o poate fi modificata astfel incit cele 
patru marimi scalare v1K, vly, v2x si v2y sa fie determinate simultan. In 
acest scop este necesar sa se completeze schema bloc cu doua cal identice 
pentru semnalele v^ si v2, care sa cuprinda FT J, ACC, doua CNAM si doua CAN 

* fiecare.
Datorita abilitatii multiplicatorului de frecventa MF de a urmari 

variatiile frecventei fr cu o intirziere de numai o perioada Tr si daca cele 
patru poriectii sint determinate simultan, mSsurarea dezechilibruluiu se poate 
realize chiar daca rotorul de echilibrat se afl5 in regim de accelerare sau
i
decelerare.

, Aceasta proprietate reprezinta un avantaj important, reducind drastic 
timpul necesar pentru echilibrare. Se elimina timpul aferent procesului tran- 
zitoriu necesar pentru ca turatia rotorului sa atinga valoarea de regim perma
nent.

Avantajul devine major in cazul rotoarelor de dimensiuni mari si foarte 
marl pentru care timpul de accelerare este foarte lung. In cazul rotoarelor de 
'iimenslunl mici (pina la 2 kg) timpul de accelerare nu are valori atit de mari 
incit sa se justifice masurarea dezechilibrului in timpul regimului de accel
erare (decelerare). In aceste cazuri schema bloc poate fi redusa la cea 
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prezentata in fig. 3.10, iar masurarea are loc in regim permanent dupa ce 
turatia rotorului s-a stabilizat.

J

Solutia in discutie, face parte din solutiile mixte analogice si nume
rice. Rezulta ca exista mai multe tipuri de erori ale blbcurilor analogice din 
fig. 3.10 care sint eliminate total sau partial de catre calculator. Erorile 
de cistig si neliniaritate ale CNAM sint eliminate utilizind urmatoarea pro
cedure:
-se aplica la intrarea lantului de masurare, o tensiune continue de referinta 
VREF; se stabileste amplificarea ACC, a=l si se aplica codul maxim la 
intrarile CNAM; se masoara prin intermediul CAN valoarea tensiunii de la 
iesirea CNAM.

J

-se calculeaza cele P valori ale functiei sinusoidale avind amplitudinea egala 
cu valoarea masurata anterior. In continuare prin incercari succesive conduse 
de catre calculator, se cauta codurile NCNAnk (k = l,2,...,P/2) care, aplicate 
la intrarea CNAM, determine la iesirea sa tensiuni egale cu valorile calculate 
anterior. Rezulta ca CNAM trebuie sa aiba o precizie suficient de ridicata 
pentru a exista posibilitatea determinarii celor P/2 coduri care genereaza 
valorile functiei sinusoidale cu erori cit mai reduse.
-cele P/2 coduri determinate sint memorate Intr-o memorie nevolatila. Pe baza 
lor se pot genera codurile corespunzatoare undelor sinusoidale si cosinusoi
dale. Aceasta procedure trebuie reluata dupa un anumit interval de timp de
pendent de stabilitatea pe termen lung a CNAM. Un avantaj important al metodei 
prezentate consta in faptul ca precizia de calibrare depinde doar de stabili
tatea pe termen scurt (comparativ cu durata calibrarii) a tensiunii continue 
de referinta VREF (identic? cu cea utilizata de CAN) si a CAN precum si de 
liniaritatea acestui al doilea element.

Solutia propusa prezinta urmatoarele avantaje :
- elimina operatia de acordare a filtrului trece-banda
- reduce complexitatea circuitelor pentru realizarea filtrarii
- extinde domeniul de lucru in domeniul frecventelor joase
- asigura masurarea in regim de accelerare sau decelerare a rotoarelor de 
dimensiuni mari.

In concluzie, s-au prezentat trei solutii propuse de autor acoperind 
practic intreaga arie de aplicatii privind echilibrarea rotoarelor rigide, din 
punct de vedere al masei rotorului de echilibrat, modului de antrenare si al 
turatiei la care se realizeaza echilibrarea.>
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CAP. A FILTRAREA SEHNALELOR DE LA TRADUCTOARELE DE VIBRATII

4.1 Introducere
Datorita existentsi armonicilor superioare si a zgomotelor suprapuse in 

semnalele provenite de la traductoarele de vibratii se impune filtrarea de tip 
trece-banda a acestora pentru extragerea componentei fundamentale.

Problema esentiala in cazul filtrarii o reprezinta fluctuatiile frec
ventei de rotatie a rotorului de echilibrat si deci a frecventei semnalelor 
V!, v2 si vr, provenite de la cele doua traductoare de vibratii si respec- 
tiv de la traductorul (optic ) de turatie. Din acest motiv presupunind ca se 
utilizeaza un filtru trece-banda la iesirea sa va rezulta un semnal a carui 
amplitudine si faza vor varia corespunzator variatiilor frecventei semnalului 
de intrare. In acest fel operatia de filtrare poate introduce erori de faza si 
modul importante.

Pentru micsorarea acestor erori se intrevad urmatoarele posibilitati: a) 
acordarea continue a frecventei centrale a filtrului trece-banda pe frecventa 
aomentana a semnalelor vj si v2; b) micsorarea factorului de calitate al 
filtrului; c) reglarea frecventei de rotatie a rotorului asigurind reducerea 
fluctuatiilor .

I

Aceste solutii de principiu sint ilustrate in practica de utilizarea : 
filtrului sincron (solutia a); filtrului trece-banda cu parametrii comandati 
(solutia b) si a filtrului trece-banda cu frecvente fixe si reglarea turatiei 
rotorului de echilibrat (solutia c).

t 0 alta solutie pentru problema filtrarii o reprezinta utilizarea 
filtrarii numerice. Aceasta nu se justifies a fi comparata cu celelalte 
solutii expuse deoarece presupune o cu totul alta structure a intregului 
aparat.

4.2. Filtrul trece-banda” acordabil
Utilizarea filtrelor trece-banda (FTB) cu frecventa centrala si factorul 

ie calitate reglabili reprezinta o solutie simple si in multe cazuri eficienta 
pentru rezolvarea problemei filtrarii in cadrul aparatelor pentru masurarea 
iezechilibrului rotoarelor.Problemele ce trebuie rezolvate in acest caz sint 
cele care privesc: stabilirea ordinului si a factorului de calitate al urB;
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asigurarea reglarii frecventei centrale si a factorului de calitate; minimiza- 
rea variatiei in timp si cu temperatura a parametrilor FTB; asigurarea 
conditiilor privind automatizarea procesului de masurare.

Ordinul filtrului trece-bandg este determinat de factorul de rejectie al 
semnalelor perturbatoare ce trebuie obtinut. Factorul de calitate determina 
latimea benzii de trecere si alegerea sa depinde de components spectrala ai * »
semnalelor perturbatoare suprapose. Cei doi parametrii nu trebuie considerati 
independenti deoarece marirea ordinului sau a factorului de calitate conduc la 
cresterea performatelor privind filtrarea. Practic marirea ordinului FTB se

1 J

adopts stunci cind nu se mai poate mari factorul de calitate.
La stabilirea factorului de calitate trebuie sa se tina cont de J

fluctuatiile frecventei de rotatie a rotorului de echilibrat, astfel incit 
erorile de faza si amplitudine introduse de catre FTB aa nu devina inaccept- 
abil de mari.

4.2.1. Erori introduse de filtrul trece-band3r
In cele ce urmeaza se vor determina erorile de faza si de amplitudine 

introduse de un filtru trece-banda de ordinul 2, ca urmare a decalajului de 
frecventa intre frecventa semnalului de intrare s i frecventa centrala a fil-
11 If

trului FTB. S-a considerat un FTB de ordin 2 deoarece este cel mai frecvent 
utilizat iar filtrele de ordin superior sint realizate de obicei prin legarea 
in cascada a unor celule de ordin 2. Daca se cunosc frecventa centrala f0, 
factorul de calitate Q si amplificarea la frecventa centrala AB. se poate 
'serie functia de transfer a filtrului in regim sinusoidal [18]:

H(jw) = Ab
jww0/Q

-w* +jww0/Q+w02
(4.1)

unde w0=2irf0. Considerind modulul si argumentul marimii H(jw) se obtine:

ww0/Q
I H( JW) I - Ab (4.2.a)

WW /Q —-
i 0 - arg H(jw)= arctg -- -— - - (4.2.b)

w02-w2 -2

Reprezentarea grafica a variatiei acestor marimi in functie de w este 
prezentata in fig. 4.1.

Se pune problems evaluarii erorii de faza si de amplitudineZ\A/A care 
spare datorita unei abateri/Xw a pulsatiei de rezonanta w0 a FTB fata de 
pulsatia a semnalului aflat la intrarea aa. In ipoteza Zkw << wq/Q 3e 
poate considera variatia defazajului in jurul pulsatiei de rezonanta ca fiind
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liniara. Rezulta deci:

A0 ~ Q-9o [grade] 
o (4.3.a)

Considerind eroarea de amplitudine corespunzatoare, ca eroare relative se 
obtine :

9

AA 1+ q w
--- = 1 - I — , q= — (4.3.b)A \Jq*[1-(1+ q)2]z + (l+ q)z wo

Relatiile (4.3) evidentiaza faptul ca atit eroarea de faza cit si eroarea 
de amplitudine cresc o data cu cresterea factorului de calitate Q al filtru- 
lui. Din relatiile (4.3) cit si din fig. 4.1 rezulta ca eroarea de faza intro- 
dusa de FTB este mai importanta decit cea de amplitudine in cazul concret al 
■jchipamentelor de echilibrare.

In final trebuie realizat un compromis intre performantele de filtrare si 
Erorile introduse de filtru. Din aceasta cauza factorul de calitate maxim al 
iTB este impus de nivelul fluctuatiilor frecventei de rotatie a rotorului de 
’chilibrat si trebuie sa poata fi modificat in concordanta cu acest nivel.
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4.2.2. Filtru trece-band? cu frecventa central? si factorul 
de calitate coaandate numeric

Utilizarea unui sistem de calcul numeric in cadrul aparatelor pentru 
masurarea dezechilibrului face deosebit de atragatoare solatia ce permite 
comanda numerica a parametrilor unui FTB. Se urmareste comanda, prin interme
diul unui cod numeric, a frecventei centrale si a factorului de calitate in 
mod independent. Dintre structurile de flitre active, singura care ofera 
aceasta posibilitate este cea cunoscuta [18] sub denumirea "filtru activ 
universal", prezentata principial In fig. 4.2.

Acest tip de filtru activ furnizeaza la cele trei iesiri ale sale semnale 
corespunzatoare filtrarii de tip trece-jos Uyj, trece-sus Uyg si trece-banda 
JTB’ putind fi realizat in variants inversoare sau neinversoare (cea prezenta- 
:a). Functia de transfer a circuitului din fig.4.2 corespunzatoare iesirii 
;rece-banda este [19] :

Rq (Rj +R2 )
jw --------------------

Ri (R3 Rd +Rq R5 +R5 R3 )H(jw) = --------- n 3"4 "4-5 -5 3--------------  ----------- (4 4)

j«R3Rq (Rj +R2 ) R2
R] (R3Rq +RqR5+RijR3 ) Rj R^RyC^ C2

Prin identificarea cu relatia (4.1) rezulta :

w *= ____ (4.5.a)
0 Ri *6*7^

1_ _ 1+R2/Ri (4.5.b)
Q 1+ R5/R3 + R5/R4 R2R7C2
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R5
Ab = — (4.5.c)

R3

Daca se considers Ri=R2? Cj=C2=C si R6=R7=R, relatiile (4.5) devin :

«o = (4.6.a)

Q = (l+R^^+Rs/Rq ) (4.6.b)

R5
aB " z- (4.6.c)

r3

Relatiile (4.6) evidentiaza faptul ca prin modificarea simultana a re- 
zistentelor R^=R7=R din cele doua integratoare se modifica freeventa centrala 
a FTB fara ca ceilalti parametrii Q si Ag sa fie afectati.

Deasemenea factorul de calitate Q poate fi modificat prin variatia 
rezistentei care nu intervine in expresia Ag sau w0. In acest fel exista 
posibilitatea reglarii in mod independent a freeventei centrale si a factoru- 
lui de calitate prin modificarea unor rezistente. In plus aceasta structure se 
bucura si de alte avantaje [18]: senzitivitate scazutS la variatiile elemente- 
lor pasive din schema; un raport intre valorile extreme ale componentelor din 
schema redus; valori relativ mari ale factorului de calitate Q; independenta 
;otala a valorilor parametrilor w0 si Q fata de rezistenta interna a sursei de 
semnal de la intrare .

Performantele filtrului sint putin influentate de amplificatoarele 
operationale folosite, in domeniul frecventelor medii 2o Hz-2kHz. La freevente 
ridicate, datorita scaderii amplificarii in bucla deschisa a amplificatoarelor 
operationale apare pericolul intrarii in oscilatie a filtrului. Se recomanda 
[18] utilizarea compensarii cu avans de faza a amplificatoarelor operation
ale .

1 Pentru a putea comanda numeric wo si Q este necesar sa se realizeze 
modificarea unei rezistente printr-un cod numeric. In [20] si [21] sint pre
zentate solutii care utilizeaza multiplicatoare analogice. respectiv conver- f
toare numeric analogice cu multiplicare CNAM.

Aceste convertoare accepta o tensiune de referinta Ur bipolara si 
variabila in timp rezultind la iesire un curent i0 avind aceeasi forma de 
zariatie in timp multiplicat cu un factor subunitar dependent de codul numeric 
aplicat convertorului (fig.4.3).

Principial un CNAM este compus dintr-o retea R-2R inversata careia i se 
aplica direct tensiunea Uj. rezultind un curent :
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Ui (t)
i>(t) = ------- (4.7)

Curentul ir este injumatatit in fiecare nod al retelei R-2R, fiecare 
curent fractional obtinut fiind dirijat spre masa sau inspre nodul de insumare 
a curentului de iesire i0 (aflat virtual la potentialul masei), prin interme
diul unor chei electronice bipozitionale. Fiecare bit bk, (k=l,2,...,n) coman
da o cheie electronica ce comuta curentul avind ponderea 2-k din curentul ij.

Intreaga structura este realizata in tehnologie CMOS. In acest fel comu- 
tatoarele sint bidirectionale permitind trecerea curentului in ambele sensuri 
si deci tensiunea de intrare u^ poate avea ambele polaritati. Curentul de 
iesire 1q are expresia:

Uj(t) .io(t) = (b] 2 ‘tb? 2 2+...+bh 2 n) (4.8)
R

Daca se noteaza N=bj 2n-1+b2 2n_2 + ...+b^ 2°, numarul corespunzator, in 

cod binar natural, combinatiei aflata la intrarile numerice ale CNAM, expresia 
(4.0) devine:

Pentru mentinerea nodului de insumare a curentului de iesire la
J V

potentialul masei este obligatorie utilizarea unui amplificator operational in 
configurable de convertor curent-tensiune (cos).

Considerind rezistenta echivalenta a CNAM intre punctele A si B, rezulta:

R(K) =
. Ihl2

U£ (t) 
io (t)

(4.10)

i intre A si B este Uj(t). Din relatia (4.9) rezulta: 
2n

R(N) = - ---  = R —
i0(t) N

deoarece tensiunea
Uj (t) (4.11)

Relatia (4.11) evidentiaza faptul ca un CNAM poate fi privit ca o rezist
enta R(N) a carei valoare este dependents de codul numeric de comanda al CNAM. 
Caracterul pur rezistiv al R(N) este afectat doar de capacitatea parazita de 
iesire a CNAM. Aceasta este din pacate dependents de cod si deci greu de

J ’

compensat. Acest fapt limiteaza frecventa maxima pina la care se poate consid
ers CNAM o rezistenta pura [21],

Pentru modificarea frecventei centrals a FTB este necesar sa se modifies 
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constantele de integrare ale celor doua integratoare din structure filtrului 
prezentat in fig. 4.2. Acest lucru este posibil utilizind CNAM privit ca o 
rezistenta comandata numeric deoarece se respecta conditia ca aceasta rezis
tenta sa fie intercalate intre o sursa de tensiune si un punct aflat (virtual) 
la potentialul masei. In fig. 4.3 este prezentat modul de conectare a CNAM in 
cadrul celor doua integratoare din FTB din fig. 4.2.

Circuitul din fig. 4.3 este un integrator avind constanta de integrare:

2n
t = R(N) C = RC - (4.12)

N

Prin realizarea in acest fel a celor doua integratoare care cumpun FTB 
din fig. 4.2 si considerind ca cele doua CNAM sint comandate cu acelasi cod 
numeric N, rezulta expresia pulsatiei de rezonanta prin inlocuirea expresiei 
(4.12) in relatia (4.6.a):

N

Fig. 4.3 Integrator cu constants de timp comandata numeric

Din relatia (4.13) rezulta ca w0 depinde liniar de codul N aplicat celor 
doua CNAM. Se poate calcula rezolutia de reglare a frecventei centrale&\w0,

1
RC 2n

(4.14)

ai eroarea de faza (in grade) corespunzatoare, conform relatiei (4.3.a)

Z2S0 = Q-9O°/N (4.15)

Relatia (4.15) impune o valoare minima Nmin sub care eroarea de faza 
devine inacceptabil de mare, pentru un Q dat. Valoarea maxima Nmax rezulta din 

relatia (4.13) in care wo=womdK.
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In cazul aparatelor pentru determinarea dezechilibrului rotoarelor rapor- 
tul NmdX / Nmin=10 este acoperitor. ImpunindA0mdX < 0,3° pentru Q=20, din 
relatia (4.15) rezulta Nmin > 6000 si deci Nmax > 60.000 . Deoarece Nmax = 2n-l 
rezulta n >16. Deci sint necesare CNAM cu rezolutie de cel putin 16 biti. Nu 
este Insa necesara o liniaritate corespunzatoare unui convertor de 16 biti 
dupa cum va rezulta din cele ce urmeaza.

Datorita modificarii in timp si cu temperature a elementelor din compo
nents filtrului, frecventa centrala corespunzatoare unui cod N se va modifies 
in functie de factorii de influenta extern!.

Rezulta ca nu este suficientS prescrierea valorii frecventei centrale a 
FTB, ci trebuie utilizata o buclE de reglare astfel incit sa se elimine influ
enta variatiilor in timp, cu temperature si alti factori asupra parametrilor 
filtrului. Aceasta solutie mareste complex!tatea circuitelor care asigura 
filtrarea.

In acest caz este suficient ca FIB sa aiba o caracteristica frecventa* 
centrala-cod numeric de comanda monotonS. Din aceasta cauza nu este justifica- 
ta utilizarea unor CNAM de 16 biti ci obtinerea acestei rezolutii prin utili
zarea configuratiei din fig. 4.4. Cele doua convertoare au aceeasi tensiune de 
intrare Uj(t), rezultind la iesire curentii iol si i02 care sint insumati 
ponderat in nodul reprezentat de intrarea inversoare a amplificatorului A0. 
Expresiile curentilor ioi si io2 sint :

io2(t)

Ui(t) Nj
R 2n

Uj(t) N2
R 2n

(4.16.a)

(4.16.b)

iol(t)

Considerind punctul A la potentialul masei, rezistentele Rj si R2 reali
zeaza un divizor de curent, raportul de divizare fiind:

iol(t) _ R2 _ d

i©2 (t) R1 +r2
DacE d=2-0, curentul i0(t) obtinut In nodul A este :

i,(t) - ioi+io? = ? + F 2 ** ] (410)

Deoarece N=Ni 2®+N2 este un numar reprezentat In cod binar natural 
?rintr-un cuvint de cod de 16 biti, primii 8 biti, cei mai semnificativi 
reprezentlnd Ni, iar octetui mai putin semnificativ reprezentind N2, relatia

4.18) devine :
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Fig. fl.fl Principiul de marire a rezolutiei CNAM

1 Fig. fl.5 Eiltru trece-banda de ordinul 2, avind frecventa
centrala si factorul de calitate comandate numeric.

Daca cele doua CNAM sint monotone si configuratia din fig. 4.4 (echiva- 
lenta ca rezolutie, cu un CNAM de 16 biti ) va avea o caracteristica monotona, 

’ _Q
cu conditia ca .raportul d din relatia (4.17) sa~ aiba riguros valoarea 2 
iealizind cele doua integratoare din FTB ca In fig. 4.4 si comutind 4 valori 
oentru rezistenta Rq din fig. 4.2, se obtine schema din fig. 4.5 care repre- 
;inta un FTB care a foat realizat si experimentat de catre autor si colectiv 
r22].
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Reglarea filtrului comandat numeric se realizeaza utilizind o metoda 
propusS de autor [15] ai consta in includerea filtrului intr-o bucla de re
glare controlata de catre calculator. Aceasta bucla cuprinde un generator de 
semnal de test GST, filtrul trece-banda FTB, un detector sensibil la faza si 
un convertor analog-numeric DSF-CAN.

Semnalul de test generat de GST, aplicat la intrarea filtrului are frec
venta egala cu frecventa la care se doreste acordarea FTB si faza cunoscuta cu

9 9 i *

precizie ridicata. Faza semnalului de test este impusa de catre un semnal de 
sincronizare provenit de la un multiplicator de frecventa. Datorita faptului 
ca intre semnalul de sincronizare si semnalele de referinta de faza pentru DSF 
apare o intirziere At constants, faza semnalului de test va avea valoarea :

©test=2KfrAt (4.20)

unde fr este frecventa semnalului de test.
Acordarea FTB urmeaza doua etape. In prima etapa dupa determinarea frec

ventei de rotatie a rotorului se pozitioneaza cei mai semnificativi 8 biti din 
cei 16 biti de comanda a FTB. In acest fel se realizeaza o pozitionare brutS a 
filtrului in apropiere de frecventa pe care trebuie acordat. In etapa a 2-a se 
realizeaza reglarea fina a frecventei centrale.

In aceasta etapa, avind la intrarea FTB semnalul de test, se masoara faza 
semnalului de la iesirea filtrului si se compara cu cea calculate conform 
relatiei (4.20). Cei mai putin semnificativi 0 biti se determina printr-o 
procedura de aproximatii succesive. Se pozitioneaza bitul bg=l; daca abaterea 
de faza fata de valoarea calculate a crescut se repune bg pe zero; in caz 
contrar se pastreaza bg=l. In continuare se pune b?=l, testind abaterea de 
faza a semnalului de la iesirea FTB fatS de valoarea calculate; daca abaterea 
"de faza a crescut b9=0, dacA a scazut se stabileste 69=1. In acest fel se 
testeaza pe rind, in ordine descrescatoare toti cei mai putin semnificativi 8 
biti, urmarind obtinerea abaterii de faza minime pentru semnalul de la iesirea1 , > * 
FTB.

Convergenta procedurii de aproximare succesiva este asigurata daca frec
venta semnalului de test nu variazA cu mai mult decit Jumatate din deviatia de 
'frecventa corespunzatoare celui mai putin semnificativ bit si caracteristica 
frecventa centrala-cod numeric de comanda a filtrului este monotona.

In cazul cind fluctuatiile de frecventa ale semnalelor Vl, v2 si vr sint 
mari este necesar sa se micsoreze factorul de calitate al filtrului pentru a 
■nicsora erorile de faza introduse de filtru trece-banda.
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4.3 Filtrul trece-bandj cu frecvente fixe, conutabile
J

Atunci cind se regleaza turatia giromotorului de echilibrat nu mai este 
necesar ca FTB sa poata fi acordat pe oricare frecventa dintr-un domeniu de 
lucru. In acest caz FTB poate avea 2-8 frecvente fixe, comutabile. Alegerea 
valorilor acestor frecvente se face luind in considerare mai multe criterii:
- la aceste frecvente coeficientii de interinfluenta sa fie cit mai mici:
- sa permita rotirea giromotoarelor cu dezechilibru initial maxim admis fara 
a depasi suprasarcinile admise in lagare;
- sa nu fie in apropierea unor frecvente de rezonanta mecanica ale sistemului 
rotor-sistem de suspensie
- sistemul mecanic sa aiba o sensibilitate suficienta la aceste frecvente.

Deoarece frecventa de rotatie a giromotorului va fi reglata la o valoare 
egala cu frecventa centrala a FTB, nu este necesara modificarea factorului de 
calitate al filtrului, acesta putind fi stabilit prin proiectare, functie de 
nivelul perturbatiilor si fluctuatiilor frecventei de rotatie a giromotorului 
in jurul valorii reglate. S-a utilizat aceeasi structura de filtru activ 
universal la care s-a asigurat comutarea rezistentelor din cele doua integra- 
toare prin intermediul unor chei CMOS. Schema principiala a FTB este prezenta
ta in fig. 4.6.

Comutatoarele CMOS cu 8 canale Ki si K2 sint comandate cu acelasi cod 
de 3 biti Nf. Doar o singura rezistenta Rfj-RfB ®ate conectata in circuit la 
□n moment dat. Deoarece pentru C=22 nF, In domeniul 100 Hz-1000 Hz rezulta 
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pentru Rf valori cuprinse intre 10-100 K, rezistenta unei chei CMOS in stare 
inchisa introduce erori de ordinul 0,1-1 % , ce sint eliminate prin asigurarea 
egalitatii intre frecventa de rotatie a giromotorului de echilibrat si frec
venta centrala reala a filtrului. In acest scop se pot utiliza doua metode:

1) reglarea valorii frecventei de rotatie a giromotorului pina cind este 
egala cu frecventa de acord a FTB; aceasta egalitate este sesizata prin apli- 
carea la intrarea If IB a unui semnal de test cu faza cunoscuta avind aceeasi 
frecventa cu cea de rotatie; se modifies valoarea prescrisa a frecventei 
giromotorului pina cind faza semnalului de la iesirea FTB este egala cu faza 
cunoscuta a semnalului de test de la intrarea sa.In acest mod se compenseaza 
toate variatiile frecventei centrale a FTB datorate unor factor! de influents 
exteriori. Este necesar ca valoarea prescrisa a frecventei de rotatie a giro
motorului sa poata fi modificata cu o rezolutie suficient de fina pentru a 
asigura o eroare de faza acceptabila. In caz contrar este necesara adoptarea 
celei de-a 2-a metode;

2) reglarea fina a frecventei centrale a filtrului in jurul fiecareia 
din cele 0 valori fixe selectabile. Aceasta operatie este posibila utilizind 
un CNAM conectat ca in fig. 4.6 (reprezentat cu linie intrerupta). Deoarece un 
CNAM poate fi echivalat cu o rezistenta comandata R(N), presupunind conectata 
rezistenta Rfk, rezulta valoarea rezistentei ce determina constants de timp a 
integraterului A02:

Rfk*R(N)
Rfk+R(N)

Inlocuind R(N) din relatia (4.11), se obtine :

R.2n
R- - Rf k----------

R 2n+Rfk N

(4.21)

(4.22)

Pulsatia de rezonanta a filtrului, rezulta inlocuind in relatia (4.5.a) 
valoarea lui data de relatia (4.22) :

w_(N)= ----0 RfkC \|
Rfk,_N
R *2n (4.23)

Este necesar sa se asigure o reglare suficient de fina astfel inclt
abaterea frecventei centrale a filtrului fata de frecventa semnalului sa fie 
cit mai mica. In acelasi timp trebuie sa poata fi compensate variatiile in 
timp al cu temperatura ale componentelor pasive care determina marimea w0. Din 
relatia (4.23) se poate calcula rezolutia de reglare 6w0 relativ la wo(o):
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6wo _ Rf k
wo(0) ” R 2° + 1 (4‘24)

ai variatiaAw0 a parametrului w0(N) pentru o variatie oarecare a lui N:

M = T + N.Rfk 
w0 R.2n

- 1 (4.25)

Deoarece Rfk este impusa de valoarea w0 iar R reprezinta rezistenta din 
reteaua R—2R a CNAM, rezolutia de re glare 6w0 poate fi modificata doar prin 
alegerea numarului de biti n. Pentru n=10 si Rfk/R=l rezulta 6wo/wo=0,5-10"3 
rezolutie insuficienta asa cum rezulta si din relatia (4.4.a) privind eroarea 
de faza introdusa de FTB. In acest caz pentru Q=20 se obtine o eroare de faza 
A0=O,9°.

Marirea rezolutiei de reglare s-ar obtine daca Rfk/R<l. Ar trebui marita 
valoarea R. Se poate inseria cu intrarea Uj a CNAM o rezistenta Rj astfel 
incit Rfk<R+Ri. Deoarece Rfk este cuprinsa intre 10k si 100k , R+Rj ar rezul
ta foarte mare.Aceasta modificare conduce la micsorarea drastica a curentului 
de referinta al CNAM astfel incit curentul de iesire poate deveni com- 
parabil cu curentii reziduali ai cheilor din structura CNAM. Deci aceasta 
eolutie nu este aplicabila. Daca insa se divizeaza curentul de iesire io al 
CNAM cu un divizor rezistiv Rj si R2 (fig. 4.7) rezistenta echivalenta intre 
punctele A si B, este :

Re= Rfk
Rfk R2 N j-1
R Rx +R2 2n

(4.26)

Rfk R2 N
R Rj+R2 2’

(4.27)

Rfk
R 2n+T

5w0 _ R2
wo R1+R2

= 1+ Rz _ N_Rfk _ 1 (4.29)
wo \ Rl+R2 R 2"

Inlocuind aceasta expresie in relatiile (4.23), (4.24) si (4.25) rezulta:
Din relatia (4.28) reiese ca rezolutia de reglare a pulsatiei 6w0 poate 

fi modificata prin intermediul raportului R2/(R1+R2). Valoarea acestui raport 
se determine impunind o valoare maxim admisibila pentru eroarea de faza,

. Inlocuind expresia (4.28) in (4.3.a) in care/S^A^m^x > 3e obtine :
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R2 < Ma. 211*1 R
Rl+R2 90° Q Rfk (4.30)

Fig. 4.7 Ajustarea fina a unei rezistente prin utilizarea CNAM

Pentru compensarea variatiilor componentelor pasive care determina 
marimea wo, este necesar sa se asigure o variatie maxima pulsatiei de 
rezonantaAwOmax/wo- Impunind aceasta conditie, din relatia (4.29), rezulta:

R2 R 2n
Rl+R2 Rfk Nmax

[ (lt\wOfnax /wo )2 1] (4.31)

Relatia (4.31) permite determinarea valorii maxime Nmax a codului N 
pentru care se obtineAWomax/ wo luind pentru raportul R2/(Rj+R2) o valoare 
care satisface (4.30). Daca (,Rfk R2 N)/[(R1+R2) 2n] << 1 relatia (4.29) poate 
fi scrisa sub forma:

A«o = w0 Rfk_ r2 -AN
R *R1+R2’?rr (4.32)

unde AN este variatia codului aplicat la intrarea CNAM care determina variatia 
A«o- Din (4.32) rezulta ca pentru variatii mici in jurul valorii w0,
marimea Aw0 depinde aproximativ liniar de codul N. Aceasta particularitate 

' ofera posibilitatea ca sa se realizeze o bucla de reglare a marimii w0. Astfel
dupa ce a fost realizata coincident^ w0=wr, prin masurarea valorii momentane 
a pulsatiei rotorului de echilibrat wr, se determinaAN astfel incit prin 

: comanda CNAM cu codul N+AN sa se obtina wr=w0+A»0- Se realizeaza in acest 
fel un filtru care urmareste variatiile mici ale marimii wr in jurul valorii

4.4 Filtrul sincron
0 solutie larg utilizata pentru filtrarea semnalelor in cadrul aparate- 

lor pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor este filtrul sincron. Princi
pal filtrului sincron este prezentat in [8]. Filtrul sincron asigura extrage- 
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rea components! avind pulsatia data w0 din spectrul semnalului de la intrarea 
sa. Functionarea acestui tip de filtru se bazeaza pe ideea analizei artnonice 
pentru un semnal periodic. Considerind un semnal v(t) periodic cu perioada 
T0=2n/w0, se poate serie [23] :

CD

v(t) - > ' ®Jn"ot (4.32)
n=-<o

Semnalul v(t) este multiplicat cu un semnal de referinta vR(t):
vR(t)= VR.eJ"Rt , (4.33)

avind amplitudinea VR si pulsatia . Semnalul produs este:
CD

v(t).vR(t)= ; VR.C„ e-’(n“o+“R)t (4.34)

n=-®

Din relatia (4.34) rezulta ca spectrul semnalului produs se obtine din 
spectrul semnalului v(t) prin dejksarea cu wr pe axa pulsatiilor si inmul- 

tirea amplitudinii complexe a fiecare! components cu VR.
Daca se filtreaza semnalul produs cu un filtru trece-jos ideal avind 

frecventa de taiere Wf. exista posibilitatea selectarii unei singure compo
nents spectrale a semnalului v(t), deplasind-o pe axa pulsatiilor astfel 
incit:

-Nf < nw0+ < wf . —® < n < ® (4.35.a)

fiind indeplinita si conditia

Wf < min(w0, wr ) (4.35.b)

Deoarece in cazul filtrarii semnalelor provenite de la traductoarele de
1 vibratii i nt-ereflAa ga fundamental a, rezulta n=-l si relatia (4.35.a) devine :

I»ft- «OI - wf (4'36)

Semnalul s(\w) obtinut la iesirea filtrului trece-jos ideal este:

s(Zkw)= VRC_! ej(wR“ wo)t (4.37)

Considerind dezvoltarea In serie Fourier a semnalului v(t), sub forma:
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v(t)= Co +^> * cos nwot + sin nwot (4.38)

n=l

rezulta [239 :

C_i= Ax -JBj (4.39)

Inlocuind expresia (4.39) in (4.37) obtinem :

s(kw)= VR(Ai -jBi) ej(wR ' woH (4.40)
sau:

a(Zw)= VR [Aj cosfwfc-w0 )t + Bj sin(w^-w0)t-

"jBl cos(Wr-wo)t + jAj sin(w^-w0 )t] (4.41)

Din relatia (4.41) rezulta ca inmultind semnalul real v(t) cu un semnal 
complex vR(t), se obtine dupa filtrare un semnal complex s(Z\w). Realizarea 
operatiei de multiplicare v(t) vR(t), necesita doua multiplicatoare, unui 
pentru fiecare components (reala si imaginara) a semnalului vR(t), asa cum 
este prezentat in fig.4.8.

vit)rnnvitlvrtU) 
nr

VR(t)

I VRsina>Rt

LlvRv(t)sinwRt

----  VRv(t)coswRt

]vR COSu>Rt

Fig. 4.B Realizarea multiplicarii fizice pentru
semnalul complex VR(t)

Din relatia (4.41) rezulta ca pentru tft=w0. se obtine :

s(0)= VR (A1-jB1)=S(O) (4.42)

ceea ce arata ca pentru wr=wo, la iesirea filtrului trece-jos se obtin dear 
components continue.

Expresia (4.38) se poate serie sub forma:
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<D
v(t)= co +^> ' Vn .cos(nwot+0n )

n=l

si prin identificare cu (4.38) rezulta :

An= Vn cos 0n

(4.43)

(4.44.a)

Bh= Vn sin 0n (4.44.b)

Inlocuind relatiile (4.44) in (4.42), rezulta :

S(0)= VR Vj cos 01 - jVR Vx sin 01 (4.45)

sau tinind cont ca prelucrarea fizica se realizeaza separat pe cele doua 
components (fig 4.8) :

Sx (0)= VR Vi .cos 01

Sy (0)= VR Vj sin 0i

(4.46.a)

(4.46.b)

Din relatiile (4.46) rezulta ca utilizind semnalele de la iesirea filtru
lui SK(0) si Sy(0) se poate determine amplitudinea si faza components! funda
mentale Vj si 0i:

1
vl= ---1 W S/(0) + Sy=(O)

Sy(O)
0i= arctg —---

Sx(0)

(4.47.a)

(4.47.b)

Pentru realizarea filtrarii conform principiului expus, in cazul concret 
al' semnalelor de dezechilibru VJ(t) si V2(t), trebuie realizate urmatoarele 
operatii :
1 - generarea semnalelor de referinta VR sin »pt si VR cos wRt
2 - multi plirarea semnalelor de referinta cu semnalul ce trebuie

filtrat
3 - filtrarea semnalului produs cu un filtru trece-jos care sa

asigure satisfacerea conditiilor (4.35)
1. Pentru obtinerea semnalelor de referinta VR sin wfct si

VR cos Wftt, trebuie satisfacute urmatoarele cerinte:
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- defazajul intre semnalele de referinta si semnalul vr(t) sa 
fie constant (vr(t) este semnalul de referintS de faza)

- cele doua semnale de referinta sa nu contina alte componente 
spectrale

- defazajul intre cele doua semnale de referinta sa fie riguros egal cu it/2.
0 prima modalitate de rezolvare a acestor cerinte este utilizarea unei 

bucle PLL. Aceasta solutie se aplica in exemplele prezentate in [6] si [24].
Se utilizeaza o bucla PLL care realizeaza multiplicarea frecventei cu un 

numar natural P. Pornind de la aceasta frecventa multiplicata se genereaza 
cele doua semnale de referinta utilizind conversia numeric-analogies a valori- 
lor celor doua unde, existente in doua memorii de tip ROM, ce sint citite si
multan de P ori in fiecare perioada Tp. Semnalele obtinute in urma conversiei 
trebuie sa fie filtrate pentru a rejecta armonicile superioare.
Dezavantajele acestei metode sint :

performantele buclei PLL in ceea ce priveste banda de captura, banda de 
urmarire si fluctuatiilor frecventei semnalului de iesire sint cu atit mai 
scazute cu cit P este mai mare;
- continutul de armonici create pentru valori scazute ale factorului P;
- filtrarea armonicilor superioare este foarte dificila deoarece frecventa 
semnalelor de referinta trebuie sa varieze intr-un domeniu larg;

J

- operatia de filtrare a semnalelor de referinta introduce erori de faza;
- complex!tatea foarte ridicata a schemei rezultate.

0 alta solutie pentru obtinerea celor doua semnale de referinta este cea 
descrisa in [3], [4] si [7] si consta in generarea a doua semnale triunghiu
lare simetrice defazate cu un sfert de perioada avind aceeasi frecventa cu 
semnalul vr(t).

Generarea porneste de la semnalul vr(t) ce trebuie sa aiba factorul de 
umplere riguros egal cu 0,5. Prin integrari si comparari fata de zero, succe- 
sive se obtin cele doua semnale triunghiulare defazate cu tt/2. In [7] cele 
doua semnale triunghiulare sint transformate in semnale sinusoidale printr-un 
circuit cu caracteristica neliniara. Dezavantajele metodei sint.
- se impune ca factorul de umplere al semnalului de la traductorul optic vr(t) 
sa fie riguros 0,5. In caz contrar apar erori de faza intre cele doua semnale 

de referinta generate;
- continutul ridicat de armonici superioare in spectrul semnalelor de refer-

9

Inta generate;
- ’ putemica dependents a fazajului intre cele douS semnale de referinta de 
liniaritatea integratoarelor si de erorile detectoarelor de zero utilizate.

Aceasta solutie este o solutie simpla, ieftina ce se poate utiliza in 
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aplicatiile fara pretentii deosebite.
0 a treia aolutie pentru generarea semnalelor de referinta este cea 

prezentata in [8] si consta intr~un generator sincron cuplat direct cu siste
mul mecanic de antrenare a rotorului de echilibrat. Prin constructie acesta 
genereaza doua tensiuni sinusoidale defazate cu it/2 si avind pulsatia egala cu 
viteza unghiulara de rotatie a rotorului. Principalul dezavantaj al acestei 
solutii este aria restrinsa de aplicabilitate. Cuplarea generatorului pe 
acelasi ax cu rotorul de echilibrat limiteaza performantele procesului de 
echilibrare, astfel ca acest procedeu nu poate fi aplicat pentru echilibrarea 
conform unei clase superioare clasei Gl. In cazul giromotoarelor electrice sau 
a celor actionate cu aer comprimat aceasta solutie nu se poate aplica.

In cadrul tuturor celor trei solutii de principiu prezentate, semnalele 
de referinta generate prezinta un anumit continut de armonici, mai ridicat 
pentru primele doua si mult mai redus in cazul celei de-a 3-a . Se pane pro- 
blema analizei influentei armonicilor existente in spectrul semnalelor de 
referinta asupra eficientei operatiei de filtrare. Se considera components 
armonica de ordin k a semnalului de referinta:

vRk(t)— VRk cos(kwo+ 0Rk) , k=0,l,2,-.. (4.48)

in care VRk si 0Rk sint amplitudinea respectiv faza acestei armonici, iar 
Wr=w0. Produsul dintre vRk(t) si semnalul v(t), considerat sub forma (4.43) 
este:

CD
v(t) vRk(t)= 'Vn VRk cos(nwot+ 0n) cos(kwot+ 0Rk) + 

n=l

Dupa

v(t)

+ CD VRk

calcule simple,

VRk(t)= £
n=l

cos(kwo+ 0Rk)

rezulta :

Vn VRk cos[(n-k)wot4* 0n- 0k] +

(4.49)

(4.50)

1 
+ 2

Vn VRk cos[(n+k)wot+ 0n+ 0k] +

n=l

+ Co VRk cos(kwot+ 0Rk)

Dupa filtrarea semnalului produs cu un filtru trece-jos ide-al avind
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pulsatia de taiere wf la iesirea acestui filtru se vor regasi numai componen- 
tele care satisfac relatia

I

|(n±k)w0|<wf (4.51)

Deoarece Wf<w0, relatia (4.51) este satisfacuta doar pentru n=k. Rezul
ta cS semnalul corespunzator armonicii considerate,obtinut la iesirea filtru- 
lui trece-jos, este continuu:

Sk(0)= Vk VRk cos( 0k - 0Rk) (4.52)

DacS se iau In considerare toate armonicele semnalului de referinta adica:

▼R(t)= )> ^Vrk cos(kwot+ 0Rk) 
k=0

(4.53)

si se noteaza 0k- dRk;?\0k, aplicind teorema superpozitiei, rezulta expresia 
semnalului de la iesirea filtrului, trece-jos in cazul cind la intrarea sa 
este aplicat semnalul produs v(t) vR(t):

S(0)= ;vk VRk cos(A0Rk)
k=0

(4.54)

Eroarea datorata componentelor armonice ale semnalului de referinta este:

6 = S(Q) - Vi VrL
Vi vR1

(4.55)

sau daca semalul de intrare nu are components continue:

6 =
V2 VR2 cqs(^02 ) * V3 VR3 cos(A03) 4- .. ■

Vi vR1
(4.56)

Pentru a determima o limits maxima a erorii, se considera inegalitatea:

6 <
V2-VR2+ V3-Vr3+

Vi,VR1
si apoi inegalitatea lui Cauchy :

(4.57)

5 < V2-VR2+ V3-W ••• V5+V5+...

Vi -vR1

Vfa+Vfi3+---

VR1 (4.58)
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Daca se noteaza cu dy ai dp factorul de distorsiuni armonice 
al semnalului v(t) respectiv vR(t), se poate serie :

dv

^2 + Vfc + ...

(4.59.a)

(4.59-b)

Rezulta o limits maxima pentru eroarea considerate:

6 < dy dp (4.60)

Relatia (4.60) evidentiaza faptul ca eroarea relative este inferioara 
produsului factorilor de distorsiuni armonice corespunzatori celor doua sem
nale a caror produs se realizeaza la iesirea multiplicatorului.

In cazul semnalului de dezechilibru, factorul de distorsiuni nu este 
constant ci create pe masura ce dezechilibrul rotorului devine din ce in ce 
mai redus. In jurul dezechilibrului rezidual factorul de distorsiuni armonice 
poate deveni foarte mare (10-20) datorita componentelor armonice superioare, 
produse de vibratiile din lagare, interactiunile mecanice intre rotor si 
sistemul de suspensie elastica si alti factor!. Componentele armonice sint in 
aceasta situatie mult mai mari decit components fundamentals care a scazut, in 
cursul procesului de echilibrare, o data cu dezechilibrul rotorului.

Este util sa se determine atenuarea armonice! de ordin k, k>2, din semna
lul v(t), aflat la intrarea filtrului sincron, in conditiile cind w0=wr- Din 
relatia (4.52), in care 0k-0Rk=O si Vk=l, rezulta:

r - (4.61)
Vri

defineste raportul de rejettie al armonicii de ordin k prezente la intrarea 
filtrului. Pentru un semnal de referinta triunghiular simetric, acest raport 

are valoarea:

pt. k par
(4.62)

pt. k impar

in acest caz, conform relatiei (4.62) armonicile pare ale semnalului v(t) vor 
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fi rejectate total, iar araonicile impare tn raportul l/ks. Pentru armonioa a- 
3-a se obtine r3=l/9 insufioient pentru echilibrarea in clase superioare 
clasei Gl.

Din cele prezentate pina acum se poate trage concluzia ca performantele 
de selectivitate a filtrului sincron sint puternic dependents de puritatea 
spectrala a semnalelor de referinta, astfel ca pentru obtnerea unor caracte- 
ristici superioare rezulta o complex!tate ridicata a circuitelor de generare a 
acestor seninale.

2. Multiplicarea celor doua semnale v(t) si Vp(t) trebuie realizata cu un 
circuit care satisface urmatoarele cerinte:*
- sa admita la intrare semnale alternative in domeniul de frecventa 20 Hz-1000 
kHz

sa furnizeze la iesire produsul celor doua semnale de intrare in patru 
cadrane
- sa realizeze produsul semnalelor de intrare cu o eroare cit mai mica; s5 
prezinte o eroare de neliniaritate a caracteristicii de transfer redusa.

Dintre solutiile posibile, in ultimii ani, s-a impus circuitul multipli- 
cator cu transconduct ant a sau de tip Gilbert [20]. Datorita performantelor 
bune ale acestui tip de multiplicator, acesta este in prezent produs pe scara 
larga sub forma de circuit integrat monolitic [23], [24]. Aceste circuite
admit semnale de intrare alternative in domeniul 0-30 kHz. furnizeaza la 
iesire produsul lor cu o eroare maxima de 0,25-1% avind o eroare de neliniari
tate cuprinsa intre 0,1-0,6%. Utilizarea circuitelor multiplicatoare de tip 
Gilbert reprezinta o posibila rezolvare a problemei operatiei de multiplicare 
in cadrul filtrului sincron.

3. Operatia de filtrare trece-jos trebuie sa satisfaca urmatoarele. 
cerinte:
- pulsatia de taiere wf sa fie cit mai redusa
- timpul de stabilizare al filtrului trece-jos sa fie cit mai scazut

Din analiza functionarii filtrului sincron a rezultat ca daca w0=«r si wf 
< w0, valoarea wf nu are nici o influents asupra factorului de rejectle al 
armonicilor prezente in semnalul v(t) de la intrarea filtrului.

Datorita faptului ca in realitate semnalul v(t) contine in afarS de 
armonici superioare si zgomote ce pot avea frecvente oarecare, diferite de 
kw0, se impune determinarea caracteristicii amplitudine-frecventa a filtrului 

in cazul general cind w0 X hr -
In acest scop se consider^ ca semnal de intrare al filtrului sincron, 

semnalul:

z(t)= Z cos(wt+0) (4-63)
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Conaiderind semnalul vR(t) dat de relatia (4.53) rezulta semnalul de la 
iesirea multiplicatorului :

z(t) vR(t)= ' Z VR cos(wt+ 0) cos(kwot+ 0Rk) (4.64) 
n=l

sau:
m

z(t) vR(t)= j Z VRk cos[(w-kwo)t+0-0k] +

n=l
m (4.65)

+ 2 z vRk cos[(w+kwo )t+ 0+tfk]
n=l

Dupa filtrare cu un filtru trece-jos avind caracteristica din fig. 4.9, la 
iesirea filtrului se obtine semnalul s(\wk).

Fig. 4.9 Caracteristica FTJ

Daca se noteaza
S(w)=[S(w)| ej0(w) si

/^wk=w±kw0 (4.66)

A0k= (4.67)

expresia semnalului de la iesirea filtrului trece jos este

a(Z\wk ) =

Z |S(Z\wk)| VRk cosE^tiMk+tf^k)]

0

pt. |^wk| < wf

pt. |Mk| > wf

(4.68) 

Din relatia (4.68) in care se inlocuieste expresia/\wk de (4.66)
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rezulta conditia pentru a se obtine un semnal nenul la iesirea filtrului 
gincron: ’

kw0-wf < w < kw0 + Wf, k = ±1,±2,... (4.69)

Relatiile (4.68) si (4.69) evidential faptul ca filtrul sincron are o carac- 
teristica amplitudine-pulsatie, ce ae obtine din caracteriatica filtrului 
trece-jos (fig. 4.9) prin deplaaare pe axa pulsatiilor cu kw0 si multiplicare 
cu factorul ^VRk ej0(*wk). Caracteriatica globala a filtrului sincron este 

prezentata In fig. 4.10.
fig- 4.10 rezulta ca pentru a selects numai componenta fundamentals a 

semnalului de la intrarea filtrului sincron trebuie ca wf si VRk (k>2) sa fie 
cit mai reduse. In acest sens trebuie realizat un compromis intre bands de 
trecere a filtrului trece-jos si timpul sau de stabilizare.

Fig. 4.10 Caracteriatica amplitudine-frecventa
a filtrului sincron

Din analiza performantelor se pot trage urmatoarele concluzii privind 
avantajele si dezavantajele utilizarii filtrului sincron in aparatele pentru 
maaurarea dezechilibrului rotoarelor. Avantajele importante sint:
- asigura reglarea automata a filtrului pe frecventa de rotatie lent variabila 

a rotorului;
-furnizeaza la iesirea filtrului trece-joa tensiuni continue proportionale 
cu proiectiile vectorilor de dezechilibru. Aceste tensiuni fiind continue, pot 
fi usor convertite analog-numeric si pe baza acestor date se pot calcula 
amplitudinea si faza vectorilor de dezechilibru;
Dezavantajele acestui tip de filtru sint .
- dependents performantelor de filtrare de puritatea spectrala a semnalelor 
de referinta. Neceeitatea generaril acestor semnale;

J
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- limitarea performantelor de performantele generatorului de semnale de 
referintS:
- timpul de stabilizare lung in cazul unei selectivitati ridicate

complexitate deosebit de ridicata mai ales in cazul cind se rec lama 
performante superioare.

In conditiile in care exista solutii performante care sa resolve realiza- 
rea celor trei operatii: generarea semnalului de referinta, multiplicarea si 
filtrarea trece-jos, filtrul sincron ramine o solutie de principiu 
atragatoare, pentru filtrarea semnalelor de dezechilibru.

Se prezinta in continuare o solutie propusa de autor pentru realizarea 
unui filtru sincron in care generarea semnalelor de referinta si multiplicarea 
semnalului ce trebuie filtrat se realizeaza intr-o singura operatie prin 
utilizarea unui convertor numeric analogic multiplicator CNAM.

Se considers un convertor 
numeric analogic,multiplicator 
CNAM in configuratia din 
fig.4.11. La intrarea analogies 
VR se aplica semnalul vft) ce 
trebuie filtrat iar la 
intrarile numerice bj - 
fiind aplicat codul numeric 
N(t) considerat la momentul t.

Fig. 4.11 CNAM utilizat ca multiplicator 
a doua semnale.

Qurentul de iesire i(t) are expresia [21]

... _ (4.70)
' V ‘ 2n

unde R este valoarea rezistentei din reteaua R-2R a CNAM si n este rezolutia 
acestuia (numarul de biti). In aceastA situatie curentul de iesire i(t) este 

proportional cu produsul v(t) N(t).
In ideea realizarii filtrarii sincrone, ar trebui (in cazul ideal) ca 
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N(t) sa aiba o variatie sinusoidala. Deoarece N(t) este o marine discrete, 
poate fi modificatS cu o rezolutie finita.

Se pane deci problema generarii unui semnal sinusoidal, avind un continut 
de armonici superioare cit mai redus, prin conversie numeric-analogica. Aceas
ta problema a fost intens studiata dupa cum rezulta si din numarul mare de 
lucrari dedicate acestei teme [27], [26], [29], [30], [31], [32].

Exista [31] doua directii majore de rezolvare a problemei generarii 
numerice a unei unde sinusoidale: a) cuantizare uniforma in timp si b) cuanti- 
zare uniforma In amplitudine.

Este unanim acceptata ideea exploatarii simetriei din cadrul fiecarei 
semialternante ai antisimetriei celor doua semialternante. Rezulta astfel ca 
este suficient sa se genereze unda sinusoidala pe intervalul [0,ir/2] pentru ca 
problema generarii intregii perioade sa fie rezolvata.

Deoarece rezolutia de stabilire a momentelor (unghiurilor) pe axa ab- 
sciselor cit si a valorilor amplitudinilor impulsurilor dreptunghiulare cu 
care se doreste sa se aproximeze semnalul sinusoidal (fig- 4.12) este finita, 
cele doua tipuri de solutii incearca sa micsoreze erorile datorate cuantizarii 
pe cele doua axe. In fig. 4.12 sint ilustrate cele doua solutii.

Fig- 4.12 Metode de generare a unui semnal sinusoidal prin 
conversie A/N cu rezolutie finita

Solutia a) "dasicS" porneste de la cuantizarea uniforms pe axa absclse- 
lor, perioada semnalului sinusoidal fiind impartita intr-un numir de subinter
vale egale. Deoarece este suficient sa se defineasca semnalul pe intervalul 
[o,n/2] se va considers ca acest interval a fost impartit in M subintervale 
egale. Rezulta deci 4M trepte/perioada. In fiecare interval amplitudinea
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semnalului este constants: at. a2..... . Semnalul astfel generat
numai armonici unpare, amplitudinile lor fiind conform rela$iei [28]> [30];

8 —I
A2k-1= ;^ij ai

1=1

(2k-l)n (2k-l)(2i-l)it
3in------ - am _____ _______4M

k= 1,2,... (4.71)

In [28] si [30] se arata ca daca se impun marimilor aj, a2 .... ,an valo
rile :

(2i-l)ir
a.- = sin-------

4M , i= 1,2, ...,M (4.72)

atunci se obtin urmatoarele valori pentru amplitudinile armonicelor:

A2k-1 -

4M n
— sin — 

it 4M
4N tt

------- sin — 
(2k-l)ic 4M

0

pt. k=l

pt. k=2mM sau k=2mM+l
m=l,2,...

in rest (4.73)

In cazul solutiei b) amplitudinile aj, a2,..., a^ sint valori egale cu un 
multiplu intreg al unei marimi aleasa arbitrar drept cuanta. Rezulta ca inter- 
valul [0,1] de variatie al amplitudinii este divizat in M subintervale egale. 
Aceste valori a^ , a2, aj,__ ,3^ determine pe axa absciselor o diviziune a
intervalului [0,ir/2J: x^,x2,__ ,Xp|, neuniforma. In [30] autorul in colabora-
re, a dedus relatiile de calcul pentru amplitudinile armonicelor din spectrul 
semnalului generat conform solutiei b) :

M g __ /\X'
A2k_i= ----------- y 1 a; sin ---- sin[(2k.-l)(\x1 + .. .+\x1^1-tAx1/2) ]1 (2k-l)it 2

k = 1,2,... (4.74)

Exista, in principiu, o infinitate de solutii pentru alegerea punctelor 
ce determine diviziunea uniforma a intervalului [0,1] pe axa ordonatelor.

In [31] autorul si colectivul a prezentat comparativ mai multe alterna
tive. Este dificil sa se caute solutia optima deoarece trebuie rezolvat un 
sistem de M ecuatii transcendents, cu M necunoscute AX1 >Ax2»* - - »:
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A1= 1

A2k-1 = o
(4.75)

k = 2,3,...,M

unde A2k_i este data de relatia (4.74).
Dupa cum rezulta din [31] metoda b) permite exploatarea la maximum a 

rezolutiei convertorului numeric-analogic utilizat. Cu toate ca nu asigura 
anularea armonicilor joase (3,5,...,M), metoda b) conduce la un factor de 
distorsiuni armonice mai scazut decit metoda a) in conditiile utilizarii unui 
CNA cu aceeasi rezolutie. Performantele solutiei b) au fost analizate in 
ipoteza ca rezolutia de determinare a intervalelor de timp este infinita. 
Aceasta ipoteza este practic satisfacuta pentru frecvente ale semnalului 
generat pina la 20 kHz.

In cazul utilizarii semnalului sinusoidal generat ca semnal de referinta 
pentru un filtru sincron, nu factorul de distorsiuni armonice redus este 
important, ci esential este ca un numar cit mai mare de armonici joase, 
incepind cu cele de ordinul 3, 5, 7, etc. sa fie nule.

Dupa cum rezulta din cele prezentate anterior, anularea armonicii de 
ordin k. a semnalului de referinta vR(t) conduce la rejectia totala a armonicii 
de acelasi ordin din spectrul semnalului ce trebuie filtrat. Din acest motiv 
solutia a) este de preferat in cazul filtrului sincron. Pentru asigurarea 
anularii armonicilor joase trebuie satisfacuta conditia (4.72), ceea ce presu- 
pune utilizarea unui convertor numeric analogic cu rezolutie infinite.

Practic se impune utilizarea unui convertor cu o rezolutie cit mai mare 
astfel incit eroarea de cuantizare care afecteaza fiecare dintre valorile aj , 
a2, __ ,ap| sa poata fi considerate neglijabila. Pentru stabilirea acestei
conditii, este util sa se calculeze amplitudinile armonicelor in prezenta» * 
erorilor de cuantizare.

Se considera convertorul CNAM din fig. 4.11 avind la intrarea numerica 
un cod de n biti N(t), a carui variatie in timp este conforms cu cea din fig. 

4;12 a), adica:

(2i-l)ir
4M -I Pt-

i=

(i-l)rr iir
  < wt <   

2M-------- 2M
(4.76)

unde [ ] reprezinta functia parte intreaga. Relatia (4.76) defineste modul de 
generare al semnalului in intervalul [0,ir/2]. Aceleasi valori se utilizeaza 
pentru generarea semnalului in inter-valul [k/2,k] iar prin schimbarea semnu- 
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lui semnalului analogic de la iesirea CNAM cu ajutorul celui mai semnificativ 
bit (CNAM este utilizat in conexiune bipolara) se genereaza semialternanta 
negativa [tc,2tt]. Rezulta ca amplitudinile a^, i=l,2,...,M vor avea expresia:

lh6
Nj(t)

aj= ----- , i= 1,2,...,M (4.77)
2n -1

si in general vor fi diferite de valorile a2 date de relatia (4.72) care 
asigura anularea armonicilor joase A3, A5,..., adica:

ai~ aj + €£, i= 1,2,..., M (4.78)

unde cu Gj s-a notat eroarea de cuantizare care afecteaza valoarea a£. Introd
uced valorile a: date de (4.78) in relatia de calcul a amplitudinilor armon
icilor A2k_i , (4.71), se obtine:

M8 ---- (21—Dir (2k-l)(2i-l)ic
Aol-i= ----------- / ^ai+ei > sin ----XT 3in -------7Z----2k 1 (2k-l)n^---  1 4M 4M

i=l I
k= 1,2,... (4.79)

sau, dupa calcule simple :
M8 (2k-l)n <——| (2k-l)(2i-l)rt

3in -ir Z-j £i 9in —s

k= 1,2,... (4.80)

Tlnind cont c5 A2k-!=0 pentru k=2,3.... 4M-3 rezulta:

M
2 -7—4M * 

— sin —
it 4M M

i=l
Ci sin

(21-1)rc
4tT

pt k=l
A2k-1"

8 ------- sin 
(2k-l)n

M
(2k-l)it

4M

(4.81)
(2k-l)(2i-l)n 

sin 4M

pt k= 2,3,...,4M-3
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Este util sa se determine o limits maxima pentru expresia 
M

. X-1 „ . (2k-l)(2i-l)irok= f__ J 3 in
i=l

(4.82)4M

Utilizind inegalitatea lui Cauchy, rezulta succesiv :

\ L i=i

(2k-l)(2i-l)n
am2-------------

4M (4.83)

6

(4.84)

Deoarece €j este o eroare de cuantizare, ae poate serie:

i= 1,2,...,M (4.85)

si deci*
e < nSk - xi?^1 ’ k= 1,2, ...,4M-3 (4.86)

Inlocuind aceasta valoare in relatia (4.81) rezulta :9

0MA2k-1 " ir(2k-l)\j21 2rrri 3in 4M

k= l,2,...,4M-3

(4.87)

Relatia (4-37) permite estimarea limitei maxime pentru amplitudinea 
armonieei’ A2k-i ca urmare a erorii de cuantizare a CNA. Exprimind aceasta 
marine ca valoare relativa fata de amplitudinea fundamentals! Aj, ae obtine:

A2k-1
Al

(2k-l)x
3111 4M

2n Xp1 (2k-l)sin(n/4M)
k= l,2,...,4M-3 (4.88)
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Relatia (4.08) este important! deoarece evidentiaza influenta rezolutiei 
convertorului folosit, a numgrului de subintervale dintr-o perioada si a 
ordinului armonicii asupra raportului . Deasemenea relatia (4.88) 
pennite determinarea rezo-lutiei CNA daca se impune valoarea maxima a raportu
lui Ajk-j/Aj. Deoarece marimea l/2n depinde direct de rezolutia CNA este util 
sa se cunoasca variatia marimii :

rn(k)=
|ain[ir(2k-l)/4M]|

\|T (2k-l) sin(n/4M)’ k= 1,2,...,4M~3 (4.89)

Relatia (4.89) poate fi pusa sub forma :

rn(k)= \ TT/4M 
sin(x/4M)

sin[TT(2k-l)/4M]
Tt(2k-1)/4M

k=2,3.... 4M-3. (4.90)

In fig.
parametru.

4.13 s-a reprezentat grafic r^(k) in functie de k avind pe M

Din (4.90) rezulta: daca M—>® atunci ^(k)—>1A|2, iar pentru M oare- 
care finit rn(k) are o forma de variatie (in functie de k) de tip sinx/x. 
Cantitativ din fig. 4.13 rezulta ca pentru 4M>64 intervale/perioada, raportul 
^(k) este practic independent de k in domeniul armonicelor joase (3<2k-l<39). 
Asadar daca se urmareste anularea acestor armonici este mai important sa se 
utilizeze un CNA cu rezolutie ridicata decit sa se creasca parametrului M. 
Acesta are o influenta neglijabila daca 4M>64.

Fig. 4.13 Variatia raportului de rejectie a armonicei de 
ordin 2k-1 in functie de k cu M parametru.

Numarul M nu poate fi inea micsorat prea mult deoarece prima armonici 
teoretic nenula are ordinul 4M-1. Raportul A'^/A, reprezintS raportul de 
rejectie al armonicii de ordin 2k-l din apectrul semnalului ce trebuxe fil- 
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trat. Pentru n=16 biti si daca 4M=64 aportul Afk-i/Aj rezulta aproximativ 10"5 

ceea ce asigura un factor de rejectie in cele mai multe cazuri auficient 
pentru armonica considerata.

In concluzie, solutia propusa ofera avantajul eliminarii unui numar mare 
de circuite din componenta generatorului semnalului de referinta concomitent 
cu rezolvarea problemei operatiei de multiplicare intre semnalul ce trebuie 
filtrat si semnalul de referinta.
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CAP.5. MULTIPLICATOARE DE FRECVENTA

5.1. Introducere.
Multiplicarea frecventei (divizarea perioadei) semnalului de referinta de 

faza vr (t) eate o operatie obligatorie, multiplicatorul de frecventa, ca bloc 
functional, fiind prezent in structure tuturor aparatelor electronice pentru 
masurarea dezechilibrului rotoarelor.

Performantele in ceea ce priveste precizia de multiplicare, timpul de 
raspuns, zgomotul de faza, etc. realizate de acest bloc determine direct 
performantele intregului aparat.

Din punct de vedere al multiplicatorului de frecventa, aparatele pentru 
masurarea dezechilibrului rotoarelor se pot clasifica in doua categorii:

a) aparate care utilizeaza un detector sensibil la faza DSF, comandat cu 
semnale dreptunghiulare def azate intre ele cu un sfert de perioada, avind 
aceeasi frecventa cu semnalul vr(t) (ex. 3.3.C, 3.4 A si B);

b) aparate care utilizeaza o structure de tip filtru sincron comandat cu 
semnale sinusoidale (sau triunghiulare) in cuadratura si sincrone cu vR(t) 
(ex. 3.3A si B). In cazul a) pentru realizarea semnalelor de comanda a DSF 
este necesara divizarea perioadei semnalului vr(t) la un numar multiplu de 4. 
Aceasta operatie poate fi realizata analogic pornind de la vr(t) si impunind 
ca acesta sa fie dreptunghiular cu factorul de umplere o,5. 0 asemenea metoda, 
prezentata la pct. 3.3.A, este simpla dar cu performante relativ scazute.

In cazul b) exista posibilitatea generarii semnalelor sinusoidale de 
catre un generator sincron rotit solidar cu rotorul de echilibrat. Aceasta 
solutie ar*a insa o arie restrinsa de aplicabilitate, neputind fi utilizata in 
cazul giro^otoara1 nr. Daca se elimina aceste doua solutii particulare, proble
ma generari1 semnalelor de comanda in ambele situatii a) si b) poate fi 
rezolvata unitar prin utilizarea unui multiplicator de frecventa. In cazul a) 
factorul de multiplicare se impune a fi minimum 4, iar in cazul b) acest 
parametru depinde de valoarea minima a numarului de esantioane/perioada con- 
siderat suficient pentru generarea undei sinusoidale.

Principial, solutiile pentru realizarea multiplicandi frecventei fr a 
semnalului vr(t) cu in numar natural P, utilizablle in cadrul unui aparat 
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pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor sint:
A) multiplicator de frecventa analogic
B) multiplicator de frecventa numeric

In cele ce urmeaza se vor analiza avantajele si dezavantajele fiecareia 
din solutiile enumerate. Se prezinta apoi solutii propuse de autorul tezei.

5.2. Nultiplicator de frecventa analogic
Aceste multiplicatoare sint foarte raspindite atlt in aparatele pentru 

masurarea dezechilibrului rotoarelor cit si in sintetizatoarele de frecventa 
[12],[13],[33],[34],[35],[36],[37]. Principiul de functionare al acestora este 
ilustrat in schema bloc din fig. 5.1 care reprezinta un circuit PT J, numeric

i
[33], Frecventa oacilatorului comandat in tensiune OCT este controlata de 
catre tensiunea Uo astfel ca frecventa f0/P de la iesirea divizorului de 
frecventa tP aa fie egala cu frecventa ce trebuie multiplicata fr, existenta 
la intrare.

Fig- 5.1 Multiplicator de frecventa care utilizeaza 
un circuit PLL numeric.

Abaterea dintre cele doua frecvente fr si fo/P este sesizata de compa- 
ratorul de faza CP care fumizeaza la iesire o tensiune variabila Uq a carei 
components continue este Uo. Components continua este obtinuta la iesirea 
filtrului trece-jos FTJ. Bucla de reglare automata tinde sa aduca frecventa 
oacilatorului OCT la o valoare fo pentru care are loc egalitatea :

fo _ F (5.1)
F " fr

egalitate sesizata de catre CP. Rezulta ca in regin permanent, cind "bucla 
este prinea- frecventa OCT si deci frecventa de la iesire are valoarea
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Fata de situatia ideala prezentata, in practicS apar o aerie de erori. In 
regin permanent (fr = oonatant) exista fluctuatii ale frecventei f0 fata de 
valoarea reglata data de relatia (5.2). Aceste fluctuatii aint dependents de 
caracteriatica FTJ si creac atunci cind cistigul buclei si factorul de multi- 
plicare P, se naresc [13], [33], Comportarea in regia dinamic este deacrisa de 
urmatorii parametrii [13], [33]: banda de capturS, banda de urmarire si timpul 
de stabilizare. Acesti paranetrii depind de functia de transfer a FTJ ai au o 
variatie dezavantajoasa atunci cind P create.

0 cauza a fluctuatiilor frecventei fo o reprezinta fluctuatiile ten- 
aiunii de comanda incomplet filtrate de catre FTJ. Marirea atenuarii fluc
tuatiilor de frecvente joase introdusa de FTJ atrage dupa sine cresterea 
timpului de stabilizare al acestuia si in final al circuitului PLL. Filtrul 
trebuie realizat ca urmare a unui compromis intre atenuarea fluctuatiilor 
tensiunii Uq , timpul de stabilizare si asigurarea stabilitatii buclei.

Cresterea factorului de multiplicare atrage dupa sine o inrautatire a 
tuturor parametrilor caracteristici ai PLL numeric. De aceea acest circuit are 
banda de urmarire si de captura mai reduse decit in cazul P=l. Acest fapt 
reprezinta principalul dezavantaj care limiteaza utilizarea PLL numeric in 
aparatele pentru masurarea dezechilibrului. Aceste aparate au, in majoritatea 
cazurilor, un domeniu larg de frecvente de lucru. 0 alta limitare importanta 
o reprezinta timpul de raspuns ridicat al buclei PLL.

Pentru a asigura reducerea fluctuatiilor de faza si stabilitatea buclei 
de reglare este necesara acceptarea unui timp lung de stabilizare pentru FTJ. 
In cazul aparatelor pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor timpul de 
raspuns lung al buclei conduce la erori de neurmarire a variatiilor 
frecventei de rotatie a rotorului, introducind erori importante in procesul de 

masurare.
0 alta cerinta specifics este asigurarea unei relatii de faza bine deter

minate intre impulsurile fr si impulsurile fa de la iesirea mul
tiplicatorului. Aceasta cerinta implies o sporire considerabila a 

complexitatii acestuia.
In concluzie principalele dezavantaje ale utilizarii multiplicatorului de 

frecventacu PLL numeric sint:»
a) banda de captura si de urmarire reduse
b) fluctuatii ale frecventei de iesire
c) timp de stabilizare lung
d) accentuarea dezavantajelor a,b,c la cresterea factorului de multiplicare P
e) dificultatea asigurarii relatiei de faza intre impulsurile de intrare si 

cele de iesire
in aceste conditii utilizarea multiplicatorului cu PLL numeric este 
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limitatS la aparate cu un domeniu restrina de frecvente de lucru si fara 
pretentii deosebite privind clasa de echilibrare.

5.3. Multiplicator de ■frecventa' numeric
Aceat tip de multiplicatoare au fost dezvoltate in special pentru rezol- 

varea problemelor privind comanda esantionarii sincrone a unui semnal period
ic. Sint intilnite si sub denumirea de circuite de sincronizare numerice [38]. 
Principial acest circuit eate un aiatem de reglare automata in care parametrul 
reglat eate un factor de divizare R. Factorul R este astfel determinat incit 
prin aplicarea aa la intrarea de programare a unui divizor programabil, ce 
divizeaza frecventa f0 a impulsurilor provenite de la un generator de tact, la 
iesirea divizorului programabil aa rezulte o frecventa egala cu Pf r. Se poate 
calcula valoarea factorului de divizare din egalitatea :

f0
= pfr (5.3)

si deci

Din relatia (5.4) rezulta ca pentru a determine factorul R este necesar 
aa se masoare frecventa fr (sau perioada Tr ) a impulsurilor de intrare. Desi- 
gur, este convenabil sa se determine perioada Tr utilizlnd acelasi generator 
de tact si impunind acestuia o stabilitate ridicata a frecventei f0. Aceste 
consideratii sint aplicate si in cazul circuitului prezentat in [38], unde 
dupa masurarea perioadei Tr se calculeaza cu un sistem cu microprocesor facto
rul R conform (5.3) si se programeaza divizorul programabil pentru a diviza 
frecventa tactului fQ la R. Masurarea perioadei Tr are loc la intervale rela- 
tiv mari, considerindu-se ca aceasta se modifies neglijabil intre doua 
masurari. Acest multiplicator nu asigura o relatie de faza bine determinate 
intre impulsurile de intrare si cele de iesire si deasemenea nu permite reali- 
zarea unui timp de stabilizare cit mai redus al intregului sistem de reglare 
automata. Ambele cerinte nesatisfacute sint obligator!! in cazul aparatelor 
pentru masurarea dezechilibrului.

Aceste dezavantaje sint eliminate de circuitul multiplicator propus de 
autor in cadrul cererii de brevet de inventie [16]. Schema bloc a multiplica- 
torului de frecventa numeric este prezentata in fig. 5.2.

Un generator*de tact GT avind frecventa stabilizata cu cuart, furnizeaza 

impulsuri de frecventa f0 unui divizor tP care asigura la iesirea sa impul- 
suri avind frecventa'fo/P ce sint numerate de catre numaratorul NR. Dispoziti- 
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vui de c°manda DC genereaza impulauri de resetare ?p 
sz NR la fiecare i^puls fr, adica la inceputul fiec3rei a aemnalului 
de intrare vr (v.fig.5.3).

Fig. 5.2 Multiplicator de frecventa numeric propus de autor.

Deoarece la inceputul fiecarei perioade Tr cele doua numaratoare sint 
anulate, rezulta ca numarul de impulsuri acumulate in numerator va fi:

Nnr = -y Tr (5.5)

si tinind cont de (5.4) rezulta ca Nnr=R, deci continutul numaratorului la 
sfirsitul perioadei Tr este chiar factorul de divizare R- Din acest motiv, 
inainte de anularea numaratorului NR. dispozitivul de comanda furnizeaza 
impulsul U3 care determine memorarea continutului numaratorului in registrul 
de memorie RM si apoi in divizorul programabil DP prin activarea impulsului 
Uq. Acesta determine si momentul de inceput al operatiei de divizare, realiza- 
ta de DP.

In fig. 5.3 sint prezentate diagramele de variatie in timp a tensiunilor 
in principalele puncte ale scheme! bloc din fig. 5.2. S-a considerat cazul 
particular In care P=4 si R=14. In legatura cu modul de corelare in timp a 
acestor impulsuri exista citeva particularitSti evidentlate de autor in 
[16], care asigura atingerea urmatoarelor performante :
i-masurarea  perioadei Tr, in mod continuu, la fiecare perioada a semnalului vr
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ii- utilizarea factorului de dividers r x ,, , oivi^are R determinat la sfirsitul unei perioade,
In cadrul perioadei imediat urmatoare;
iii- realizarea unei variatii cit fflai reduse a defazajului existent intre 
unpulsurile vr si frP de la iesirea multiplicatorului.

fo
123 6 9 12

llllllllllllllllllllllll
15 1ft 21

To
57 60 ------

lllllllllllllllllllllllllllllll

U1

Tr =PRTQ+&t At<PT0

Fig. 5.3 Diagramele de variatie in timp a tensiunilor
din principalsle puncte ale schemei din fig. 5.2

t

t

t

Conditia i) impune ca citirea continutului numaratorului precum si rese
tarea aceatuia sa se realizeze fara a se pierde nici tin impuls de tact. Dupa 
cum va rezulta din cele ce urmeaza, frecventa fo a impulsurilor de tact 
trebuie sa fie cit mai mare pentru a asigura o precizie ridicata de divizare a 
perioadei Tr. Rezulta dificultatea sau chiar imposibilitatea raalizarii celor 
doua operatii amintite intre doua impulsuri de tact.

Datorita faptului ca numarul de ranguri ale numaratorului este mare 
rezulta un timp de intirziere lung (chiar daca NR functioneaza sincron) nece- 
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sar stabilizarii tuturor iesirilor sale. Rezolvarea propusa de autor, se 
bazeazS pe observatia ca nuxaratorul NR numara impulsurile de la iesirea 
divizorului tP avind frecventa fo/P ai deci exista un interval de timp’ PT0 
pentru realizarea operatiilor amintite.

Pentru aceasta este necesar ca divizorul tP (de fapt un numarator cu 
capacitates maxima P) sa fie resetat o data cu aparitia impulsului care 
cheaza sfirsitul perioadei Tr separat fata de resetarea numaratorului NR. 
Acest lucru este posibil deoarece factorul de divizare R conform relatiilor 
(5.3) si (5.4) este egal cu continutul numaratorului NR la sfirsitul perioadei 
Tr - Dupa ce factorul R a fost memorat in registrul de memorie RM, numaraton) 1 
NR este resetat inainte de epuizarea intervalului de timp N.T0. Divizorul 
si numaratorul pot fi privite ca formind un singur numarator care numara 
impulsurile de tact pe durata Tr.

Deoarece rangurile corespunzatoare divizorului nu trebuiesc memorate, 
rezulta existenta la inceputul fiecarei perioade a intervalului PT0 in care se 
pot realiza toate operatiile necesare "pregatirii" circuitului pentru perioada 
urmatoare.

Conditia ii) poate fi satisfacuta utilizind acelasi interval PT0 pentru 
realizarea tuturor operatiilor necesare in cadrul fiecarei perioade: memorarea 
factorului R, resetarea divizorului tP, initializarea divizorului programabil 
si resetarea numaratorului NR. Intervalul de timp PT0 este disponibil deoarece 
continutul numaratorului utilizat ca divizor cu P nu trebuie memorat.

Prin aceasta particular!tate solutia propusa se deosebeste de cea pre- 
zentata in [36] care asigura citirea unui numarator fara a perturba procesul 
de numarare, prin utilizarea unui circuit special de sincronizare si a unor 
registre de memorie rapide suplimentare.

Pentru satisfacerea conditiei iii) a fost necesara sincronizarea tuturor 
impulsurilor de comanda (exceptind u^ determinat direct de vr) cu impulsurile 
de tact. In acest fel intirzierea A*i impulsurilor de iesire fata de vr 
(fig.5.3) va avea doua components: una fixa egalacu un multiplu intreg al 
perioadei tactului To si o components variabila mai mica decit To si determi- 
nata de pozitia relativa a impulsurilor vr fata de impulsurile de tact. Compo- 
lienta constanta nu afecteaza precizia intregului aparat deoarece poate fi 
eliminata printr-o corectie. Componenta variabila va introduce un defazaj 
variabil pentru semnalele de referinta de faza. Pentru ca acest defazaj varia- 
bil sa fie cit mai mic trebuie ca To s5 fie cit mai redusa in raport cu Tr. 
Acesta este primul motiv pentru care se impune o frecventa de tact f0 cit mai 

ridicata-

08

BUPT



5.4. Erori introduse de .ultiplicatorul de frecventa numeric
In continuare ae prezinta aspects cantitative privind erorile introduse 

de multiplicatorul de frecventa prezentat la pct. 5.3. Estimarea cantitativa a 
erorilor ce afecteaza functionarea acestuia permite selectarea unor criterii 
judicioase de proiectare cit si evaluarea corecta a performantelor comparativ 
cu alte tipuri de multiplicatoare.

Pentru ca divizorul tP si numaratorul NR sint resetate la inceputul 
fiecarei perioade Tr si tinind cont ca numaratorul NR numara impulsuri avind 
perioada P.T0, putem serie (vezi fig. 5.3)

Tr = PRT0 + At (5.5)

unde

At < PT0 (5.6)

iar P este factorul de divizare al divizorului -?P, R este continutulf 
numaratorului NR la sfirsitul perioadei Tr, To perioada impulsurilor de tact 
si At reprezinta un interval de timp care satisface relatia (5.6).

Cazul ideal corespunde conditiei:

At = 0 (5-7)

si in aceasta situatie exista egalitatea

RT - —— (5.8)

adica intervalul RT0 reprezinta exact a P-a parte din perioada Tr. Cazul ideal 
nu poate aparea in practice deoarece presupune ca fo sa fie un multiplu al 
frecventei fr iar cele doua frecvente provin de la surse independente intre 
ele. Rezulta ca practic At/0 si deci intervalul de timp RT0 reprezinta a P-a 

parte a perioadei Tr cu eroarea :

A _ At (5.9)Ap = V
realizind intotdeauna o aproximare prin lipaa. Tinind cont de (5.6) putem 

serie

Ap < To (5.10)
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Se evidentiaza faptul ca prin atabilirea perioadei impulaurilor de tact 
a-a impua si rezolutia de deplasare pe axa twpului. Relatia (5.10) arata ca 
pentru micsorarea erorii trebuie s5 se aleaga o freiventa de tact cit 
mai ridicata. Exprimind eroarea sub forma relativS rezulta’:

- Ap _ At
RT0 PRT0 (5.11)

si respectiv

< -J" (5.12)

Relatia (5.12) pune in evidenta faptul ca eroarea relative 6p cu care 
intervalul RT0 aproximeaza prin lipsa a P-a parte a perioadei Tr este cu atit 
mai redusa cu cit factorul de divizare R este mai mare. Aparent din relatiile 
(5.9) ar rezulta ca aceasta eroare scade daca P creste. Aceasta concluzie este 
falsa deoarece R scade o data cu cresterea lui P. Tinind cont ca marimile P 
si Tr sint impuse initial, utilizind relatia (5.4) se poate exprima limita 
maxima a erorii 6p in functie de P, Tr si f0:

1 fr
6p < - = P — (5.13)

R fo

Se observe ca eroarea 6p creste o data cu cresterea factorului de 
multiplicare P si a raportului fr/f0 - Pentru ca in general P si fr sint im
puse, rezulta din (5.13) ca singurul parametru asupra caruia putem actiona 
este frecventa impulsurilor de tact f0. Cresterea frecventei f0 determine: a) 
cresterea factorului R si ca urmare cresterea numarului de ranguri ale» » *
numaratnrulin NR, registrului de memorie RM si divizorului programabil DP; b) 
necesitatea ca circuitele numerice utilizate sa permits lucrul la frecventa 
impusa de valoarea ridicata a lui f0.

Se poate concluziona ca limitarea valorii maxime a frecventei f0 este 
impusa de cresterea numarului de circuits si de necesitatea utilizarii unor 
circuite logice de viteza, deci mai scumpe. Se impune gasirea unei solutii 
optime care sa satisfaca cerinta (5.13) in conditiile utilizarii unui numar 
mai redus de circuite ce lucreaza la o frecventa de tact cit mai apropiata de 

viteza maxima de lucru.
Existenta erorii de trunchiere 8p face ca impulsurile frP (v. fig.5.3) sa 

fie deplasate spre stinga pe axa timpului fata de cazul ideal cu un interval 

de timp :
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Atk -k^p , k=l, p-i (5.14)

unde k eate un contor ce desemneaza ordinea celor P subintervale egale din 
cadrul unei perioade Tr. Este evident ca aceasta eroare are un caracter cumu- 
lativ si ca urmare, ea determina urmatoarele modificari fata de cazul ideal: 
a) fiecare interval de lungime RT0 este mai scurt cu 6p fata de Tr/P si b) 
impulsul de ordin k care marcheaza sfirsitul subintervalului k (si inceputul 
intervalului k+1) este deplasat in timp cuAtk.

Pentru a limita efectul cumulativ al erorii la o singura perioada, 
impulsul de ordin P care ar marca "sfirsitul" perioadei Tr (figurat cu linia 
intrerupta in fig. 5.3) este suprimat de catre dispozitivul de comanda si 
inlocuit cu impulsul real vr . Daca multiplicatorul se utilizeaza pentru sinte- 
za semnalelor de comanda ale unui detector sensibil la faza, cele doua efecte 
a) si b) amintite anterior vor determina (v.cap.6) o eroare de amplitudine 
(cazul a) respectiv de faza (cazul b). In acest caz valoarea minima a factoru- 
lui de multiplicare poate fi P=4, asigurind micsorarea erorii 6p. Daca multip- 
licatorul de frecventa este utilizat pentru generarea unor semnale de 
referinta de faza sinusoidale pentru comanda unui filtru sincron exista doua 
posibilitati: a) realizarea unei succesiuni de impulsuri distribuite pe axa 
timpului la intervale egale cu RTO pe durata mai multor perioade Tr; in acest 
caz semnalul sinusoidal generat are o frecventa ce prezinta o mica abaters 
fata de fr dar se respecta conditia esantionarii uniforme: in acest caz al P- 
lea impuls nu este anprimat si inlocuit cu cel real vr iar factorul R nu este 
reactualizat la fiecare perioada Tr ci doar dupa un numar specificat de peri
oade; b) multiplicatorul functioneaza asa cum a fost descris, cu suprimarea 
celui de-al P-lea impuls si reactualizarea factorului R la fiecare perioada 
Tr; in acest caz semnalul sinusoidal rezultat va avea aceeasi frecventa fr dar 
nu ae mai respecta pe deplin conditia esantionarii uniforms. Domeniul de 
frecventa al multiplicatbrului numeric (echivalent cu banda de urmarire/captu- 
ra in cazul multipl icatoarelor analogice) este un parametru in strinsa 
legatura cu erorile introduse de acesta conform relatiei (5.13). Pornind de la 
relatia (5.5) in care s-a neglijat 8p putem serie:

£ _ fn (5.15)
r “ PR

Pentru P fixat, tinind cont cS H.in = 1 ai = 2r, r fiind numarul de 
ranguri al numaratorului NR, results limltele teoretice de variatle ale free- 

ventei fr :f r
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fxffl - < fr < -y- - fxn (5.16)

Aceste limits teoretice fxI1 determina banda de freeventa in care fr poate 
varia si multiplicatorul functioneaza corect. Aceasta marine este 
corespondentul benzii de urmarire din cazul multiplicatoarelor analogice. Se 
observa ca raportul fxf1/fxt1 are teoretic valoarea 2r fiind de departe mult mai 
mare decit cea obtinuta [13] in cazul solutiei analogice.

Relatia (5.12) arata o variatie hiperbolica a erorii de trunchiere 6p 
in functie de R, aceasta conducind la erori cu mult peste limita admisibila in 
cazul valorilor scazute ale factorului de divizare R. In practice este necesar 
ca pornind de la o valoarea maxim admisibila pentru eroarea de trunchiere 6pad 
sa se impuna o valoare minima admisa pentru R, R^ ce rezulta din relatia 
(5.12):

Rmin > z-""--  (5.17)
Opad

si deci«

= - ---- (5.10)
^inin

Asadar raportul fxn/fxm are practic valoarea 2r/Rmifl, mai redusadecit cea 
teoretica dar si in aceasta situatie mult mai mare decit cea obtenabila in 
cazul solutiei analogice. Trebuie remarcat ca in cazul multiplicatorului 
numeric prezentat notiunile de banda de captura si banda de urmarire isi pierd 
semnificatiile initials sau se poate considers ca ele se identifies cu banda 
determinata de fxm si fxl1 deoarece daca fr€[fx(n, fx(1] atunci la iesirea mul
tiplicatorului numeric se obtin impulsuri cu freeventa Pfr.

Timpul de stabilizare este un alt parametru foarte important pentru 
aprecierea performantelor unui multiplicator de freeventa. Pentru mu1tipiica
toare le analogice, timpul de stabilizare poate fi considerat pentru diferite 
moduri de variatie a frecventei semnalului de intrare fr: variatie treapta, 
rampa, etc. In cazul solutiei analogice timpul de stabilizare al multiplicato
rului depinde [13] de caracteristicile dinamice ale oscilatorului comandat in 
tensiune, filtrului trece-jos, s.a.m.d.

In [13] si [33] se evidentiaza rolul determinat al comportarii in regim 
dinamic al FTJ iar in [39] se prezinta criterii de proiectare a unui OCT cu 
timp de raspuns redus. Cu toate acestea, in conditiile adoptarii unor masuri 
pentru micsorarea zgomotului de faza la iesire, timpul de stabilizare al 
multiplicatorului analogic depaseste valori de ordinul 3t4 perioade Tr.

92

BUPT



In cazul multiplicatorului de frecventa numeric prezentat rezulta ca dupa 
o perioada Tr a semnalului de intrare, factorul de divizare R este determinat 
astfel ca in urmatoarea perioada, la iesirea multiplicatorului se obtin impul- 
suri de frecventa P.fr. Rezulta ca timpul de stabilizare al multiplicatorului 
numeric este in orice situatie egal cu Tr. Se poate face observatia ca timpul 
de stabilizare nu se poate reduce sub aceasta valoare deoarece Intre doua 
impulsuri vr succesive (v.fig. 5.3) nu este disponibila nici o informatie 
privind evolutia ulterioara a marimii Tr (sau fr).

In concluzie, multiplicatorul de frecventa numeric, In variants propusa 
de autor, prezinta urmatoarele avantaje fata de solutia analogica : 
-domeniul frecvente lor de lucru mult mai larg dec it banda de urmarire In cazul 
solutiei analogice
-timpul de stabilizare minim
-absenta fluctuatiilor de frecventa si a zgomotului de faza pentru semnalul de 
la iesirea multiplicatorului numeric.
-asigurarea relatiei de faza constanta intre impulsurile de la intrarea si de 
la iesirea multiplicatorului.
Principalele dezavantaje ale solutiei propuse sint : 
-existenta erorii de trunchiere si limitarea datorita acestei erori a 
frecventei maxime de lucru.*
-cresterea complexitatii si inrautatirea performantelor o data cu cresterea 
factorului de multiplicare P
-complexitate ridicata a circuitului.

Datorita avantajelor oferite, multiplicatorul de frecventa numeric se 
impune in aplicatiile care necesita un domeniu larg de frecventa precum si 
performante ridicate. Principalul dezavantaj, existental erorii de trunchiere 
poate deveni important doar la frecvente de lucru ridicate. Dupa cum rezulta 
din relatia (5.1o), principalul mijloc de reducere a erorii de trunchiere este 
cresterea frecventei f0 a impulsurilor de tact. Aceasta solutie poate fi 
aplicate pina la atingerea limitei impusa de viteza maxima de lucru a cir- 
cuitelor logice utilizate. In [33} se prezinta solutia (devenita clasica) 
utilizarii circuitului numit "pulse-swallower" (circuit de "Inghitire",elimi- 
narp a impulsurilor). Aceasta solutie permits minimizarea numarului de cir
cuits logice care lucreaza la frecventa de tact ridicata, celelalte utilizlnd 
aceeasi frecventa dar divizata la un numar intreg,de obicei 10 sau 11.

Esenta mecanismului de aparitie a erorii de trunchiere este imposibilita- 
tea plasarii pe axa timpului a impulsurilor ce determine diviziunea uniforma a 
perioadei Tr decit la intervale timp egale cu multiplii intregi ai perioadei 
tactului To. Dupa cum rezulta din cele prezentate anterior, principial pot fi 
luate In considerare doua solutii pentru anularea erorii de trunchiere: a) 
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realizarea conditiei ca raportul f0/fr s5 fie Intreg ?i b) aslgurarea 
plasSrii impulsurilor de la iesirea multiplicatorului la intervale de timp 
conform relatiei:

9

Tr
—- - RT0 + hT0 (5.19.a)

unde
h (5.19.b)

Solutia a) presupune utilizarea unei bucle PLL. In acest caz impulsurile 
de tact sint generate pornind de la un oscilator comandat in tensiune OCT. 
Acesta permite variatia frecventei de oscilatie intr-o plaja restrinsa in 
jurul frecventei de oscilatie libere asigurind ca raportul f0/fr sa fie 
intreg. Deoarece raportul f0/fr are valoarea PR rezulta ca circuitul PLL 
trebuie sa realizeze muItipliearea frecventei fr cu factorul PR si deci va 
prezenta toate dezavantajele multiplicatorului de frecventa analogic prezen- 
tate la pct. 5.2. Erorile introduse sint insa in acest caz mai mari deoarece 
factorul de multiplicare este de R ori mai mare. Timpul de raspuns global va 
fi determinat de timpul de stabilizare al buclei PLL, iar acesta este mai mare 
decit Tr.

Fig. 5.4 Reducerea erorii de trunchiere a MF numeric 
prin interpolare in timp.

In concluzie, utilisarea unei bucle PLL suplimentare pentru asigurarea 
conditiei fr/fo intreg are ca efect global tnrautatirea performantelor multip
licatorului de frecventa in special in ceea ce priveste timpul de stabilizare.

Pentru aplicarea solutiei b) este necesar sa se utilizeze un circuit de 
interpolare care sa realizeze intervale de timp egale cu o fractiune a perioa-
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dei To. In eaenta acest circuit poate fi un circuit monostabil a carui stare 
cvasistabila s5 fie comandata analogic sau numeric ca.de exemplu, cel prezen- 
tat in [41]. In fig. 5.4 este prezentatS schema bloc a unui multiplicator de 
frecventa care functioneaza conform acestui principiu. Din relatia (5 19 a) 
rezulta: ’

Tr = (PR+Ph)T0 (5.20)

si daca Ph > 1, partea intreaga a numarului PR+Ph reprezinta numarul de impul- 
suri de tact corespunzatoare perioadei Tr si este numarat de cele doua 
numaratoare NRj si NR2. Rezulta ca la sfirsitul fiecarei perioade Tr 
continutul numaratorului NR^ va fi egal cu partea intreaga a numarului Ph si 
reprezinta eroarea de trunchiere cumulate. Deoarece P este fixat, eroarea de 
trunchiere cumulate este proportionala cu eroarea de trunchiere 
corespunzatoare fiecarui subinterval Tr/P. Daca se compenseaza eroarea de 
trunchiere corespunzatoare subintervalului RT0. prin introducerea unei 
intirzieri hT0 (pentru k=l) va rezulta aditionarea la intervalul imediat 
urmator a cantitatii (l-h)T0, acesta devenind (l-h)T0+RT0. Deoarece fiecare 
subinterval trebuie sa aiba valoarea RTo+hTo rezulta ca este necesar ca 
valoarea factorului R sa fie diminuata cu o unitate si impulsul care marcheaza 
sfirsitul intervalului corespunzator (k=2) sa fie intirziat cu 2hTo. In 
acest caz intervalul urmator (k=3) va fi marit cu (l-2h)T0. Procedind in acest 
fel rezulta ca impulsul de inceput al intervalului de ordin k va fi intirziat 
cu (k-l)h.T0 si factorul R va fi diminuat cu o unitate exceptind cazul cind 
k=l.

Functionarea scheme! bloc din fig. 5.4, pe baza principiului enuntat mai » *
sus, este urmatoarea: cele doua numaratoare NR] si NR2 sint astfel comandate 
de catre dispozitivul de comanda DC incit sa realizeze numararea impulsuri- 
lor de tact de frecventa f0 pe durata unei perioade Tr a semnalului vr, in 
fiecare perioada.

In acest fel asa cum rezulta din cele prezentate, continutul numaratoru
lui NR2 va fi egal cu R , iar cel al numaratorului NRy va fi Ph. Aceste douA 
valori sint incarcate la inceputul fiecarei perioade Tr in acumulatoarele 
ACC2 respectiv ACQ constituind continutul initial al acestora in cadrul 
fiecarei perioade Tr. ACCj comanda un convertor numeric analogic DAC care 
fumizeaza la iesirea sa o tensiune uc proportionala cu continutul acestuia. 
ACC2 asigura prog^amnarea divizorului programabil DP cu factorul R(pentru k=l) 
respectiv R-l (pentru k/1). ACCj este comandat de catre DC incit sa rezulte 
cresterea sa cu [Ph] la fiecare incrementare a lui k.

In conaecinta uc va create cu aceeasi cantitate o data cu cresterea 
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parametrului k. Tensiunea u,- comanda monostabilul CBM care asigura intirzierea 
impulsurilor care marcheazS limitele subintervalelor in care trebuie divizata 
perioada Tr, cu un interval de timp proportional cu tensiunea de comanda uc. 
Se asigurS astfel ca impulsul de ordin k sa fie intirziat cu (k-l)hT0, 
k=l,2,...,P-1 fata de pozitia la care ar fi apSrut, adica dupa R (k=l) respec
tiv R-l (k=l) perioade de tact.

In cazul cind Ph/O results Ph < 1 si deci eroarea de trunchiere cumulata 
la nivelul unei perioade Tr este:

At = PToh < To (5.21)

Rezulta ca daca At < To schema bloc din fig. 5.4 nu asigura 
micsorarea erorii de trunchiere deoarece Ph=0, ^=0 si deci intirzierea intro- 
dusa de monostabil este nula.

Comparind relatiile (5.20) si (5.6) rezulta ca daca [PhlXO circuitul 
prezentat in fig. 5.4 asigura reducerea erorii de trunchiere de P ori fata de 
solutia din fig. 5.2 in conditiile mentinerii valorii minime pentru timpul de 
stabilizare. Aceasta imbunatatire a performantelor se obtine cu pretul 
cresterii notabile a complex!tatii multiplicatorului.

5.5. Concluzii
S-au prezentat mai multe posibilitati de realizare a multiplicarii frec

ventei semnalului de referinta de faza cu un numar natural P. Solutiei analo-
> J »

gice care utilizeaza o bucla PLL numerica i s-a opus solutia multiplicatorului 
numeric de frecventa intr-o variants perfectionata, propusa de autor.Avanta
jele solutiei propuse constau in: domeniul frecventelor de lucru mult mai 
larg, absenta zgomotului de faza si timpul de stabilizare considerably mai 
redus.

Cu toate ca are o complexitate ridicata, multiplicatorul numeric repre
zinta singura solutie pentru obtinerea unor performante superioare privind 
precizia de divizare a perioadei semnalului de referinta de faza. Eroarea de 
trunchiere care apare in acest caz poate fi micsorata prin marines frecventei 
impulsurilor de tact si prin utilizarea solutiei propuse de autor, care asigu- 
r5 micsorarea acestel erori de P ori. Cu toate acestea, In cazul cind 
frecventa semnalului de la intrarea multipolicatorului prezinta fluctuatii 
mari, eroarea de neurmarire devine mult mai importanta fara a putea fi 
micsorata sub limita impusA de timpul de stabilizare minim.

5.6. Huitiplicator de frecventJ bazat pe reglarea turatiei 
rotorului de echilibrat

Acest tip de multiplicator de frecventa a fost dezvoltat de autor si 
poate fi aplicat numai in cadrul unor aparate pentru masurarea dezechilibrului 

96

BUPT



unor rotoare a caror turatie poate fi reglata. Metoda a fost experwentata 
pentru cazul giromotoarelor electrice trifazate asincrone, dar poate fi extin- 
sa si la alte tipuri de rotoare.

Admitind ipoteza ca turatia rotorului de echilibrat poate fi reglata 
astfel incit fluctuatiile acesteia in regim permanent sa fie mult mai mici 
decit in regim liber (neinclus intr-o bucla de reglare a turatiei), se pot 
face urmatoarele observatii:
i- frecventa de rotatie la care se realizeaza echilibrarea poate fi aleasa 
intr-un interval larg de valori fara a afecta sensibil performan^ele procesu- 
lui de echilibrare, rezulta ca nu este necesar sa se asigure variatia continue 
a frecventei la care se realizeaza echilibrarea in gama de frecvente de lucru 
a aparatului.
ii- in cazul cind frecventa de rotatie a rotorului de echilibrat poate fi 
reglata la o valoare prescrisa, atunci aceasta poate fi aleasa astfel incit 
raportul f0/fr sa fie intreg obtinind in acest fel anularea erorii de 
trunchiere.
iii- frecventa de rotatie a rotorului de echilibrat fiind reglata in jurul unei 
valori prescrise de catre un sistem de reglare automata va avea fluctuatii 
reduse conducind la minimizarea erorilor datorate filtrului si a erorilor de 
neurmarire aferente multiplicatorului de frecventa
iv- existenta sistemului de reglare automata a turatiei rotorului de echilibrat 
permite scurtarea remarcabila a timpului necesar pentru atingerea turatiei 
prescrise (la care se realizeaza echilibrarea) si deasemenea asigura 
desfasurarea tuturor ciclurilor de echilibrare strict la aceeasi turatie la 
care a fost realizata etalonarea. Se obtine astfel sporirea vitezei de conver- 
genta a echilibrarii.

Avantajul major pe care il aduce solutia propusa, a carei schema bloc 
principiala este prezentata in fig.5.5, consta in aceea ca functia de 
multiplicare a frecventei fr rezulta implicit din functia de reglare a 
turatiei realizata de circuitul de reglare automata datorita structurii parti
culars a acestuia. In plus solutia propusa asigura, prin insasi structure sa, 
ca in regim permanent cind turatia rotorului de echilibrat are valoarea pres
crisa, raportul f0/fr sa fie intreg. Se elimina in acest fel eroarea de 
trunchiere a multiplicatorului de frecventa.

Multiplicatorul de frecventa care utilizeaza reglarea turatiei rotorului 
de echilibrat (v.fig. 5.5) se compune dintr-un generator de tact stabilizat cu 
cuart GT care furnizeaza impulsuri cu frecventa f0. Acestea sint aplicate unui 
lant de doua divizoare de frecventa programabile DPi si DP2 legate in cascada. 
Primul divizor programabil realizeaza divizarea frecventei fo la cu un numar 
R€N exprimat printr-un cod binar de r biti- Functionarea multiplicatorului 
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este comandata de catre un sistem cu microprocesoyuP care prin intermediul 
portului de iesire PE] stabileste valoarea factorului de divizare R. Al doilea 
divizor programabil DP? realizeaza divizarea frecventei impulsurilor de la 
iesirea DP] la P.

Fig. 5.5 Multiplicator de frecventa numeric care asigura 
si reglarea turatiei giromotorului de echilibrat

Schema bloc din fig.5.5 permite modificarera valorii parametrului P 
(exprimat sub forma binara printr-un cuvint de cod de i biti) de catre siste
mul cu microprocesor uP prin intermediul portului de iesire PE2. Aceasta 
cerinta nu este insa obligatorie . Cele doua divizoare programabile DP] si DP2 
sint realizate cu numaratoare programabile , incarcate initial cu constantele 
R si respectiv P si care functioneaza in regim de numarare inverse. Continutul 
acestora poate fi incarcat in orice moment in doua porturi de intrare PI] si 
respectiv PI2 si apoi citit de catre microprocesor. Semnalul de referinta de 
faza vr(t) avind frecventa fr se aplica la intrarea dispozitivului de comanda 
DC care asigura comanda de incarcare pentru DP] DP2, PI] si PI2.

Reglarea turatiei rotorului de echilibrat se realizeaza. in conformitate 
cu specificul sistemului de antrenare utilizat, de catre sursa de alimentare 
programabila SAP comandata de microprocesor. Semnalul vr(t) este furnizat de 
catre traductorul optic TO.

Functionarea multiplicatorului prezentat in fig. 5.5 se bazeaza pe ideea 
reglarii turatiei rotorului de echilibrat astfel incit aceasta sa fie egala cu 
o valoare prescrisa. Prescrierea se realizeaza prin programarea parametrului 
R. Dispozitivul de comanda DC determina startul procesului de numarare inversa 
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sincron cu aparitia unui impuls al semnalului vr(t). Continutul DP1 si DP2 va 
ajunge la zero dupa un interval de timp :

Tp - PRT0 (5.22)

In fig. 5.6 s-a reprezentat simplificat variatia in timp a continutului 
celor doua divizoare programabile DP: , DP2 si tensiunea de intrare v’(t), in 

trei situatii posibile.

Fig. 5.6 Principiul de reglare a turatiei giromotorului de echilibrat

Semnalul de eroare necesar pentru sistemul de reglare a turatiei trebuie 
sa fie dependent de abaterea frecventei fr fata de frecventa prescrisa fp 
-1/Tp- Compararea celor doua perioade Tp si Tr ofera avantajul important al 
reducerii drastice a timpului mort aferent sistemului de reglare. In acest caz 
exista semnal de eroare la sfirsitul fiecarei perioade Tr. Compararea perioa- 
dei Tr cu Tp se realizeaza (v.fig. 5.6) prin declan^area decrementarii 
numaratoarelor din structure DPr si DP2 la inceputul fiecariei perioade Tr iar 
apoi memorarea continutului acestora in momentul aparitiei impulsului care 
marcheaza sfirsitul perioadei Tr.

Daca (v.fig. 5.6.b)

^Tp < Tr < Tp (5-23) 
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atunci numarul memorat sub forma unui cod de r+1 biti va avea cel mai semnifi- 
cativ bit MSB = 0. Se noteaza cu Oj si np continutul celor douS numaritoare 
care alcatuiesc DPj si respectiv DP2 la sfirsitul unei perioade Tr, 
considerind exprimarea in cod binar natural. In acest caz se poate serie

Tp ~ Tr = To(nR + npR) (5.24)

si deci marimea np + npR este proportionals cu abaterea perioadei Tr fats de 
valoarea prescrisa Tp.

In situatia c) din fig. 5.6, adica atunci cind :

Tp < Tr < 1,5 Tp (5.25)

abaterea perioadei reglate fata de valoarea prescrisa eate

T^-Tp - (P-np)RT0 + (R-np)T0 (5.26)

si cel mai semnificativ bit are valoarea MSB=1.
Din cele prezentate pina acum rezulta ca daca se cunosc marimile dr si 

np, pe baza relatiei (5.24) sau (5.26) se poate calcula abaterea marimii 
reglate fata de valoarea prescrisa. Prin testarea celui mai semnificativ bit 
al codului np, MSB, rezulta univoc care dintre relatiile (5.24) sau (5.26) 
trebuie utilizata.

Sistemul cu microprocesor citeste valorile ai np, testeaza valoarea 
bitului MSB si apoi calculeaza abaterea perioadei Tr fata de Tp .

In functie de marimea si semnul abater!i se comanda sursa de alimentare 
programabila SAP care modifica unui sau mai multi parametrii ai sistemului de 
alimpnf.aT'A cu energie urmarind reglarea puterii transmise sistemului de antre
nare a rotorului astfel incit abaterea perioadei Tr fata de Tp sa se 
micsoreze.

Ajustarea parametrilor SAP se poate realiza la sfirsitul fiecarei peri
oade T sau la intervale mai mari. Exista posibilitatea ca fiecare parametru 
aa fie modificat la intervale de timp diferite alese in functie de constantele 
de timp ale sistemului de alimentare si antrenare. Algoritmul de reglare 
implementat depinde de rotorul de echilibrat, modul de antrenare si regimul de 

lucru.
Perioada semnalului vr(t) poate fi determinata la fiecare perioada. 

deoarece Tp este cunoscuta iar abaterea Tr-Tp este masurata. Perioada Tr 
poate fi calculate pe baza relatiei :
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' Tp’CnpR+BR )T0 pt. ^Tp < Tr <Tp
T =r (5.27)

- Tp+C(N-np^R+R-nR]T0 pt. Tp < Tr < 1,5.Tp

In regim permanent abaterea Tr-Tp devine teoretic nula si deci Tr=Tp 
(v.fig. 5.6.a). In aceasta situatie Tr va avea expresia:

Tr = PRT0 (5.28)

ceea ce inseamnA ca RTO reprezintA exact a P-a parte din perioada Tr=Tp. 
evidentiaza in acest fel functia de multiplicare a frecventei realizata 
circuit. In cazul cind Tr=Tp la iesirea primului divizor programabil DPj 
obtin impulsuri cu frecventa fr.P avind o relatie stricta de 
vr (t).

Se
de
se

faza cu semnalul

Se poate rezuma principiul ce sta la baza functionarii multiplicatorului 
prezentat astfel: se genereaza o perioada prescrisa Tp si semnalul care o 
subdivide in P parti egale; se regleaza turatia rotorului de echilibrat pina 
cind perioada acestuia Tr se suprapune peste Tp; in acest caz problema divi
zarii perioadei Tr este identica cu problema divizarii perioadei Tp care este 
din start rezolvata. Daca in cazul celorlalte solutii prezentate s-a cautat 
sincronizarea unor semnale cu semnalul vr, perioada acestuia Tr putind varia 
fara nici o restrictie, in cazul de fata perioada Tr este constrinsa sa se 
suprapuna peste un semnal prescris, obtinind pe linga rezolvarea problemei 
divizarii perioadei Tr si micsorarea drastica a fluctuatiilor acestei marimi.

Pe baza relatiei (5.27) se poate calcula perioada de rotatie a rotorului 
de echilibrat Tr numai daca :

3^Tp < Tr < 1,5 Tp (5.29)

Este totusi necesara cunoasterea valorii Tr si in cazul cind conditia 
(5.28) nu este satisfacuta, de exemplu pe durata accelerarii rotorului din 
repaus pina la atingerea valorii prescrise. In aceasta situatie este de dorit 
ca microprocesorul sa ruleze o asa numita rutina de pornire care sa asigure 
comanda SAP astfel incit sa se obtina minimizarea timpului de stabilizare la 
valoarea prescrisa. 0 solutie imediatS a acestei probleme consta in adaugarea 
la schema bloc din fig. 5.5 a circuitelor care sa realizeze masurarea perioa
dei Tr conform metodei clasice.

Se poate insA exploata la maximum Informatla privind Tr oferitA de cir- 
cuitul in discutie. Pornind de la observatia ca marimea At :
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At =
-(np.R + np).T0 daca MSB

L [(P-np).R + R-urLTq
(5.30)

daca MSB

= 0

reprezinta eroarea de rotunjire 
intreg al perioadei Tp. Neglijind 
Tr in functie de At si Tp :

Tr = PTp + At, P = 0,1,-..

a marimii Tr la cel mai apropiat multiplu 
fractiuni de perioada To, se poate exprima

(5.31)

Deoarece Tp si At sint cunoscute rezulta ca circuitul din fig. 5.5 
permits masurarea perioadei Tr daca se poate determina numarul natural p.

Fig. 5.7 Principiul de masurare al turatiei in cadrul 
multiplicatorului de frcventa din fig. 5.5

In fig. 5.7 s-a reprezentat vartiatia In timp a continutului 
numaratoarelor DP] si DPo ,Nr, a semnalului vr(t) si a celui mai semnificativ 
bit al codului np, MSB , in situatia cind p=3. Se observa ca parametrul p 
poate fi terminat prin numararea (de exemplu) a tranzitiilor 0 —>1 a bitului 

MSB.
Aceasta operatie poate fi realizata hardware prin adSugarea unui 

numerator avind la intrare semnalul MSB si a unui port de intrare suplimentar 
pentru a permits citirea continutului numaratorului de catre microprocesor la 
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sfirsitul fiecarei perioade Tr. Comanda de incarcare a informatiei in portul 
de intrare suplimentar eate aceeasi cu cea utilizata pentru PI j ai PI2 (v.fig. 
5.5). Solutia software elimina necesitatea unor circuite suplimentare. 
Operatia de contorizare a tranzitiHor 0—>1 a semnalului MSB este realizata de 
microprocesor prin executia unei subrutine de tratare a intreruperii ceruta la 
fiecare aparitie a unui front crescator in semnalul MSB.

Cunoscind toate marimile ce intervin in expresia (5.31) se calculeaza 
valoarea Tr si apoi se comanda SAP pentru micsorarea abaterii acesteia fata de 
Tp. Exista posibilitatea afisarii in permanenta a turatiei rotorului echili
brat.

In concluzie, solutia prezentata are aproximativ aceeasi complexitate 
hardware realizind insa in plus reglarea automata a turatiei rotorului de 
echilibrat la o valoare prescrisa. Aceasta noua functie aduce cu sine mai 
multe avantaje importante: micsorarea timpului de stabilizare, reducerea 
importanta a fluctuatiilor frecventei de rotatie in regim permanent, reducerea 
erorii de trunchiere si a erorilor introduse de filtru si asigurarea 
desfasurarii intregului proces de echilibrare la aceeasi frecventa de rotatie.

103

BUPT



CAP. 6 MASURAREA ARPLITUDINII SI FAZEI COMPONENTEI FUNDAMENTALS 
A SEMNALELOR DE LA TRADUCTOARELE DE VIBRATII

6.1. Introducers.
Amplitudinea si faza componentei fundamentals din semnalele furnizate de 

cele doua traductoare de vibratii, poarta informatiile privitoare la marimea 
si pozitia unghiulara a maselor de dezechilibru ale rotorului de echilibrat. 
Masurarea cu precizie ridicata, a acestor marimi reprezinta conditia necesara 
dar nu intotdeuna suficienta pentru a putea determina vectorii de dezechili
bru.

Functia de transfer globala a lantului: rotor, suspensie elastics, tra- 
ductoare-preamplificatoare-amplificatoare-filtre determina modificarea ampli
tudinii si fazei components lor fundament ale ale semnalelor proven! te de la 
traductoarele de vibratii. Pentru a determina marimea si faza vectorilor de 
dezechilibru este necesar sa se cunoasca functia de transfer globala.

Aceasta cerinta este in general dificil de indeplinit datorita 
complexitatii sistemului mecanic, a dependents! neliniare a coeficientilor de 
transfer in functie de frecventa de rotatie, de rotorul de echilibrat si de

< J J *

alti factor! greu de luat in considerare.
Se admite ipoteza variatiei liniare a amplitudinii si fazei componentei 

fundamentale a semnalelor de la traductoarele de vibratii in functie de 
marimea respectiv pozitia unghiulara a maselor de dezechilibru la aceeasi 
frecventa. In aceasta ipoteza si in conditiile unei etalonari globale preala
bile se pot determina vectorii de dezechilibru pomind de la amplitudinea si 
faza componentelor fundamentale ale semnalelor furnizate de cele doua traduc
toare.

Pentru a micsora erorile corespunzatoare coeficientilor functiei de 
transfer globale este necesar sa se reduca components erorii introdusa de 
fiecare bloc din lantul de prelucrare a semnalelor. Datorita dificultatilor 
deosebite de a micsora erorile aferente sistemului mecanic se cata ca erorile 
corespunzatoare lantului de prelucrare si masurare sa fie cit mai reduse in 
raport cu primele. Un alt argument in favoarea acestei strategii il constituie 
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faptul ca valorile masurate sint utilizate pentru determinarea prin calcul a 
coeficientilor de influenta (in etapa de etalonare) si a maselor de corectie 
(in etapa de masurare) producindu-se deci fenomenul de propagare a erorilor.

In cele ce urmeaza se vor prezenta pe scurt metodele de masurare a ampli- 
tudinii si fazei celei mai raspindite si perfectionate solutii propuse de 
autor impreuna cu analiza erorilor de masurare.

6.2. Het ode de aarsurare a aaplitudinii si fazei
f

Din exemplele prezentate in cap.3, se evidentiaza in principal doua prin- 
cipii de masurare a amplitudinii si fazei. aplicate in cadrul aparatelor 
pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide:

- principiul filtrului sincron (3.3.A, 3.3.B, 3.4.C) conform caruia 
semnalul a carui amplitudine si faza (pt. componenta fundamentals) trebuie 
masurate este multiplicat cu semnalele sin wrt si cos wrt. wr fiind viteza 
unghiulara de rotatie a rotorului de echilibrat. Componentsle continue ale 
semnalelor produse sint proportionale (rel.3.7) cu A.cos0 si A.sinO; A si 9* » , 
fiind amplitudinea si respectiv faza componentei fundamentale.

- principiul detectorului sensibil la faza (3.3.C, 3.4.A, 3.4.B) care 
consta in redresarea comandata cu doua semnale dreptunghiulare defazate cu rc/2 
intre ele si avind frecventa egala cu f r, aplicata semnalului de masurat. 
Acesta este in prealabil filtrat cu un filtru trece-banda acordat pe frecventa 
fr. Componentele continue ale semnalelor de la iesirea detectorului sensibil 
la faza in cele doua cazuri sint proportionale cu marimile A.cos0 si A.sinO.

Se face observatia ca cele doua metode pot fi privite in mod unitar. 
Detectorul sensibil la faza poate fi considerat ca un caz particular de filtru 
sincron in care semnalele sin wrt si cos wrt sint inlocuite cu semnale drep
tunghiulare cu amplitudinea unitara, perioada Tr=2x/wr. factor de umplere 0,5 
si defazate intre ele cu un sfert de perioada.

Indiferent de modul cum sint obtinute, cele doua tensiuni continue 
proportionale cu Acos0 si Asin©, ele trebuie astfel prelucrate incit sa se 
bbtina amplitudinea A si faza 9.
In acest scop, exista urmatoarele solutii principiale :

■ a) - utilizarea unui dispozitiv analogic de masurare si afisare fazorial 
b) -modularea in amplitudine cu cele doua tensiuni continue a doua 

purtatoare sinusoidale de aceeasi frecventa defazate cu n:/2 intre ele, 
urmata de insumarea tensiunilor modulate. Se obtine astfel o tensiune sinusoi
dala avind frecventa egala cu frecventa celor doua purtatoare, amplitudinea 
proportionala cu A si faza egala cu 0 fata de prima purtatoare. In conti- 
nuare se pot masura A si 0 utilizind una din metodele cunoscute pentru 
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mSsurarea amplitudinii si fazei in regim sinusoidal.
c) - conversia analog-numerica a celor doua tensiuni continue urmata 

de determinarea marimilor A si 0 prin calcul numeric.
Metoda a) foloseste un dispozitiv de afisare care permite deplasarea unui 

spot luminos pe un ecran circular, in coordonate rectangulare. La intrarile 
dispozitivului sint aplicate cele doua tensiuni continue V„ si Vv

* j y 
proportionale cu proiectiile fazorului considerat, producind deplasarea core- 
spunzatoare a spotului pe orizontala si respectiv pe verticals. Citirea ampli
tudinii si fazei se realizeaza in coordonate polare. Acest principiu se aplica 
in cazul vectormetrelor electrodinamice [1], [3] si in cazul afisajului pe tub 
cinescop [42], [43], [44].

Daca utilizarea vectormetrelor electrodinamice se justifies prin faptul 
ca aceste dispositive realizeaza pe linga afisarea dezechilibrului si 
operatiile de multiplicare si filtrare a componentei continue (vezi 3.3.A), in 
schimb a doua solutie este greoaie, avind o complexitate ridicata nejustifica- 
ta de precizia scazuta de masurare ce caracterizeaza ambele variants.

Metoda b) folosita de mai multe firme constructoare (de ex. Hoffmann 
[51]) ca o solutie pentru evitarea utilizarii unui sistem numeric de calcul. 
Metoda asigura implementarea operatiilor A=(V= + VJ si 9=arctg(V^/V >̂ 
prin prelucrari analogice asupra unor fazori in cuadratura. Dincolo de inge- 
niozitatea ei, solutia prezinta dezavantaje: complex!taste ridicata, precizie 
moderate si imposibilitate de a automatize procesul de masurare.

Metoda c) prespune existanta unui sistem de calcul numeric caruia sa-i 
fie transferate codurile numerice corespunzatoare proiectiilor celor doi 
fazori. Pe linga avantajele direct legate de functia de masurare a amplitu
dinii si fazei (precizie si fiabilitate ridicata, simplitate constructive , 
eliminarea dispozitivelor electromecanice) exista si avantaje legate de 
functionarea intregului aparat. Prezenta unui sistem de calcul numeric asigura 
realizarea unor functii suplimentare de calibrare, autotestare, eliminarea 
unor erori, realizarea unor ajustari, etc. Se asigura automatizarea procesului 
de masurare.

Din aceste motive aceasta solutie este din ce in ce mai freevent utiliza- 
ta. Solutiile intilnite in literature [6], [9] utilizeaza convertoare analog- 
numerice cu aproximatii succesive precedate de flitre trece-jos pentru selec
tarea componentei continue din semnalul de la iesirea multiplicatorului din 
cadrul filtrului sincron sau a detectorului sensibil la faza. In cadrul 
solutiilor propuse de autor (3.4. A,B,C) se utilizeaza convertorul cu dubla 
integrare care asigura o serie de avantaje ce vor fi relevate in continuare.
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6.3. na-surarea a«p]itudinii si fazei cu filtru trece-band^ detector 
sensibil la fazfr si convertor analog-nu»eric cu dublfr integrare.

6.3.1. Principiul de functionare
»

Aceasta metoda de masurare a fost prezentata principial in cap.3 (3.4.A) 
si poate fi analizata pe baza scheme! bloc din fig.6.1.

Fig. 6.1. Schema bloc utlizata pentru studiul erorilor de masurare

Semnalul a carui amplitudine si faza trebuie masurata v(t) se aplica la 
intrarea filtrului trece-banda FTB rezultind semnalul filtrat u(t). Acesta, 
prin intermediul repetorului AOj si a rezistentei Rj, este conectat la contac- 
tul median al comutatorului K2, care realizeaza redresarea comandata a semna
lului filtrat. Potentialul punctului A este nul indiferent de pozitia comuta
torului K2, deoarece in pozitia 1 punctul A este conectat la intrarea inver- 
soare a amplificatorului integrator AO? aflata virtual la potentialul masei, 
iar in pozitia 2 punctul A este conectat direct la masa. Rezistenta R: va fi 
strabatuta de un curent proportional cu u(t) Acest curent are valoarea:

u(t) (6.1)
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Fig. 6.2 Diagramele de timp ale pricipalelor semnale din schema bloc din 

figura 6.1
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In acelasi nod este injectat un curent de referinta Ir realizat pornind 
de la sursa de tensiune de referinta REF si avind valoarea constanta:

- — (6.2)

Cei doi curenti satisfac in orice moment conditia*’ »

il(t) + Ir > 0 (6.3)

Functionarea intregului ansamblu este ilustrata de diagramele variatiei 
in timp a principalelor semnale, in decursul unui proces de masurare, prezen
tate in fig. 6.2.

Semnalul de referinta de faza vr(t) avind freeventa fr este aplicat la 
intrarea multiplicatorului de freeventa MF a carui structure a fost descrisa 
la pct. 5.3 si 5.4. Acest bloc, pornind de la impulsurile de tact furnizate de 
generatorul de tact GT, realizeaza divizarea in 16 parti egale a perioadei 
impulsurilor vr(t), rezultind impulsurile ur(t) ce sint aplicate unui dispozi- 
tiv de comanda.

Dispozitivul de comanda sintetizeaza pe baza impulsurilor ur(t) semnalele 
de comanda pentru cheile electronice KI, K2, K3 si K4. Un ciclu de masurare 
asigura determinarea unei proiectii a fazorului u(t) pe axa sistemului de 
coordonate rectangulare definita de semnalul de comanda al cheii electronice 
K2 care realizeaza detectia sensibila la faza. Daca K2 este comandata cu 
tensiunea K2x, (fig. 6.2) curentul de intrare al integratorului AOj, i(t) are 
expresia :

r it(t)+Ir daca kTr<t<(k+*)Tr, k=0,1,...,p-l
i(t)=

K3 si
Acest

K4

- 0 in rest (6.4)
curent este integrat pe durata (p-*$)Tr. In acest interval de timp 
sint deschise. Sarcina acumulata de condenaatorul de integrare C 

este:

(p-»S)Tr
q(p) = j i(t)dt (6.5)

0

Dupa integrarea curentului i(t), K2 se pune in pozitia 1 si se inchide K3 si
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deci

i(t) = -i; (6.6)

Deoarece i(t) eate acum negativ, condenaaton.il C se va descarca. Acest procea 
dureaza pina in momentul trecerii prin zero a tensiunii de la iesirea integra- 
torului AOj, moment sesizat de catre comparatorul C, care prin dispozitivul de 
comanda determine deschiderea cheii K3 si inchiderea cheii K4. In acest fel se 
mentine tensiunea nula la bornele condensatorului de integrare pina la 
urmatorul ciclu de masurare, identic din punctul de vedere al secventei de 
comutare al cheilor K2, K3 si K4 cu cel descris anterior.

Initial sarcina continuta de condensatorul de integrare a fost nula, 
durata tx a integrarii curentului de referinta -Ir rezulta aplicind principiul 
conservarii sarcinii electrice:

(P-^)TX (p-^)Tr+tx
| i(t)dt + j i(t)dt = 0

0 (^)Tr

(6.7)

Inlocuind expresiile (6.1), (6.2), (6.4) si (6.6) in (6.7) dupa efectuarea 
calculelor, rezulta:

R3Er pTr + R3P
J?2 E^ 2 R[ Er

0

u(t)dt (6.6)

Pe durata tx dispozitivul de comanda deschide circuital poarta CP 
permitind accesul impulsurilor de tact la intrarea numaratorului NUM. In acest 
fel continutul acestuia la sfirsitul unui ciclu de masurare este :

"x - txfo (6.9)

Daca se introduce notatia:

= R3 Bj. pT^ (6.10)
x0 r2 e; 2

si inlocuind (6.9) si (6.10) in (6.8) se poate serie :
» »
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r3 pf0 rn* - nxo + — — ] u(t)dt (6.11)

0
Tinind cont ca nxo se obtine din relatia (6.11) daca u(t)=0 rezulta ca nx 

reprezinta un cod numeric binar deplasat. Codul nxo poate fi determinat prin 
efectuarea unui ciclu de masurare in situatia cind u(t)=0, situatie ce se 
obtine punind cheia KI in pozitia 2.

Efectuind doua cicluri de masurare primul avind Kl in pozitia 1 si al 
doilea Kl in pozitia 2 se obtin codurile nx si nxo. Cele doug rezultate nume- 
rice sint transferate sistemului de calcul care realizeaza calculul 
diferentei:

Wr 
r3 pf0 r

= nx - nxo = — — U(t)dt (6.12)
Kj. E>r J

0
Daca u(t)=Asin(wrt+6), din relatia (6.12) rezulta:

r3 Pfodnx =-------AcosO (6.13)
R1 Er'fr

Relatia (6.13) evidentiaza dependenta liniara a marimii dnx de valoarea 
proiectiei A.cosO a fazorului corespunzator semnalului u(t) pe axa planului 
fazorial definite de semnalul K2X.

Deoarece dnx depinde de raportul fo/fr, pentru reducerea variatiei 
acestuia in functie de fr se modifies numarul p de perioade Tr. pe durata 
carora se realizeaza integrarea tensiunii u(t), limitind variatia raportului 
pf0/fr. Din relatia (5.3) rezulta ca f0/fr=PR. Deoarece P=16 si R se masoara 
fiind inscris in memoria calculatorului, din relatia (6.13) se poate determina 
prin calcul marimea AcosQ.

Pentru determinarea celeilalte proiectii Asin© procesul de masurare 
decurge analog cu cel prezentat, inlocuind semnalul de comanda al cheii K2x cu 
semnalul K2y ce defineste o axa perpendiculars pe prima.

6.3.2. Erori de efrsurare
Analiza functionarii sistemului de masurare prezentata anterior s-a facut 

in ipoteza comportarii ideale a blocurilor si elementelor care compun schema 
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bloc din fig.6.1. Exista numeroase surse de erori dintre care cele mai impor- 
tante sint:
- eroarea de trunchiere a multiplicatorului de frecventa;
- tensiunile de decalaj la intrare si curentii de polarizare ai amplifica- 
toarelor operationale;
- rezistentele cheilor electronice care difera de modelul ideal;
- eroarea de neliniaritate a amplificatorului integrator;
- timpul de intirziere la comutare si tensiunea de decalaj la intrare ale 
comparatorului;
- eroarea de pozitionare a filtrului trece-banda;
- variatia frecventei semnalului de intrare pe durata mamrSH i;
- componenta spectrala a semnalului de masurat.
Este extrem de dificila realizarea unei analize globale in care sa se ia in 
considerare actiunea simultana a tuturor acestor surse de erori. Ca urmare se 
vor considera doua situatii :

p

A. -semnal de intrare pur sinusoidal avind frecventa, faza si amplitudinea 
constants ;

-eroare de poozitionare a FTB nula.
B. -semnal de intrare pur sinusoidal avind frecventa, faza si amplitudinea 
constants insotit de un semnal perturbator de mod normal sinusoidal cu frec
venta, faza si amplitudine date;

- eroare de pozitionare a FTB nula;
- erorile aferente cazului 1 nule.

In cele doua situatii s-a considerat eroare de pozitionare a FTB nula deoarece 
efectul acestei erori a fost evidentiat in cap.4, pct. 4.2.1. Se prezinta 
analiza erorilor de masurare pentru fiecare din cazurile enuntate.

Cazul A Semnalul de intrare are expresia :

v(t) = A.sin(wt+9) (6-14)

in care A, w si 9 sint constants, 9 fiind considerate fata de vr(t). Consi- 
derind eroarea de pozitionare a FTB nula si amplificarea in banda de trecere 
unitara, rezulta ca la iesirea filtrului se va regSsi semnalul v(t). In con
tinuare se utilizeaza urmatoarele notatii: Uoj - tensiunea de decalaj la 
iesirea repetorului A0t, marime care inglobeaza efectul tensiunilor de decalaj 
si a curentilor de polarizare, aferent tuturor elementelor existente in lantul 
de masurare de la intrare pina in punctul considerat; Uo2-tensiunea de decalaj 
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la intrare a amplificatorului integrator AOj; Ip2-curentul de polarizare al 
A02’ erorile datorate tensiunii de decalaj si curentului de polarizare ale AOj 
precum si eroarea de neimperechere a rezistentelor R sint implicit luate in 
considerare prin relatia Er/E;; rki si rezistentele cheii kj (i=1.2.3) in 
stare inchisa respectiv deschisa; nc-numarul de impulsuri de tact 
corespunzatoare variatiei duratei /\, datorita timpului de intirziere la 
comutare si decalajului de tensiune la intrare al comparatorului.

Pentru determinarea expresiei codului rezultat al conversiei analog- 
numerice, tinind cont de marimile introduse mai sus, se rescriu in noile 
conditii relatiile (6.1)-(6.14). Aplicind metoda potentialelor nodurilor 
pentru cele doua pozitii ale comutatorului K2 se determine potentialul punctu- 
lui A in cele doua cazuri; Vai VA2.

u(t)+Uol Er Uo2
VAi=Rp(-------- + — + —-) , K2 in pozitia 1 (6.15)

R1 r2 rk2

u(t)+Uoi Er Uo2
VA2=Rp(-------- +- — + —-) , K2 in pozitia 2 (6.16)

R1 r2 rk2

unde cu Rp s-a notat rezistenta echivalenta paralei a rezistentelor Rj, R2, 
Rk2 ?i rk2-

Daca pina in momentul inceperii integrarii curentului i(t), K2 se afla in 
pozitia 2, K3 si Kq inchise, capacitates de integrare este incarcata cu sarci- 
na electrics %. Integrarea tensiunii de intrare incepe sincron cu impulsurile 
vr(t) prin punerea cheii K2 in pozitia 1, K3 si Kq fiind deschise. Conform 
principiului de functionare descris anterior, curentul (t) este integrat in 
decursul a p perioade Tr consecutive, pe durata unui interval ^Tr in fiecare 
perioada, in rest K2 se afla in pozitia 2. Pentru determinarea sarcinii acumu- 
late la bornele capacitatii de integrare trebuie aviite in vedere urmatoarele 
aspecte: intervalul de timp cit cheia K2 se afla in pozitia 1 este determinat 
de al 8-lea impuls u^t) in cadrul fiecarei perioade Tr. Conform cu cele 
prezentate in cap.5, pct.5.4, pozitia acestui impuls relativ la perioada Tr 
este afectata de eroarea de trunchiere a multiplicatorului de frecventa 
(relatia 5.14).In continuare se considers cazul limitarii efectului cumulativ 
al erorii de trunchiere la o singura perioada Tr. Din relatia (5.14) pentru 
k=P/2 , rezulta intervalul de timp in care K2 se afla in pozitia 1 in fiecare 

perioada Tr ;

_ Tr _ Ax (6.17)
” 2”. 2
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rezultind si durata corespunzatoare pozitiei 2

t2 - A.
2 (6.18)2

Se calculeaza sarcina acumulata in condensatorul de integrare la sfirsi
tul acestei etape, tinind cont ca in cele p perioade Tr, K2 se afla in pozitia 
1 de p ori si in pozitia 2 de p-1 (vezi fig.6.2):

*1
- o + cffU(t)+U01-VAl + Er'VAl

q(p) - %+ p (------------+-------J Rx r2 - Ip)dt +

o

t2

J Rk2 R3+Rk3 - Ip)dt (6.19)

o
In etapa urmatoare, se inchide K3 si se determina timpul t' necesar 

pentru anularea tensiunii de la bomele condensaterului C :

U -E'
q(p) + - - Ip)t;=O (6.20)

Numaratorul va numara nx=txf0 impulsuri de tact. Tinind cont de eroarea afer- 
enta comparatorului, in numerator se va obtine numarul

nx'=t;f0 - "c (6-21)

Rescriind relatiile (6.21)-(6.26) in cazul cind se afla in pozitia 1, 
adica u(t)=0 si se realizeaza un ciclu de mSsurare, rezulta:

q(p)| ... n =%|u(t)=0

- %
x|u(t)=0 Er-Uol . T

------  + I
r3 + rk3

(6.22)

(6.23)

114

BUPT



In final, intereseaza diferenta celor doua rezultate dnx'=nx'-nxo'.
Din relatiile (6.18), (6.19), (6.21), (6.22) si (6.23), rezulta:

J$(TX-At) ^(T.+At)

pf° U(t)r! Idt + U(t+Atl )RP 

Er~Uol +I R1 *- R1 R2 J P RlRk3
R3 + rk3 P (6.24)

o o

Pentru obtinerea relatiei (6.24) s-a admis ca sistemul de masurare are o 
stabilitate pe termen scurt (durata celor doua cicluri de masurare) suficient 
de ridicata astfel incit sa se poata considera constants marimile care inter-
vin in relatiile (6.16)-(6.24). Dupa calculul integralelor inlocuind u(t)=v(t) 
data de relatia (6.14), rezulta

dn.
Pfo

f,

si.

1
R1 r2

e;- UO1
R3+ rk3

pfoA

Er'-Uoi

R3 + rk3
R1

cos6
R1

Rp
r2

(6.25)

WrAtq WrAt
0 + ----- sin-----4 J 4

+ dx

W Rp 
-----— cos
p R|<2

Wr A tn Wr A1 ^Icos-^- (6.26)
4

Din relatia (6.26), prin comparatie cu cazul ideal descris de relatia 
(6.14), rezulta ca erorile luate in calcul au ca efect global o eroare care 
poate fi considerate ca avind doua cemponente . Prima components, in forma 
relative fata de cazul ideal, are expresia :

dnx - dn, 
^1 = dn,

i !<>
___________Ri R;
Ef~ UO1 r3 tR3Jp

Er R3 + rk3 Er

(6.27)

Relatia (6.27) evidential dependents erorii a schemei de masurare de 
tensiune de decalaj la intrare si curentul de polarizare al ampliicatorului 
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integrator, precum si de rezistentele cheilor electronice K2 si K3, in stare 
inchisa. Toate aceste marimi trebuie sa aiba valori cit mai reduse pentru ca 
sa se obtina o eroare multiplicative cit ma mica. Uol si R3Ip trebuie sa fie 
cit mai mici in raport cu tensiunea de referinta .

I ’

Rezistentele in stare inchisa a cheilor r^3 ai r^j (care determine valoa
rea Rp ) trebuie sa fie cu citeva ordine de marime mai mici decit R^, R2, R3. 
Se impune o observatie importanta : eroarea reprezinta o eroarea multipli
cative fata de situatia ideala cind Uo, Ip, r^ si sint nule. Aceasta
eroare poate fi anulata printr-o operatie de etalonare. In continuare vor 
genera eroare multiplicativa numai variatiile (in timp. cu temperatura si alte 
marimi de influenta) marimilor care intervin in relatia (6.27) fata de valo- 
rile din momentul etaloriarii. Aceste variatii sint in general cu cel putin un 
ordin de marime mai reduse decit valorile initiale ale marimilor Uo, Ip, rk2 
si r\3 determinind o reducere corespunzatoare a erorii .

A doua components a erorii globale este dependents de marimile care 
intervin in relatia (6.27), dar in plus depinde de eroarea multiplicatorului 
de frecventa, avind expresia :

dx r r wr A^i wr Z\t= ---- = -(Ci+1) I sinl 9 + ----- sin----- +
z dn, L L 4-1 4 (6.28)

p-1 __________ Rp

p Rk2 (1-Rp/Ri+Rp/R2)
cos 9

wrAt3 wrAt----- cos-----4 -I 4

Cei doi termeni ai relatiei (6.37) sint in principal dependent! de eroa
rea de trunchiere At respectiv de raportul Rp/R|<2 Pentru al doilea termen. 
Din relatia (5.6) rezulta ca valoarea maxima a erorii de trunchiere este PT0 
si deci:
I

wr rcPf M _ *
4 2fo " 2R»in

(6.29)

unde R«in este valoarea minima a factorului de divizare R utilizata de multi- 
plicatorul de frecventa.

Rezulta ca factorul poate fi micsorat sub o limita impusa prin alegerea 
unei valori suficient de mari pentru parametru R«in. Trebuie remarcat ca Rain 
determine frecventa maxima a multiplicatorului de frecventa (rel. 5.18).

Raportul Rp/Rk2 care determina practic valoarea celui de-al doilea termen 
al erorii €2, este determinat de raportul dintre rezistenta in stare inchisa a 
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cheii electronice K2 si rezistenta sa in stare deschisa. Prin alegerea core
spunzatoare a cheii K2 acest report poate fi facut suficient de mic.

Din relatia (6.25) rezulta:

dn'= dnx(l+ + €2 ) (6.30)

A doua proiectie a fazorului Asin(wrt+0) se determine analog, rezultind o 
relatie similara cu (6.30), adica:

dn^ dny(1+ + g3) (6.31)

unde:

= AR3pf0 (6.32)
V Wr

r r wrAt] wrAt
Gt = (€i+l) cos 0 + ----- sin----- -5 1 L L 4-1 4 (6.33)

p-1 Rp . r WrAt-| WrA.t ]
----------------- -----------  sin 0 - ----- cos-----p R^d - Rp/Rl + Rp/Rz) L 4-1 4-1

Amplitudinea si faza fazorului corespunzator semnalului de intrare rezul
ta prin calcul, conform relatiilor:

A-x\|(dnM')2 + (dn^)s

dnd
0'= arctg —— 

dnx'

(6.34.a)

(6.34.b)

Se calculeaza erorile corespunzatoare acestor marimi: 

A'- A (6.35.a), G0'= 0'-0
A

sau, dupa efectuarea calculelor:

61 + [vh + firh 

dnxdny
£e'S(£2 ' £3’ (dn^Hdn,)’

(6.35.b)

(6.36.a)

(6.36.b)
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Daca €j«l si Rp/R^clO 6, conditii ce sint in general indeplinite fara 
eforturi deosebite, tinind cont ca H»rAt este inferior n/2000 (relatia 6.29), 
relatiile (6.36) devin:

r wr Atn r -i
eA » ei+sin^— -- j ^sinG - cosOjsinQ cos© - sin2 [ j [sin0 + cos0

(6.37.a)

8"~ -sin
Z\tq r-

—---J |_sin0 + cos0jsin0 cos0 (6.37.b)

Rezulta ca eroarea de amplitudine eA' are doua componente: €]_ determinata 
in principal de tensiunile de decalaj si curentii de polarizare ai amplificat- 
oarelor operationale utilizate si o a doua components datorata erorii de 
trunchiere At. Eroarea de faza e0 este generata indeosebi de eroarea de 
trunchiere. Relatiile (6.27) releva dependenta acestei componente de defazajul 
0. De fapt, eroarea de faza prezinta un minim cind una din proiectii este nula 
(sin0=O sau cos0=O) sau daca cele doua proictii sint egale in modul si de 
semne contrare (sin0+cos0=O). Valoarea maxima se obtine daca cele doua 
proiectii sint egale.

Cazul B In aceasta situatie se considers la intrare un semnal pertur- 
bator de mod normal, sinusoidal:

v(t) = Z sin(wt+0) (6.36)

avind frecventa, amplitudinea si faza constants in timp. Pentru simplitate se 
considers Z=l. Erorile evidentiate in cazul A) sint presupuse nule in intentia 
de a determina capacitates schemei de a rejects semnale perturbatoare de mod 
normal in functie de frecventa acestora.

Raspunsul sistemului la semnalul v(t), dupa filtrul trece banda este:

u(t) =|H(q)| sin[wt4-0+0(q)], (6.39)

in care,

2Qq
\| (!-«’)*+ 40»q’

e(q)
20q

= arct8r? (6.40)
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Rescriind relatiile (6.8)-(6.14) se obtin expresiile rezultatelor con- 
versiei analog-numerice pentru semnalul considerat pentru cele doua proiectii:

d -f sinF - qlR3 pf0 K L 2 J
dn,z = R^ f^-|H(9)lsin[^q+&+e(q)] ----—--- (6.41)

R pf Sin[ 5 q]
= 5^ =rr-|H(q)|sinre+0(q)] --------- (6.41)

«1 fir rr L J

Amplitudinea, rezulta pe baza relatiei:

Az <<1) =\|(dnxz)= + (dnyz)2 (6.43)

Daca semnalul de intrare are frecventa egala cu frecventa centrala a FTB, 
atunci q=l si:

1 R3 PfoAz(l) = - -2 —S 
n Rj Er'f, (6.44)

Rejectia semnalului perturbator de mod normal avind o frecventa oarecare
* >

este:

A, (q)
W<1) = 201g —- (6.45)

Az (1)

Dupa efectuarea calculelor:

c lsin(^Tcq)| «-----------------------------  -»RnN(q)=201g[| H(q) | ----------  \Jsinz[^Trq+&+0(q) ]+sina [Q+9(q) ] j
Q (6.46)

Variatia factorului de rejectie R|>|N(q), pentru 0,l^q^l0 si 0=0 este 
prezentata In fig. 6.3, Impreuna cu factorul de rejectie pe care 1-ar fi 
asigurat utilizarea doar a unui filtru trece-banda de ordinul doi.

! Se remarra o imbunatatire importanta a rejectiei semnalelor perturbatoare 
de mod normal prin utilizarea DSF si CAN cu dubla integrare. Prezenta DSF 
asigura rejectia totala a armonicilor pare, iar integrarea semnalului de la 
iesirea DSF introduce un pol nul In functia de transfer globala si elimina 
necesitatea utilizarii unui filtru trece-jos pentru selectarea componentei 
continue.
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FTB(q=ZfD
6

Fig. 6.3 Rejectia semnalelor perturbatoare de mod normal:
1- realizata de un FTB de ordin doi
2- obtinuta de schema de masurare propusa

Armonica a-3-a este rejectata cu aproximativ -40 dB, valoare suficienta 
in majoritatea cazurilor. De asemenea caracteristica de transfer globala este 
mult mai selective decit cea a FTB prezentind o cadere rapida pentru l<q<2. 
iar pentru frecventele inalte (q>3) factorul de rejectie este cuprins intre 
-50 dB si -80 dB. Aceasta proprietate este foarte importanta in cazul semnale
lor de dezechilibru deoarece acestea prezinta indeosebi armonici de ordin 
superior si zgomote de frecvete ridicate, datorate in principal lagarelor pe 
rulmenti.

6.4. HJsurarea aaplitudinii si fazei utiliztnd convertor 
nuaeric-analogic «ultiplicator, filtru trece-jos si 
convertor analoq-nuaeric cu dubl3* integrare

6.4.1 Principiul aetodei
Metoda de masurare este aplicata in cazul aparatului prezentat in cap. 3, 

pct. 3.4.C si va fi analizata pe baza schemei din fig. 6.4.
Semnalul v(t) este multiplicat cu un semnal de referinta sinusoidal 

aplicat la intrarile numerics bx, b?, .... b16 ale convertorului numeric- 
analogic multiplicator CNAM. Cei 16 biti sint furnizati de catre o memorie 
RAM. In faza de initializare a aparatului, in aceasta memorie se inscriu 
codurile unor unde sinusoidale (locatiile 0-63) respectiv cosinusoidale 
(locatiile 64-127) considerate in 64 puncte/perioada, in cod binar deplasat de 

16 biti.
1

120

BUPT



Pentru adre^Area meme r it? i HAl'I. 7t? utilizeaza semnal ul q fen er at de mul. ti- 
plicatorul de frecventa MF ca semnal de tact pentru numaratorul de adrese. In 
acest fel semnalul de referinta numeric generat de RAM. are aceeasi frecventa 
cu semnalul de referinta de faza vr(t). Multiplicatorul de frecventa MF are 
structura descrisa in cap. 5, pct 5.3.

| SIN/COS

Aq A1 AS
NR ADRESE 

TACT RESET 0 ■
III!

-—<XompDISP COMAND.

^•fr Sine. J
Hrl f0

vrlt)i----- > mf —

REZULTAT CONVERS1E

Fig. 6.4. Schema bloc pentru analiza metodei de masurare ce utilizeaza 
principiul filtrului sincron si CAN cu dubla integrare.

Semnalul produs u(t) de la iesirea CNAM poate fi filtrat de catre fil- 
;trul trece-jos FTJ sau poate fi aplicat direct la intrarea CAN cu dubla inte- 
£rare, oonstruit dupa aceleasi principii ca si cel prezentat in fig. 6.1. In 
cazul de fata, comutatorul K2 nu mai indeplineste functia de detector sensibil 
la faza, ci doar asigura aplicarea la intrarea CAN, pe durata pTr, a semnalu
lui produs u(t) impreuna cu un suport de curent continuu Ir pentru asigurarea 
unel polaritati unice a tensiunii de la iesirea Integratorului.

Dispozitivul de comanda asigura semnalele necesare functionarii corecte a 
intregii scheme realizind sincronizareaprocesului de masurare cu semnalul 
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vr(t) prin intermediul semnalului de sincronizare "sine" generat de multipli
catorul de frecventa MF.

J

6.4.2 Erori de adrsurare
Principals diferenta intre cele doua scheme de masurare (fig. 6.1 si fig. 

6.4 ) poate fi enuntata astfel: in cazul utilizarii DSF, semnalul de masurat 
, se inmulteste cu un semnal de referinta dreptunghiular, cu factorul de umplere 
0,5 si frecventa fr. Acest semnal poate fi considerat ca fiind semnalul de 
referinta din cadrul metodei filtrului sincron care aproximeaza o variatie 
sinusoidala prin 2 valori/perioada. Privita din acest punct de vedere metoda 
filtrului sincron difera doar prin numarul de subintervale in care s-a divizat 
perioada Tr, de la 2 la 64 in cazul considerat.

Tinind cont de observatia de mai sus si de faptul ca pentru determinarea 
unei proiectii se realizeaza doua masurarii, cite una pentru fiecare pozitie a 
comutatorului Kj, urmind ca prin scaderea celor doua rezultate sa se elimine 
erorile aditive, rezulta ca o analiza a erorilor evidentiate la pct. 6.3.2 
conduce la rezultate similare si in cazul schemei din fig. 6.4. Din aceste 
motive se analizeaza comportarea schemei in discutie in urmatoarele situatii:
A. Analiza rejectiei semnalelor perturbatoare de mod normal, in absents FTJ. 
Erorile de trunchiere ale multiplicatorului de frecventa se considers nule.
B. Aceleasi conditii ca la pct. A) dar in prezenta FTJ.
C. Analiza influentei erorilor de trunchiere ale multiplicatorului de 
frecventa, pentru un semnal sinusoidal de intrare avind frecventa egala cu fr, 
amplitudinea si faza constants, in absentaFTJ.

Cazul A. Se considers semnalul de intrare sinusoidal:

v(t) = A sin(wt+0), (6.47)

avind amplitudinea, faza si frecventa constants. Pentru simplitate se consid
ers A=1 fara a restringe gradul de generalitate. Semnalul v(t) este multipli- 
cat cu semnalul de referinta sinusoidal care, in conditiile unor erori de ’ J *
cuantizare neglijabile pentru CNAM, are expresia:

sr(t) = sin — i pt. tj < t < ti+] , 1=0,1,...,63 (6.48)
32

unde ti sint punctele care definesc diviziunea intervalului de durata Tr in 64 
de subintervale egale. Aceasta operatie este realizata fizic de catre multip- 
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licatorul de freeventa. Considerind eroarea de trunchiere a acestuia nula, 
conform relatiilor (5.19) in care P=64, rezulta:

K 71
tj = ---- i - ---- , 1=0,1,---,64 (6.49)

32wr 64wr

Termenul ir/64wr are rolul de a stabili o origins pentru axa timpului convena- 
bila din punct de vedere al calculelor.

Semnalul produs de la iesirea CNAM este integrat pe o durata egala pTr, 
peN. In aceste conditii, tensiunea la bomele condensatorului de integrare, in 
absenta FTJ, dupa p perioade Tr de integrare a semnalului produs, este 
proportionala cu cantitatea:

P

m=l

1 f ni
— sin — sin(wt+0)dtTr J 32 (6.50)

sau dupa calculul integralei,

64^1
Xp «!)=>□ 

i=0

1 qir 
--- sin— 
2nq 64

r(q-l)iri r(q+l)TCi<• 0]- 35- + *

(6.51)

unde q este freeventa relative a semnalului de intrare fata de freeventa 
semnalului de referinta q=w/wr. Dupa efectuarea calculului rezulta:

Xp(q)=
1 qir r r(q-l)Tr i

--- sin— cos -------(64p-l)+0 F(q-l)-2nq 64 L L 64 -I

r(q+l)Tt
-cos ------L 64

(64p-l )+d] F(q+1)]
(6.52)

- in care s-a notat cu F(q), expresia:

sin pqrc
F(q) = -------

sin — 
64

(6.53)

Pentru determinarea celeilalte proiectii, semnalul de intrare se 
inmulteste cu semnalul de referinta cosinusoidal, adica:

» > ’
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cr(t) = cos — i pt. tj < t < ti+1 , i=0,1,...,63 (6.54) 

si rescriind relatiile (6.50)-?(6.52) pentru acest semnal de referinta se 
obtine expresia tensiunii de la bornele condensatorului de integrare in aceas
ta situatie:

9

Yp(q)=P 2irq
qir r r(q-l)n

sin— sm -------(64p-l)+0 F(q-l)-64 L L 64 J
(q+l)K (6*55>

"ain[---—(64p-l)+0] F(q+l)j

Pe baza marimilor Xp(t) si Yp(t) din relatiile (6.52) si (6.55) se calculeaza 
amplitudinea fazorului corespunzator tensiunii se intrare:

Ap(l)= \| Xp(q) + Y=(q) (6.56)

Se calculeaza factorul de rejectie a semnalului perturbator de mod normal:

Rr1N(q)= 201og
Ap(q)
Ap(l)

rezultind expresia:

RHN(q)=201og

qit 
sin—

64
TI

64pq sin—
64

\jFB(q-l)+F“(q+l)-2F(q-l)F(q+l)cosa

unde,

64p-l
a= qx------- + 20

32
(6.57)

Din analiza relatiei (6.57) tinind cont de faptul ca F(q)=O pentru orice 
! valori intregi ale produsului pq pentru care q este diferit de un multiplu 
intreg a lui 64 (relatia 6.53), rezulta ca circuitul analizat asigura (in 
ipotezele enuntate) rejectia totala a semnalelor pertubatoare de mod normal a 
caror pulsatie satiface relatia:

--  =m, m€N si m/k64, keZ 
wr

(6.58)
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90 --------- 1---------- 1------- 4------- 1------- )------- 1------- |------- 1_______ |_______ ,
® 1 234 56789 10

Precuenta relatluA q

Frecventa relative 4

0

Frecventa relative q

Fig. 6.5 Caracteristica de frecventa a aparatului analizat, pentru trei 

valori ale parametrului p: a) p=20, b) p=50 si c) p=100.

125

BUPT



Cresterea valorii parametrului peN (numarul de perioade ale semnalului de 
referinta cit dureaza integrarea semnalului de intrare) determine 
imbunatatirea factorului RjiN’ prin doua cai: pe de-o parte creste numarul 
valorilor marimii w pentru care relatia (6.58) este satisfacuta, iar pe de- 
alta parte rejectia pentru o valoare data a pulsatiei w (q fixat) este
mai ridicata pentru ca p apare la numitorul expresiei de sub functia log din 
relatia (6.57).

Aceste aspecte sint relevate In fig. 6.5 care reprezinta grafic marimea 
pentru trei valori ale parametrului p=20 (fig. 6.5.a), p=50 (fig. 

6.5.b) si p=100 (fig. 6.5.c).
Cazul B In aceasta situatie, semnalul de intrare este cel din relatia

(6.47) iar semnalul de la iesirea CNAM este filtrat de catre FTJ si apoi 
integrat pe o durata pTr. Semnalele de referinta sr(t) si cr(t) definite de
(6.48) si (6.54) se considers sub forma data de dezvoltarea in serie Fourier 
din care s-au retinut numai primii termeni mai semnificativi:

64 it r 1 1
sr (t)= — sin— sin wrt- — sin 63w-t- — sin 65wrt (6.59)r it 64 L r 63 r 65 r J

64 It r 1 1
cr(t)= — sin—cos wrt+ — cos 63wrt- — cos 65wrt (6.60) it 64L 63 r 65 J

Se considers filtrul trece-jos de ordinul 2 avind frecventa de taiere wc, 
si factorul de calitate Q. Caracteritica sa de transfer este deci:
J

1 20qh
IH(q) 1 = - si $(q)=arctg------ (6.61) '1 1 \| (1-q h ) +4J3aq h ’ 1-q h

unde q=w/wr, h=wr/wc si 0=1/2Q.
Semnalele produs corespunzatoare celor doua semnale de referinta sr(t) si 

cr(t) sint filtrate de catre FTJ si apoi integrate. Pentru o durata de inte- 
grare Tr, tensiunea de la iesirea integratorului, in cele doua cazuri. este 
proportionala cu cantitatile:

Xh(q)=S(l)-S(-l)-S(63)+S(-63)-S(65)+S(65) (6.62)

Yh(q)=C(1)+C(-l)+C(63)+C(-63)-C(65)-C(65) (6.63)

unde:
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am m q-K. j rS(k)=lH(q-k)I---------- cosln(q-k)+^(q-k)+d (6.64)
kn(q-k) L J

sin n(q-k) r
C(k)= I H(q-k) I---------- sin n(q-k)+^(q-k)+0 (6.65)

kn(q-k) L J

Pe baza marimilor Xp(t) si Yp(t) din relatiile (6.62) si (6.63) se calculeaza 
amplitudinea fazorului corespunzator tensiunii de intrare:

Ah(q)= \| Xfi(q) + Yh(q) , (6.66)

si factorul de rejectie a semnalului de mod normal pentru cazul B:

Ah(q)
Rhn (q)-201og (6.67)

Ah(l)

In fig. 6.6 este reprezentata grafic variatia factorului de rejectie 
Rhn(i) pentru 6=1 si doua valori ale frecventei de taiere a filtrului trece- 
jos: h=5 (fig. 6.6.a), si h=10 (fig. 6.6.b). Din analiza acestora rezulta 
cresterea pronuntata a rejectiei semnalului de mod comun o data cu scaderea 
benzii de trecere a FTJ.

Pentru h=5 (frecventa de taiere a FTJ este 20% din frecventa semnalelor 
de referinta fr) rezulta o rejectie minima de cca. -50 dB pentru q>2 si de -70 
dB pentru semnalele de frecvente ridicate (q>4). In cazul h=10 (fc este 10% 
din fr) aceste valori devin -60dB pentru q>2 si respectiv -30 dB pentru q>4.

Se observa o importanta imbunatatire a selectivitatii globale, prin 
caderea de aproximativ 70 dB a caracteristicii de trnsfer din fig. 6.6.b 
pentru o variatie de o octava (l<q<2) a frecventei semnalului de intrare.

Din compararea rezultatelor prezentate grafic in fig. 6.5 si 6.6, ar 
rezulta la o prima anliza superioritatea structucturii care utilizeaza FTJ.

Prezenta filtrului trece-jos implica dezavantajul timpului de stabili- 
zare necesar pentru ca tensiunea continua de la iesirea sa sa nu difere cu mai 

',mult de din cuanta CAN fata de valoarea de regim permanent.
Timpul de stabilizare creste daca wc scade (h creste) conducind la 

valori de ordinul 2-4 secunde pentru CAN rezolutie de 16 biti. Acestea cores- 
pund unor valori cuprinse intre 200-400 de perioade pentru parametrul p si 
deci la performante echivalente sau chiar mai bune pentru variants A.

In plus, pentru pilOO (fig. 6.5.c) se obtine o selectivitate superioara 
a caracteristicii de transfer in jurul valorii q=l. Se poate spune ca solatia 
eliminarii filtrului trece-jos asigura o selectivitate ridicata pentru un timp 
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de masurare moderat (100-150 perioade Tr) si o buna rejectie a semnalelor 
perturbatoare de mod normal, fiind preferabila solutiei "clasice" care utili
zeaza FTJ, iar in cazurile cind masurarea se realizeaza in regim de acceler- 
are/decelerare este singura aplcabila (in codititle precizate in cap. 3 pct. 
3.4.C).

Fig. 6.6 Caracteristica amplitudine-frecventa a aparatului avind schema
bloc prezentata in fig. 6.3

In cazul in care semnalele perturbatoare sint sinusoidale cu frecvente 
ce satisfac relatia (6.58) si zgomote de frecventa ridicata (q>4) —situatie 
tipica pentru semnalele de dezechilibru— solutia eliminarii FTJ este net
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superioara celei clasice chiar si pentru p cuprins intre 20 si 60 perioade Tr.
Cazul C. In fig. 6.7 s-a evidentiat eroarea cumulata de trunchiere 

64Top, pe[0,l). Intervalul de marime RTO aproximeaza prin lipsa a-64-a parte 
a perioadei Tr.

2n
Tr= — = 64(R+p)T0

w,I----------------------- H
64T„n (~RT0-^RT0-|-RT0-}-RT0-| |>.RT0_|-.RT0-]-RT04^

I—i—t—t—t——h —rHto tj t2 t3 tq ti t61 t62 t63 t6q t65

Fig. 6.7 Modul de divizare al perioadei Tr in 64 intervale
egale si evidentierea erorii de trunchiere.

In aceste conditii, semnalul de referinta sr definit de relatia (6.46) 
are dezvoltarea in serie Fourier:

sr(t) = Co/2 + y |(Sksin kwrt + C^cos kwrt) (6.68)
k=l

unde
2 rt65 2 rt65

Sk - — lsr(t)sin kwrtdt si - — sr(t)cos kwrtdt
Tr to ’ Tr to (6.69)

Tinind cont de relatia, (6.68), rezulta:

kit
kit 

sint—
64

62

L i=0

2 ni r kn R
sin — sin - (2i+l)--- -32 L 64 R+p

632
—~ sint — 
kit 32

r 63 
sin - knL 64

2R+n-j r kn R+64p
---- sin-------- R+p -1 L 64 R+p (6.70)

kn
kn 

sin( —
64

62

L i=0

nzi r kn R
sin — cos - (2i+l)--- -32 L 64 R+p

2 R

kn
63 

sint—
r 63

it) cos - knL 64
2R+P-. r krr R+64p
---- sin--------R+p -I L 64 R+p

(6.71)2

Amplitudinea armonicii de ordin k a semnalului sr este deci:
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Ak =\| S£ + C£ (6.72)

Dupa cum rezulta din relatia (4.60) eroarea datorata armonicilor semnalu- 
lui de referinta aste dependents direct de factorul de distorsiuni armonice 
ale acestuia. Pe baza relatiei (6.73) se poate calcula factorul de distorsiuni 
pentru diferite valori ale parametrului u considerind un numar finit de armon- 
ici. Aceasta procedure este argumentata de faptul ca lantul de prelucrare 
analogies a semnalelor de dezechilibru are o banda de freeventa limitata. 
Considerind primele 65 respectiv 62 de armonici ale semna-lului de referinta, 
s-a calculat factorul de distorsiuni In functie de parametrul u pentru R=1000.

Rezultatele sint prezentate grafic in fig. 6.3.

1

0

2

h=65

k=62

02 OH 0,6 0,80 1
Ero«r»* de trunchiere p

Fig. 6.8 Influenta erorii de trunchiere u asupra factorului de 
distorsiuni al semnalului de referinta (R^IOOO)

Din analiza variatiei factorului de distorsiuni din fig. 6.6 rezulta 
,necesitatea eliminarii armonicelor 63 si 65 care au nivele mult mai mari decit 
armonicele introduse datorita erorii de trunchiere. Aceasta operatie se reali
zeaza prin limitarea corespunzatoare a benzii de trecere a lantului de prelu
crare a semnalului de dezechilibru. Se remarca de asemenea cresterea practic 
liniara a factorului de distorsiuni In functie de u atunci cind se considers 
doar primele 62 armonici. In acest caz factorul de distorsiuni nu depaseste 
0,3% pentru u=l. Aceasta situatie este insa o situatie limits. Tinind cont de 
relatia (4.60) rezulta ca factorul de distorsiuni al semnalului de referinta 
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este, in acest caz, suficient de redus pentru aplicatia analizata. Astfel 
pentru semnale de dezechilibru cu factor de distorsiuni de 1000% rezulta 
(relatia 4.60) erori maxime de determinare a amplitudinii de 3%. Se asigura 
cu prisosinta o viteza ridicata de convergenta a procesului de echilibrare 
chiar si la nivele foarte scazute ale dezechilibrului cind apare cresterea 
factorului de distorsiuni a semnalului de dezechilibru.
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CAP. 7 REZULTATE EXPERIHENTALE

7.1 In troducere.
In cadrul unor contracts de cercetare stiintifica au fost realizate trei 

echipamente pentru echilibrarea giromotoarelor electrice. Aparatele pentru 
masurarea dezechilibrului din cadrul acestor echipamente respecta cele trei 
scheme bloc propuse de autor, prezentate in cap. 3, 3.4.A, 3.4.B si 3.4.C. Pe 
linga aceste aparate, instlatiille cuprind sistemele mecanice de rezemare cit 
si cele pentru corectia dezechilibrului. Primele doua echipamente sint desti
nate echilibrarii giromotoarelor electrice asincrone avind turatii nominale 
ridicate si mase relativ reduse iar cea de-3-a pentru giromotoare electrice de 
gabarite mai mari si turatii nominale reduse fiind adaptata si pentru giromot
oare cu suspensie interioara Hooke. Toate instalatiile sint in present in 
serviciu.

7.2 Sisteaul oecanic de rezeaare.
Toate cele trei echipamente de echilibrare folosesc regimul de lucru 

deasupra frecventelor de rezonanta (reazeme elastice). Ca element elastic este 
utilizat inelul din sirma de otel prezentat in cap. 2.2. Aceste inele au fost 
dimensionate conform procedurii descrise (pct. 2.2) iar intreg ansamblul 
reazemelor elastice a fost testat pentru a se determina frecventele de rezo
nanta. Pentru instalatiile de echilibrat A si B s-au utilizat acelasi sistem 
mecanic de rezemare destinat giromotoarelor electrice asincrone cu masa cu- 
prinsa intre 50-250 g si avind turatii de nominale cuprinse intre 6.000 si 
60.000 rot/min. Un al 2-lea sistem de rezemare, realizat in cadrul solutiei 
C, a fost proiectat pentru giromotoare avind masa cuprinsa intre 0,l-3Kg si 

( turatia nominala intre 3.600-8.000 rot/min.
Sistemul de rezemare utilizat in cadrul solutiilor A si B este cel 

prezentat (impreuna cu traductoarele de vibratii) in fig. 7.1.
Pentru diametrul inelului D=35 mm a rezultat (rel. 2.1) diametrul sirmei 

d=0,8 mm. S-au determinat experimental frecventele de rezonanta ale intregului 
sistem reazeme-traductoare de viteza-giromotor montat in rama de echilibrare.
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In acest scop s-au urmarit amplitudinea 'aza semnalelor de la traductoarele

Fig. 7.1 Sistemul mecanic de rezemare si ,raductoarele de vibratii
utilizate in cadrul solutiilor A si S.

vibratii atunci cind frecventa de rotatie a giromotorului .
parcurge domeniul de interes. Pentru aceasta operatie s-a utilizat un giromo
tor avind un dezechilibru de oproximativ 20 ori mai mare decit cel rezidual 
admisibii. Alimentarea giromotorului a fost asigurata de la sursa trifazata 

cadrul intalatiei

aflat pe reazeme

avind frecventa si amplitudinea reglabile [73] construita in 
de echilibrare.

S-a de rezonanta de
diametral
stringers 
inele si

sirmei de otel,
J

elementelor de montane a
luat in calcul:

constatat experimental dependenta frecventelor 
dar si de parametri greu de

inelelor, gradul de simetrie al celor patru
alti factori. Pentru dimensiunile inelelor amintite si pentru un 
cu masa rotorului 65 g frecventele de rezonta determinate conform 

au fost sub valoarea de 73 Hz. Acesta valoare este
giromotor
^rocedeului prezentat
^uficient de coborita pentru a permits ca echilibrarea sa aibe loc in domeniul 
100-1000 Hz

lolutiei C inelele utilizate au D=65 mm iar d=l,l mmqazul 
\Jente 

! ’

iar sistemul de rezemare sa se comporte ca reazeme elastice. In 
rezultind frec-

de rezonanta inferioare valorii 47 Hz.
J

Spectrul semnalului de dezechilibru, a fot determinat utilizind giromot- 
cu diferite dezechilibre, la diferite frecvente. S-a constatat prezenta » *oare

acelorasi components specrale indiferent de frecventa de rotatie si de marimea 
(dezechilibrului. In fig. 7.2 este prezentat spectrul obtinut la frecventa de 
fr=350 Hz si dezechilibru de 12,3 inn (de cca. 195 ori dezechilibrul rezidual
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corespunzator clasei G04).

Fig. 7.2 Spectrul semnalului de dezechilibru

Din fig. 7.2 se remarca prezenta armonicei a doua, respectiv a subarmo- 
nicelor 2,52 si 2,86 datorate unor defecte ale rulmentilor pe bile C89]. S-au 
evidentiat si armonici superioare, avind ordinul egal cu numarul de bile al 
rulmentilor, de obicei 6 sau 9 deci in afara domeniului de interes. Din anali- 
za componentelor spectrale ale semnalului de dezechilibru rezulta valabiliatea 
concluziilor privind rejectia semnalelor perturbatoare, prezentate in subcap.
6.3 si 6.4.

7.3 Rezultate experiaentale referitoare la solutia A
Aceasta solutie a fost prezentata sub forma de schema bloc in cap.3, la 

3.4.A. Conform acestei scheme bloc a fost proiectat, realizat si experimentat 
un aparat pentru masurarea dezechilibrului giromotoarelor.

Schema electronica a multiplicatorului de frecventa este prezentata in 
fig. 7.3. Aceasta respecta intocmai schema bloc prezentata in subcap. 5.3 si 
reprezinta o optimizare a criteriilor prezentete in acest capitol. Schema 

■prezentata realizeaza un factor de multiplicare P=16 impus de circuitul 
numerator U24. Factorul de divizare este continut de numaratorul de 16 biti

I >

format din U17-U20, fiind memorat la sfirsitul fiecarei perioade in registrul 
de memorie realizat cu U13-U16. Divizorul programabil fomat de U9-U12, 
divide frecventa generatorului de tact (U26) la factorul R impus de catre 
iesirile registrului de memorie. Factorul de programare R poate fi citit in 
orice moment de catre calculator prin cele doua porturi de intrare de cite 8 
biti fiecare U5,U6 spectiv U7,U8. Numaratorul U4 numara impulsurile de la J
iesirea divizorului programabil ce marcheaza divizarea perioadei in 16 subin
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tervale egale si impreuna cu cele patru circuits inversoare cu colector in 
gol (U3) sesizeaza al 16-lea impuls generat de divizorul programabil si blo- 
cheaza accesul impusurilor de tact spre divizorul programabil, printr-un 
semnal "0" la intrarea portii U2C. In acest fel se se realizeaza inlocuirea 
celui de-al 16-lea impuls generat de divizorul programabil cu impulsul ‘‘real" 
care marcheaza inceputul perioadei urmatoare.

Multiplicatorul de freeventa a fost testat ca bloc de sine statator. In 
prima etapa, s-a utilizat ca semnal de intrare, semnalul generat de etalonul 
de freeventa al numaratorului universal E0206, avind valoarea nominala 10

J

MHz, divizat in exterior pentru a obtine freeventa dorita. Se asigura in acest 
fel o stabilitate suficienta a frecventei de intrare (10_7/24h [83]) pentru a 

se putea evidentia erorile proprii circuitului testat. In scopul determinarii 
erorii de trunchiere medii patratice, continutul numaratorului U24 a fost 
memorat la fiecare a doua perioada a semnalului de intrare si citit de catre 
calculator- In schimb factorul de divizare R a fost inscris in memoria calcu- 
latorului la fiecare perioada. Pentru fiecare valoare a frecventei semnalului 
de intrare s-au realizat 100 de masuratori repetate. Freeventa de tact a 
multiplicatorului a fost f0=22.000.142 Hz. Rezultatele experimentale sint 
prezentate in tabelul I.

TABELUL I
Nr. Freeventaf

de intrare
R 

calculat
R 

masurat
Eroare medie 
patratica[%]

1 99,99683 Hz 13.750 13.750 0,0027
2 199,9936 Hz 6.830 6.330 0,0047
3 399,9873 Hz 3.437 3.437 0,01
4 999,9683 Hz 1.375 1.375 0,025

Factorul de divizara R a rezultat egal cu cel calculat in toate 
situatiile. Nivelul redus al erorii patratice medii se datoreaza in principal 
valorii reduse ale erorii de basculare. Aceasta depinde sensibil de durata 
fronturllor impulsurilor aplicate la intrarea multiplicatorului. In cazul 
experimentului prezentat timpul de crestere al impulsurilor a fost sub 80 ns, 
dar s-a constat experimental ca pina la volori de 3-4 us ale timpului de 
crestere, modificarea erorii de declansare este nesemnificativa. Acesta buna t ’
comportare se datoreaza formatorului de impulsuri realizat cu U1,U2,U25 si 
U23.

Pentru testarea intregului multiplicator s-a utilizat un divizor pro- 
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gamabil exterior avind la intrare impulsurile de tact ale multiplicatorului de 
frecventa si numaratorul universal E0206 in regim de masurare a raportului a 
doua frecvente. In acest mod cu ajutorul divizorului programabil exterior se 
poate aplica la intrarea multiplicatorului impulsuri cu frecventa dorita si in 
aceIasi timp intr-un raport bine cunoscut cu frecventa de tact. Numaratorul

’ J

E0206 a fost astfel configurat incit sa masoare raportul dintre frecventa 
impulsurilor de la iesirea multiplicatorului si a celor de la intrarea sa.

Deoarece frecventa de tact si frecventa de la intrarea multiplicatorului 
sint intr-un raport intreg, eroarea de trunchiere este nula. daca acest intreg 
este multiplu de P=16. S-a impus aceasta conditie pentru ca eroarea de trun
chiere a fost evidentiata deja in precedents etapa. In aceasta situatie s-a 
urmarit evidentierea comportarii multiplicatorului de frecventa o data cu 
cresterea frecventei de tact si determinarea valorii maxime pentru aceasta 
marime.

Rezultatele experimentale au relevat comportarea corecta a multiplcato- 
rului in domeniul 40-1000 Hz pentru frecventa de intrare, frecventa de tact 
fiind cuprinsa intre 16-22 MHz. S-a constatat aparitia a doua fenomene care 
limiteaza crestera in continuare a acesteia. In primul rind, timpul necesar 
pentru stabilizarea iesirilor numaratorului care contine factorul R. Un al 
doilea factor il constitute durata impusurilor de la iesirea multiplicatoru
lui. durata egala cu jumatate din perioada tactului; pentru frecvente de tact 
superioare valorii de 20 MHz, aceste impulsuri nu mai sint sesizate de catre 
celelalte circuits din aparat. Aceste limitarii au determinat ca in cazul 
multiplicatorului de frecventa prezentat frecventa de tact maxima sa fie 27 
MHz, rezultind o frecventa de intrare minima de frmin=26 Hz pentru Rma)(=65000.

Al doilea bloc functional din cadrul aparatului A, care a fost testat 
individual este filtrul trece-banda comandat numeric, prezentat in cap. 4 
(fig. 4.6).

Testarea performantelor s-a realizat in regim sinusoidal. Frecventa 
! semnalul de la intrare s-a masurat cu numaratorul universal E0206 in regim de 
frecventmetru. Pentru determinarea frecventei centrale de acord a FTB, a fost

> *

utilizata informatia de faza: semnalele de intrare si de iesire ale filtrului , » •
sint aplicate la intrarile X si Y ale unui osciloscop pentru obtinerea figurii 
Lyssajou corespunzatoare. In cazul acordului, imaginea de pe ecranul oscilos- 
copului indica defazajul rc/2; in aceasta situatie se masoara frecventa centra
ls masurind frecventa semnalului de la intrarea FTB cu ajutorul frecventmetru- 
lui. Codul numeric aflat la intrarile de comanda ale FTB este de asemenea 
cunoscut. Osciloscopul joaca rolul unui indicator de nul. influentind preci- 
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zia masurarii doar prin sensibilitatea sa. Sensibilitati ridicate pe cele doua 
cai, 10 mV/div-20 mV/div permit sesizarea unei abater! de la frecventa centrla 
a unui FTB (daca Qi20) mai mici decit 0.005 Hz. Utilizind acesta metoda s-au 
obtinut urmatoarele rezultate experimentale:
-frecventa de acord minima ..................................... 30 Hz
-frecventa de acord maxim* ..................................... 1000 Hz
-rezolutia de reglare a frecventei centrale ........................ 0,015 Hz
-excursia maxima a tensiunii de- iesire .........................  ±5 V
-factorul de calitate selectabil: 4,97; 10,23; 15; 21,3
-amplificarea la frecventa de rezonanta ........................  9,98 V/V
-variatia maxima a amplificarii la rezonanta
in domeniul 30-1000 Hz ...........................................  ±0,2 %

-neliaritate maxima a caracteristicii
cod numeric-frecventa centrala FTB ...............................  ± 0,3 % 
-monotonie a caracteristicii cod numeric-frecventa centrala FTB*
asigurata pentru toata gama codurilor numerice de comanda.

Datorita monotoniei, frecventa centrala a FTB poate fi reglata automat 
pe frecventa fr a semnalului de dezechilibru conform metodei descrise in 
cap.4, 4.3. Defazajul introdus de FTB datorat pozitionarii frecventei cen
trale, conform relatiei (4.3.a) variaza liniar de la 0,027° la 1000 Hz la 
0,27° la 100 Hz, pentru Q=20.

Intregul aparat pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor avind struc- 
tura prezentata in fig. 3.4 A, a fost testat pentru semnale de intrare sinus- 
soidale. In acest scop s-a utilizat un generator de functii care generaza un 
semnal sinusoidal impreuna cu un semnal dreptunghiular de aceasi frecventa. 
Semnalul sinusoidal poate fi defazat fata de cel dreptunghiular cu un defazaj 
cunoscut. Semnalul sinusoidal s-a aplicat la intrarile v^ si v2 ale aparatului 
iar cel dreptunghiular la intrarea de referinta de faza vr. Amplitudinea 
semnalului de intrare a fost masurata cu voltmetrul numeric Hewlett-Packard 

' tip HP 3455A . In urma efectuarii mai multor siruri de masuratori repetate la 
diferite frcvente in toata gama 30-1000 Hz cu semnal sinusoidal aplicat succe- 
siv si respectiv simultan la cele doua intrari, s-au obtinut urmatoarele 
rezultate experimentale globale:
-amplitudinea maxima a semnalelor sinusoidale
la intrarile Vj, si v2 .................................. 1 V 

-tensiunea maxima la intrarea vr ............................. ±2,5 V 
-aplificarea pe calea comuna .................................... 10 V/V 
-eficienta reglarii automate a amplificarii ..................... 256/1
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-diafonia maxima intre cele doua canale ....................... -110 dB
-frecventa semnalului de intrare .............................  50-1000 Hz
-eroarea de masurare a amplitudinii ............................. ± 0,05 %
-eroarea de masurare a fazei .................................... ± 0,04°
-rezolutia la masurarea amplitudinii .......................... 1/60.000
-rezolutia la masurarea fazei .................................. 0,01°
-eroarea maxima de pozitionare a FTB ........................... ±0,008 Hz
-durata unei masurari complete pe ambele canale ................. 13 s
-durata unei masurari exclusiv reglarea FTB
si reglarea amplificarii .................................... 1,1 s

Intregul aparat a fost testat prin realizarea mai multor echilibrari de 
giromotoare electrice avind: masa rotorului M=117 g, turatia nominala 60.000 
rot/min si diametral rotorului 2r=32 mm. Initial s-a realizat o etalonare a 
intregului ansamblu: sistem mecanic de rezemare-traductoare -aparat pentru 
masurarea dezechilibrului, prin utilizarea procedurii prezentate in subcap. 
2.4. Pentru masa de proba s-au utilizat suruburi cintarite cu o balanta ana- 
litica mase de 89.32 mg (planul sting) respectiv 89,67 mg ( in planul drept).

S-au realizat etalonari la diferite frecvente in intervalul 100-4500 Hz.
S-a constatat experimental existenta unui optim in domeniul 200-280 Hz, din 
punct de vedere al raportului favorabil intre coeficienti! de autoinfluenta si 
cei de interinfluenta cit si al erorilor de masurare. La frecvente superioare 
valorii 300 Hz timpul necesar stabilizarii turatiei giromotorului devine inac- 
ceptabil de lung si de asemenea giromotoare cu dezechilibre mari nu pot fi 
aduse la aceste turatii. Din aceste motive, procesele de echilibrare s-au 
realizat la frecvente in domeniul amintit. Corectia dezechilibrului ds-a 
realizat prin gaurire cu un burghiu cu virf din carburi metalice cu diametrul 
2 mm, unghiul de ascutire fiind de 128,2°, masurat cu metode optice.

In tabelul II sint prezentate ciclurile de echilibrare corespunzatoare 
intregului proces de echilibrare pentru un giromotor cu caracteristicile 

1 amintite, la frecventa de 240 Hz. Dezechilibrul rezidual a fost determinat J
utilizind metoda masei de test, prezentata in standardul ISO 1940/1974 "Cali- 
tatea echilibrarii rotoarelor rigide" [53]. Pentru realizarea maselor de test 
s-a utilizat un cilindru de ceara de albine divizat in partii egale, 
portiunile rezultate fiind cintarite cu o balanta analitica. Masa unei potiuni 
a rezultat de 0,2 mg. Dezechilibrele reziduale la sfirsitul procesului de 
echilibrare, corespunzatoare fiecarui plan, rezultate in urma aplicarii meto- 
dei amintite sint prezentate in tabelul II.
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TABELUL II

Nr. 
crt.

Parametrii gaurii
Masa totala 
indepartata

Abatere fatS de 
situatia flnala

Adincime 
[mm]

Masa 
[mg]

Unghi 
[grad]

Masa 
[mg]

Unghi 
[grad]

Masa 
[mg]

Unghi 
[grad]

PLANUL STING - dezechilibrul rezidual: 0,0087 urn (0,06 mg)
1 0,61 11,62 -112 11,62 -112,0 0,45 6,21
9 0,21 0,49 -173 11,84 -114,4 0,05 -172,30
3 0,1 0,05 7,7 11,81 -114,18 0 0

PLANUL DREPT - dezechilibrul rezidual: 0,0066 ym (0,05 mg)
1 1,4 54,2 -100 54,21 -100 27,6 168,9
2 0,83 27,3 -1,5 60,78 -73,30 0,53 111,9
3 0,2 0,43 -74,6 61,21 -73,31 0,42 136,5
4 0,13 0,12 -43,5 61,31 -73,25 0 0

Din relatia (1.13), cunoscind dezechilibrul rezidual e si cel initial 
e0, si numarul de cicluri de echilibrare p, rezulta eficienta medie a procesu
lui de echilibrare pentru cele doua plane:

3
Emed

P
Emedl“l ,

------ 4
0,06
----- =0,020 ^2 = 1-11,07 eaZ \ 61,36

0,05
=0,031

Mediind rezultatele pentru cele doua plane de echilibrare rezulta o
eficienta medie Emeds=83%. Dezechilibrul rezidual pentru ambele plane de echi
librare este 0,087+0,066=0,0153 pm, de cca 4 ori mai scazut decit cel prevazut 
de clasa G04. Eficienta de echilibrare este insa determinate in primul rind de 
erorile introduse de operatia de gaurire si intr-o mSsura mai redusS de ero
rile datorate fluctuatiilor turatiei giromotorului pe durata mSsurarii.

7.4 Rezultate eiperiaentale referitoare la solutia B
Solutia B, prezentata in subcap. 3.4.B este o perfectionare directa a 

solutiei A prin a faptul ca s-a Indus in structure aparatului pentru masura
rea dezechilibrului (fig. 3.8) un bloc pentru reglare turatiei giromotorului 
de echilibrat (fig.5.6). Acest bloc, care realizeaza si functia de multipli- 
care a frecventei, a fost testat ca subansamblu indepenent. Pentru reglarea J
turatiei, a fost necesar sa se comande sursa de alimentare a giromotorului. 
Acesta este un motor electric asincron trifazat, cu rotor exterior. Sursa de 
alimentare a fost conceputa de autor, in colaborare [63], si a fost realizata 
ca o components a echipamentului de echilibrare. Blocul de reglare a turatiei 
transmite impulsuri avind frecventa 18fa (fa - frecventa tensiunii de alimen- 
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tare a giromotorului) si un al-2-lea semnal Logic care selecteza unui din doua 
nivele prestabilite ale tensiunii de alimentare. Aceste doua legaturi ale 
blocului de reglare a turatiei cu sursa de alimentare au fost izolate optic 
pentru a prevenii aparitia unor perturbatii suplimentare datorate buclei de 
masa. Acest bloc asigura masuraea turatiei giromotorului conform aceluiasi 
principiu ca si cel utilizat in solutia A. Testarea perforformantele de re
glare a turatiei s-a realizat masurind perioada de rotatie a giromotorului cu 
umaratorul universal E0206, avind la intrarte semnalul vr, in regim permanent 
in doua situatii: cu giromotorul alimentat de la sursa de alimentare necoman- 
data de blocul reglare a turatiei si in cazul cind bucla de reglare a turatiei 
a fost inchisa. S-a connstat experimental o imbunatatire importanta a stabili- 
tatii turatiei prin actiunea buclei de reglare automata de la valoarea 1,3 10_> 

in regim liber la IO-*1 din turatia prescrisa, in regim reglat. Performantele 

privind erorile de masurare a frecventei semnalului vr sint aceleasi ca in 
cazul solutiei A.

J

Deoarece schema de masurare are aceeasi structure cu cea utilizata in p
solutia A, performantele privind erorile de masurare sint identice cu cele 
prezentate anterior. Cele opt frecvente fixe alese pentru solutia B au fost 
determinate ca avind valorile: 101,56; 200,08; 241,08; 198,62; 339,12; 408,32; 
513,02; 1000,40 Hz, egale cu cele calculate, corespuzatoare divizarii
frecventei de tact stabilizate cu cuart, avind valoarea 10.244.155 Hz, la fac- 
torii de divizare, respectiv: 512x(197, 100, 83, 67, 59, 49, 39, 20).

Giromotor tip 1 TABELUL III
Frecventa 

[Hz] all 0U a12 012 a21 021 a22 022

101,56 - 1,72 2,44 1,75 - 1,72 2,39 - 0,79 0,52 3,88
200,08 - 2,01 10,54 1,64 1,03 1,35 0,08 - 1,26 15.04
241,06 - 0,62 14,05 3,31 3,03 2,24 0,87 2,20 20,43

; Giromotor tip 2 TABELUL IV
Frecventa 

[Hz] all 011 a12 012 a21 021 a22 022

101,56 - 0,99 4,34 2,09 - 1,85 2,16 - 1,42 0,76 3,70
200,08 - 0,85 10,62 0,59 2,29 0,57 3,99 - 0,95 13,07
241,06 - 0,29 13,32 0,74 2,96 1,11 4,78 - 0,25 15,58

Echipamentul de echilibrare conform solutiei B a fost testat realizind 
echilibrarea mai multor exemplare de giromotoare din doua grupe dimensionale: 
^=117 g, rj = 16 mm, respectiv ^=65 g, r2=14 mm. Etalonarea a urmat aceeasi 
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procedure ca in cazul a fiind realizata la fiecare din cele 8 frecvente fixe. 
S-a confirmat din nou existenta regiunii optime in domeniul 200-280 Hz. Coefi- 
cientii de influenta. complecsi alk=alk+j0lk (l,k=l,2.) corespunzatori celor 
doua tipuri de giromotoare ce au rezultat in urma etalonarii sint prezentati 
in tabelele III respectiv IV.

Din tabelele III si IV rezulta imbunatatirea comportarii sistemului 
mecanic de rezemare la frecventele 200,08 respectiv 241,06 Hz evidentiata prin 
coeficienti de autoinf luenta mult mai mari fata de cei de in ter influenta.’ » » ,
Performantele mai slabe la frecventa 101,56 Hz se explica prin apropierea de 
frecventa de rezonanta superioara (73 Hz) a sistemului mecanic. Frecventa de 
101,56 Hz a fost prevazuta numai pentru a fi utilizata in cazul giromotoarelor 
cu dezechilibru initial deosebit de ridicat, mai mare decit 40 pm, situatie in 
care se realizeaza un ciclu de echilibrare la aceasta frecventa. Se asigura 
scaderea dezechilibrului la valori ce permit ridicarea turatiei. Procesul de 
echilibrare va fi realizat la frecventele din domeniul optim. In acest scop 
aparatul masoara dezechilibrul la frecventa 101,56 Hz. si trece automat la 
frecventa de 200,08 Hz in cazul cind acest dezechilibru este inferior pragului 
amintit. Se observa ca pentru cele doua frecvente din domeniul optim variatia 
coeficientilor cu frecventa cit si modificarile acestora in raport cu tipul 
giromotorului sint mici, atit ca modul cit si ca faza. Acest fapt confirms 
comportarea sistemului de rezemare ca reazeme elastice (deasupra frecventelor 
de rezonanta)

Cu aceste valori s-au realizat, mai multe echilibrari de giromotoare. 
Eficienta medie de echilibrare a rezultat de 88% deci o imbunatatire cu 5% 
fata de cazul A. Dezechilibrul residual obtinut a fost practic acelasi,

1 9 *

e=0,015 pm. Timpul necesar pentru un ciclu de echilibrare s-a redus considera- 
bil de la cca 4,5 min la cca 1,5 min, ca urmare a scurtarii regimului tranzi- 
toriu corespunzator accelerarii giromotorului pina la turatia de echilibrare.

Din compararea rezultatelor experimentale ale celo doua solutii A si B, 
rezulta avantajele celei de-a doua. Aceasta asigura o eficienta de echilibrare 
superioara si scurtarea importanta a duratei intregului proces de echilibrare. 
Se confima in acet fel ipotezele prezentate de autor in cap. 5.

7.5 Rezultate eiperiaentale referitoare la solutia C
0 prima etapa in experimentarea solutiei C. a constituit-o determinarea 

spectrului semnalelo de referinta utilizate in filtrarea sincrona. In acest 
scop au fost masurate valorile generate de catre convertorul numeric-analogic 
multiplicator (fig. 3.9) atunci cind la intrarea sa analogies se aplica tens
iunea de referinta a CAN cu dubla integrare, iar la intrarile numerice sint 
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aplicate succesiv codurile numerice N^ft) corespunzatoare functiei sinusoidale 
(rel. 4.76). Tensiunea de iesire a CNAM a fost masurata cu voltmetrul numeric 
HP 3455A. Valori obtinute sint prezentate in fig. 7.4. Aceste valori sint

Fiq. 7.4 Semnalul de referinta obtinut la iesirea CNAM

diferite de cele toretice, date de relatia (4.72). In continuare au fost 
cautate prin program codurile numerice care, aplicate la intrarile CNAM 
conduc la obtinerea la iesirea sa a unor nivele de tensiune cit mai opropiate 
de cele teoretice. In urma procesului de cautare au rezultat valori avind 
abater! maxime fata de cele teoretice, egale cu jumatate din cuanta CAN cu 
dubla integrare. Acest rezultat a fost coonfimat printr-o noua masurare cu 
voltmetrul numeric. Spectrul semnalului sinusoidal corespunzator niveleor 
corectate este prezentat in fig. 7.5. Se observa reducerea importanta a nive- 
lului tuturor armonicilor, exceptind cele de ordin 63 si 65 care apar si in 
cazul ideal, datorita frecventei 64fr, de comutare a treptelor de tensiune.
Celelalte armonici superioare sint sub nivelul de -100 dB fata de
fundamentals. Factorul de distorsiuni armonice in acest caz este 2,39 10’5 de 

aproximativ 35 de ori mai redus decit cel corespunzator semnalului de 
referinta inaintea operatiei de corectie, adica 0,001. Cei doi factor! de 
distorsiuni au fost calculati considerind numai primele 62 armonici, deoarece 
efectul acestora, asupra semnalului produs, este anulat prin filtrarea compo- 
nentelor de acelasi ordin din semnalul de dezechilibru.

Intregul aparat proiectat conform schenei bloc din fig. 3.4.C, a fost 
realizat si experimentat in regim permanent sinusoidal si prin realizarea mai 
multor echilibrari de giromotoare avind masa de 130 g si turatia nominala de
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Fig. 7.5 Spectrul semnalului de referinta dupa operatia de corectie

de 6.000 rot/min. Giromotorele au suspensie interioara de tip Hooke. Corectia 
dezechilibrului se realizeaza prin montarea unor stifturi filetate cu mase 
cunoscute, in gauri filetate prestabilite. Armonicile superioare datorate 
lagarelor pe rulmenti au rezultat experimental, In acest caz, in dommeniul de 
frecvente de lucru ale aparatului si cu nivele comparabile cu fundamentala, 
pentru dezechilibre de cca. 100 ori dezechilibrul rezidual admis. Capacitates 
de rejectie a semnalelor perturbatore de mod normal a fost testata prin compa- 
rarea rezultatelor masurarii dezechilibrului in doua situatii: cind semnalul

V

de dezechilibru este filtrat exterior cu un filtru trece-banda de ordin 4 care 
asigura o atenuare minima in banda de oprire de -40 dB si in absents acestui 
filtru. In cele doua situatii rezultatele au fost identice, confirmind rezul-

J

tatele teoretice din subcap. 6.4.2.
In urma echilibrarii mai multor giromotoare de acest tip, s-a obtinut o 

eficienta de echilibrare medie de cca. 95% si un dezechilibru rezidual de
f 1

0,015 urn. Imbunatatirea eficientei de echilibrare cu 7% fata de solutiile 
precedents nu poate fi pusa insa exclusiv pe seama superioritatii schemei de 
masurare, ci trbuie luat in considerare faptul ca erorile aferente operatiei 
de corectie a dezechilibrului sint in acest caz mai mici, datorate doar impr- 
fectiunilor de prelucrare mecanica si erorilor cu care se cunosc masele

J ’

stifturilor de corectie.
5 *
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CAP.8 CONCLUZII

Teza de doctoral abordeaza problema echilibrarii giromotoarelor elec
trics, in cadrul mai larg al echilibrarii rotoarelor rigide.

1. Capitolul 1 este o sinteza a principalelor problems legate de echipa- 
mentele de echilibrare a rotoarelor rigide. Sint prezentate definitii, clasif- 
icari, terminologie specifica, diferite tipuri de echipamente de echilibrare 
si performantele lor.

1.1 Autorul introduce marimea pma)( -numarul maxim de cicluri de echili
brare- si determine relatia de calcul (rel. 1.13) a acestei marimi in functie* > > 
de de eficienta medie a procesului de echilibrare Emed. Marimea introdusa se 
dovedeste deosebit de utila in evaluarea practice a performantelor procesului 
de echilibrare.

2. In capitolul 2 autorul realizeaza o analiza originala privind parti- 
cularitatile specifics echilibrarii giromotoarelor electrice. Sint evidentiati 
factorii care sporesc suplimentar dificultatea echilibrarii acestor tipuri de 
rotoare rigide: cerintele clasei de echilibrare G04, turatia foarte ridicata , 
masa redusa a rotorului si corectia dezechilibrului prin gauri de echilibrare. 
Sint prezentate solutii de principiu pentru depasirea acestor limitarii, 
solutii ce vor fi dezvoltate in cadrul lucrarii.

2.1 Autorul a relevat (subcap. 2.13) ponderea determinants a erorilor 
aferente operatiei de corectie a dezechilibrului prin realizarea de gauri in 
rotor, in bilantul erorilor globale ale procesului de echilibrare. Rezulta in 
acest fel necesitatea utilizarii unui giromotor etalon pentruetalonarea 
echipamentelor de echilibrare.

2.2 Autorul stabileste (subcap. 2.4) conditiile pentru minimizarea
erorilor la operatia de etalonare, pe baza relatiilor de calcul a
coeficientilor de influents. Se arata ca vectorii de dezechilibru introdusi 
prin masele de etalonare trebuie sa fie comparabili cu cei corespunzatori 
dezechilibrului initial si dezechilibrului rezultant.

» J

3. Capitolul 3. este consacrat studiului structurilor aparatelor pentru 
masurarea dezechilibrlui rotoarelor rigide.
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3.1 Autorul realizeaza o clasificare originala (subcap.3.2) a aparatelor 
pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide si o analiza (subcap. 3.3) 
a solutiilor cunoscute, relevind avantajele si dezavantajele fiecareia. Ca 
rezultat al analizei, se prezinta superior!tarea (In stadiul actual) a 
solutiilor mixte care inglobeaza blocuri de prelucrare analogies a semnalelor, 
comandate de catre un sistem numeric cu logics programata (calculator) care 
guverneaza functionarea intregului aparat si realizeaza prelucrari numerice 
asupra datelor achizitionate.

3.2 Se prezinta trei structuri (subcap. 3.4 A,B,C) de aparate pentru 
masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide concepute de autor, care au fost 
realizate si experimentate, fiind In present in functiune la beneficiar.

Cele trei solutii (A,B,C) contin urmatoarele contributii originale ale 
autorului:

3.3 Utilizarea convertorului analog-numeric cu dubla integrare pentru 
determinarea proiectiilor semnalelor de dezechilibru (A,B,C). Se asigura o 
importanta imbunatatire a rejectiei semnalelor perturbatoare de mod normal si 
se elimina necesitatea operatiei de filtrare trece-jos pentru selectia compo
nents continue.

3.4 Utilizarea filtrului trece-banda comandat numeric si metoda de 
acordare a sa pe frecventa semnalului de referinta de faza(A). Se obtine mini- 
mizarea erorilor de pozitionare a filtrului trece-banda si se asigura premi- 
sele automatizarii procesului de echilibrare.

3.5 Utilizarea unui bloc de reglare a turatiei giromotorului de echili
brat, bloc care relizeaza totodata si operatia (obligatorie) de multiplicare a 
frecventei semnalului de referinta de faza (B). Se exclude astfel necesitatea 
acordarii filtrului trece-banda. acesta rezultind cu o structura mult simplif- 
icata si se elimina erorile de pozitionare ale FTB. In acelasi timp se 
micsoreaza drastic erorile datorate fluctuatiilor turatiei giromotorului de 
echilibrat In timpul procesului de masurare. Create precizia operatiei de 
etalonare si scade timpul necesar pentru stabilizarea turatiei giromotorului 
de echilibrat.

3.6 Realizarea operatiei de multiplicare din cadrul filtrului sincron 
(C), prin utilizarea unui convertor numeric-analogic multiplicator. Se efec- 
tueaza astfel simultan doua operatii: generarea semnalelor de referinta si 
multiplicarea lor cu cu semnalul de dezechilibru, rezultind o structura mult 
simplificata, avind performante super!oare fata de cele cunoscute. Autorul 
propune o metoda de minimizare a erorilor convertorului numeric-analogic 
folosit printr-o procedura de autocalibrare condusa de catre calculator. 
Aplicarea metodei propuse are ca efect global inlocuirea cerintelor privind 
erorile de neliniaritate integrals si diferentiala a convertorului, cu cerinte 
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mult mai usor de indeplinit, privitoare la monotonie asigurata si rezolutie 
ridicatS.

3.7 Utilizarea (C) convertorului analog-numeric cu dubla integrare 
pentru masurarea componentei continue a semnalului produs de la iesirea mul
tiplicatorului. Se asigura rejectia totala a semnalelor perturbatoare de mod 
serie, aleatoare cu medie nula si sinusoidale cu perioada submultiplu intreg 
al duratei de integrare.

4. Capitolul 4 este consacrat analizei solutiilor privind filtrarea 
semnalelor de la traductoarele de vibratii in scopul extragerii si apoi 
masurarii amplitudinii si fazei componentei fundamentale.

4.1 Autorul a evidentiat eorile care sint introduse de filtrul trece- 
banda acordat pe freeventa semnalului de referinta de faza, erori datorate

> *

abaterii frecventei centrale a FTB fata de freeventa de rotatie a rotorului de 
echilibrat (relatiile 4.3.a si 4.3.b). Se arata ca erorile de faza sint cele 
mai importante.

4.2 In scopul minimizarii erorilor mai sus amintite, autorul propone 
utilizarea unui filtru trece-banda cu freeventa centrala comandata numeric 
care sa fie inclus intr-o bucla de reglare automata a frecventei de acord, 
condusa de catre calculator. Se descrie schema originala a filtrului bazata pe 
utilizarea convertoarelor numeric-analogice multiplicatoare pentru reglarea 
numerica a frecventei centrale, conectate intr-o configuratie pentru marirea 
rezolutiei de la 8 la 16 biti ( fig. 4.4).

4.3 Se descrie metoda originala, propusa de autor, pentru reglarea 
filtrului trece-banda. Aceasta metoda exploateaza avantajul existentei in 
structura aparatului (solutia A) a multiplicatorului de freeventa numeric, a 
scheme! de masurare a amplitudinii si fazei si a unui generator de semnal de 
test.

4.4 Se arata ca eroarea de pozitionare a filtrului trece-banda nu de- 
pinde de liniaritatea caracteristicii cod numeric-freeventa centrala a filtru
lui. In conditiile monotoniei acestei carateristici si a unei rezolutii sufi-

, > »

cient de 'ridicate, abaterea de freeventa obtinuta prin aplicarea metodei 
propuse depinde doar de precizia multiplicatorului de freeventa, care impune 
faza semnalului de test si de precizia de masurare a fazei.

4.5 Multiplicatorul de freventa, conceput de autor, permite masurarea cu 
precizie ridicata a perioadei semnalului de referinta de faza. Alegerea aba
ter ii de faza drept semnal de eroare pentru bucla de reglare automata precum 
si algoritmul de reglare utilizat permit obtinerea unei abater! maxime de 
±0,008Hz a frecventei centrale fata de freeventa prescrisa, valoare confirmata 
de rezultatele experimentale (subcap 7.2).

4.6 Se descrie o schema originala de filtru trece-banda cu fl frecvente 
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fixe, comutabile, conceput pentru a fi utilizat in cadrul solutiei B. Acesta 
oferS posibilitatea reglarii fine a frecventei de acord a FTB in jurul valorii 
prestabilite, prin utilizarea. intr-o configurable originala. a unui convertor 
numeric-analogic multiplicator pentru ajustarea fina a unei rezistentei care 
determina frecventa centrala. Sint deduse relatia de calcul care descrie 
dependents frecventei centrale de codul numeric de comanda (4.23) si expresia 
rezolutie! de reglare (4.28).

4.7 Se prezinta o analiza detaliata a filtrului sincron ca solutie 
alternative filtrului trece-banda acordabil. Sint relevate principalele 
operatii implicate de principiul de filtrare analizat: generarea semnalelor de 
referinta, multiplicarea lor cu semnalul de dezechilibru si filtrarea trece-

J J

jos. Se stabilesc criteriile de proiectere pentru principalele blocuri din 
structura unui filtru sincron din cadrul unui echipament de echilibrare. Ca 
rezultat al analizei, autorul stabileste o limita maxima pentru eroarea de 
masurare a amplitudinii datorate prezentei armonicilor in spectrul semnalelor 
de referinta. Se arata ca aceasta eroare este inferioara produsului dintre 
factorii de distorsiuni armonice ai semnalului ce trebuie filtrat, respectiv a 
al semnalului de referinta (relatia 4.60).

4.8 Autorul propune o structura originala pentru realizarea filtrarii 
sincrone a semnalelor de dezechilibru care utilizeaza un convertor numeric- 
analogic multiplicator pentru efectuarea simultana a doua din cele trei 
operatii amintite: generarea semnalelor de referinta si multiplicarea acestora 
cu semnalul ce trebuie filtrat. Se obtin performance superioare prin elimina- 
rea erorilor aferente generarii semnalelor de referinta in conditiile simplif- 
icarii considerabile a conplexitatii circuitelor.

4.9 Se prezinta analiza comportarii structurii de filtru sincron pro
puse. Se stabileste relatia de calcul a factorului de rejectie a armonicilor 
din semnalul de intrare in functie de rezolutia convertorului numeric-anlogic 
multiplicator si de numarul de trepte/perioada utilizate pentru sinteza sem
nalelor de referinta (relatia 4.88). Ca rezultat al analizei efectuate, se
"stabilesc criterii de alegere a celor doi parametri amintiti evidentiindu-se 
faptul ca marirea rezolutiei convertorului utilizat conduce la marirea mult 
mai importanta, a eficientei de filtrare decit marirea numarului de
trepte/perioada. Se arata ca daca acest al-2-lea parametru este mai mare
decit 64 marirea sa in continuare are un efect neglijabil asupra eficientei de 
filtrare.

5. Capitolul 5 este dedicat analizei multiplicatoarelor de frecventa, 
bloc functional obligatoriu in structura oricarui echipament de echilibrare.

5.1 Sint analizate solutiile cunoscute pentru realizare multiplicatoare
lor de frecventa destinate aparatelor pentru masurarea dezechilibrului rot- 
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oarelor rigide: multiplicatore cu PLL numeric si multiplicatoare numArr-A Sint 
relevate avantajele cit si limitarile solutiilor presentste. In urma analizei 
rezulta superioritatea, in cazul aplicatiei urmarite, a multiplicatoarelor 
numerice. Solutiile cunoscute nu asigura o relatie de faza riguros stability 
intre impulsurile de intrare si cele de iesire si deasemenea nu permit reali
zarea unui timp de stabilizare redus al intregului sistem de reglare automata. 
Ambele cerinte nesatisfacute sint obligatorii in cazul aparatelor pentru 
masurarea dezechilibrului.

5.1 Aceste dezavantaje sint eliminate de circuitul multiplicator (fig. 
5.2) propus de autor in cadrul cererii de brevet de inventie [16]. Se asigura 
urmatoarele avantaje fata de solutiile cunoscute: domeniul frecventelor de

* * J

lucru mult mai larg, timpul de stabilizare minim, egal cu perioada semnalului 
de intrare Tr, absents fluctuatiilor de frecventa si a zgomotului de faza si 
aaigurarea relatiei de faza constants intre impulsurile de la intrarea si de 
la iesirea multiplicatorului. Datorita structurii sale multiplicatorul de 
frecventa conceput de autor, permits masurarea perioadei semnalului de refer
inta de faza cu erori relative reduse de max. 0,025% la 1000 Hz respectiv 
0,0027% la 100 Hz, confirmate experimental (subcap. 7.2).

5.2 Autorul a analizat erorile introduse de multiplicatorul de frecventa 
propus. In urma analizei, se stabilesc: mecanismul de aparitie a erorii de 
trunchiere, relatia de calcul ( 5.12), precum si modalitatile de reducere a 
acestei erori prin marirea frecventei de tact si/sau prin utilizarea circuitu- 
lui propus de autor (fig. 5.4), care asigura reducerea de P ori a erorii de 
trunchiere.

5.3 Avantajele solutiei propuse de autor constau in: domeniul 
frecventelor de lucru mult mai larg, absents zgomotului de faza si timpul de 
stabilizare considerabil mai redus. Cu toate acestea, in cazul cind frecventaJ 

semnalului de la intrarea multiplicatorului prezinta fluctuatii mari, eroarea 
de neurmarire devine mult mai importanta fara a putea fi micsorata sub limita 
impusa de timpul de stabilizare minim. Pentru a depasi limitarile impuse de 
fluctuatiile turatiei rotorului de echilibrat, in cazul giromotoarelor elec-

J 9

trice, autorul propune solutia reglarii turatiei acestora. Desi reglarea 
turatiei in timpul procesului de echilibrare este un principiu cunoscut, 
noutatea adusa in cadrul lucrarii consta in faptul ca, solutia propusa asigura 
prin insasi structura sa, realizeaza atit reglarea turatiei giromotorului de 
echilibrat cit si multiplicarea frecventei semnalului de referinta de faza, 
asigurind minimizarea erorii de trunchiere.

5.4 Se prezinta analiza functionarii circuitului de reglare a turatiei 
giromotoarelor electrice propus de autor (fig 5.5) si criteriile de proiectare 
optimal a Solutia propusa are aproximativ aceeasi complex!tate hardware ca si 
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a multiplicatorului de frecventa, realizind insa in plus, reglarea automata a 
turatiei rotorului de echilibrat la o valoare prescrisa. Aceasta noua functie 
aduce cu sine mai multe avantaje importante: micsorarea timpului de stabili- 
zare, reducerea importanta a fluctuatiilor frecventei de rotatie in regim 
permanent, reducerea erorii de trunchiere si a erorilor introduse de FTB si 
asigurarea desfasurarii intregului proces de echilibrare la aceeasi frecventa. 
Se obtine o imbunatatire globala a perfomantelor procesului de echilibrare. 
Performantele circuitului au fost confinnate experimental (subcap 7.3) 
obtinindu-se o reducere considerabila a fluctuatiilor turatiei giromotorului 
de echilibrat de la 1,3 10 3 la 10-zl din valoarea prescrisa.

5.5 Se prezinta metoda pentru masurarea turatiei giromotorului de echi
librat utilizind circuitul pentru reglarea turatiei propus de autor. realizind 
aceleasi performante ca si in cazul multiplicatorului de frecventa.

6. Capitolul 6 cuprinde analiza metodelor de masurare a aplitudinii si 
fazei componentsi fundamentale a semnalelor de dezechilibru, corespunzatoare 
celor trei metode (A,B,C) propuse de autor.

6.1 Autorul analizeaza erorile introduse de circuitul de masurare 
(pentru solutiile A si B) DSF-CAN cu dubla integrare, in regim permanent 
sinusoidal, fara semnale perturbatoare si cu erori de pozitionare a FTB nule. 
Se stabilesc expresiile erorilor de masurare a amplitudinii (rel. 6.36.a) si 
respectiv a fazei (6.36.b). Din analiza efectuata rezulta ca eroarea de ampli
tudine are doua components: prima, determinata in principal de tensiunile de 
decalaj si curentii de polarizare ai amplificatoarelor operationale utilizate 
si o a doua components datorata erorii de trunchiere a multiplicatorului de 
frecventa. Eroarea de faza este generate indeosebi de eroarea de trunchiere. 
Relatiile (6.27) releva dependenta acestei componente de faza masurata: eroa
rea de faza prezinta un minim cind una din proiectii este nula sau daca cele 
doua proictii sint egale in modul si de semne contrare. Valoarea maxima se 
obtine daca cele doua proiectii sint egale.

6.2 Se prezinta analiza rejectiei semnalelor perturbatoare de mod 
normal de catre circuitul DSF-CAN cu dubla integrare. Se remrca o imbunatatire 
importanta a rejectiei semnalelor perturbatoare de mod normal prin utilizarea 
tandemului DSF-CAN cu dubla integrare. Armonica a-3-a este rejectata cu aprox
imativ -40 dB, valoare suficienta in majoritatea cazurilor. De asemenea carac- 
teristica de transfer globala este mult mai selective decit cea a FTB 
prezentind o cadere rapida pentru l<q<2, iar pentru frecventele inalte (q>3) 
factorul de rejectie este cuprins intre -50 dB si -80 dB. Aceasta proprietate 
este foarte importanta, in cazul semnalelor de dezechilibru ale giromotoare
lor, deoarece acestea prezinta indeosebi armonici de ordin 2 si de ordin supe
rior, subarmonici (2,52fr; 2,06fr in cazul concret prezentat in subcap. 7.5) 
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precum si zgomote de frecvente ridicate, datorate lagarelor pe rulmenti.
6.3 Este analizata, in regim permanent sinusoidal, schema de masurare 

din cadrul solutiei C, comparind performantele de rejectie a semnalelor per- 
turbatoare de mod normal, in absents. respectiv in prezenta unui filtru trece- 
jos la iesirea multiplicatorului. Se stabilesc relatiile de calcul pentru 
amplitudimea relativa in functie de frecventa relativa q a semnalului pertur- 
bator si a parametrului p (numarul de perioade Tr de integrare) (relatia 
6.57), respectiv h (fr/frecventa de taiere a FTJ) (relatia 6.67). Cele doua 
marimi sint reprezentate grafic pentru diferite valori ale parametrilor amin- 
titi (fig. 6.5 si 6.6). Din analiza comparative a celor doua cazuri rezulta 
superioritatea solutiei C fata de solutiile A si 0, realizind reject!ide minim 
-50 dB (p=100) respectiv -60 dB (h=10) fata de numai -40 dB si necesitatea 
acordarii FTB in corespunzatoare solutiilor A si B. Prezenta filtrului trece- 
jos implies dezavantajul timpului de stabilizare necesar pentru ca tensiunea 
continue de la iesirea sa sa nu difere cu mai mult de din cuanta CAN fata 
de valoarea de regim permanent. Timpul de stabilizare create daca wc scade (h 
create) conducind la valori de ordinal 2-4 secunde pentru CAN rezolutie de 16 
biti. Acestea corespund unor valori cuprinse intre 200-400 de perioade pentru 
parametrul p si deci la performante echivalente sau chiar mai bune pentru 
variants A. In plus, pentru p>100 (fig. 6.5.c) se obtine o selectivitate 
superioara a caracteristicii de transfer in jurul valorii q=l. Se poate spune 
ca solutia eliminarii filtrului trece-jos asigura o selectivitate ridicata 
pentru un timp de masurare moderat (100-150 perioade Tr) si o buna rejectie a 
semnalelor perturbatoare de mod normal, fiind preferabila solutiei "clasice" 
care utilizeaza FTJ, iar in cazurile cind masurarea se realizeaza in regim de 
accelerare/decelerare este singura aplcabila (in coditiile precizate in cap.
3 pct. 3.4.C).

6.4 Se evidentiaza efectul erorii de trunchiere asupra factorului de
J

distorsiuni armonice al semnalelor de referinta. Autorul a stabilit relatia de 
calcul a armonicilor semnalului de referinta in prezenta erorii de trunchiere 
(rel. 6.70, 6.71, ai 6.72). Din analiza variatiei factorului de distorsiuni ( 
fig. 6.6) in functie de eroarea de trunchiere rezulta necesitatea eliminarii 
armonicelor 63 si 65 care au nivele mult mai mari decit armonicele introduse 
datorita erorii de trunchiere. In acest caz factorul de distorsiuni nu 
depaseste 0,3%. Tinind cont de relatia (4.60) rezulta ca factorul de distor
siuni al semnalului de referinta este, in acest caz, suficlent de redus pentru 
aplicatia analizata. Astfel pentru semnale de dezechilibru cu factor de dis
torsiuni de 1000% rezulta erori maxims de determinare a amplitudinii de 3%. 
Se asigura cu prisosinta o viteza ridicata de convergenta a procesului de 
echilibrare chiar si la nivele foarte scazute ale dezechilibrului cind apare 
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cresterea factorului de distorsiuni a semnalului de dezechilibru.
7. Capitolul 7 cuprinde rezultatele experimentale privind cele trei 

solutii propuse in cadrul tezei de doctorat. Rezultatele experimentale 
obtinute confirms valabilitatea calculelor si ipotezelor originale expuse de 
autor.

7.1 Solutia A a fost experimentata realizind echilibrarea mai multor 
giromotoare electrice asincrone avind masa rotorului de 117 g si turatia 
nominala de 60.000 rot/min pina la un dezechilibru rezidual de 0,015 pm cu o 
eficienta de echilibrare medie de 83%. Rezultatele experimentale aferente 
solutiei B au confirmat superioritatea acesteia, obtinindu-se o imbunatatire 
cu cca 5% a eficientei de echilibrare medie, ca urmare a reglarii turatiei 
giromotorului de echilibrat.

7.2 Solutia C a fost experimentata prin echilibrarea unor giromotoare 
cu suspensie interioara tip Hooke, avind masa rotorului de 130 g si turatia 
nominala de 6.000 rot/min, obtinindu-se o eficienta de echilibrare medie de 
cca 95% si un dezechilibru rezidual de 0,015 pm. Si in acest caz se confirms 
rezultatele teoretice obtinute in cap 6.

Ca o concluzie generala a lucrarii se poate afirma ca cele trei solutii 
propuse de autor rezolva problemele ridicate de echilibrarea rotoarelor rigide 
si in special a giromotoarelor electrice, asigurind o imbunatatire importanta 
a performantelor procesului de echilibrare. Structurile mixte de aparate 
pentru masurarea dezechilibrului rotoarelor rigide, care cuprind blocuri de 
prelucrare analogica a semnalelor, comandate de catre calculator, reprezinta 
inca, in stadiul actual, solutii performante pentru domeniul studiat.

Solutiile.dezvoltate in lucrare acopera o arie mult mai larga, putind fi 
utilizate direct, in toate aplicatiile care necesita extragerea, in scopul 
masurarii cu precizie redicata, a amplitudnii si fazei unui semnal sinusoidal 
puternic corupt de semnale perturbatoare de mod normal.
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