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Kurzfassung

Im modernen Priiffeld zur Warenendkontrolle und Priifung von elektrischen Motoren dienen
halbleitergesteuerte Frequenzumformer zur Einstellung der Drehzahl. Zur Verarbeitung
umfangreicher Messdaten wird héufig ein rechnergestiitztes Messdatenerfassungs- und
Verarbeitungssystem eingesetzt. Eine Hauptaufgabe des Messsystems ist die moglichst
genaue Bestimmung der GroBen (Frequenz, Amplitude und Phase) bei der Grundfrequenz von
Spannungs- und Stromsignalen, die oft von Innen- und AuBlenrauschen gestort werden. Eine
besondere Bedeutung hat dabei die Bestimmung der Frequenzen mit kurzen Messzeiten.
Dafiir werden hierbei die Schétzungsverfahren zur Bestimmung der GroBen untersucht und
vergleichend dargestellt. Es wird gezeigt, dass sich die Chirp-z-Transformation (CZT) und
das Zeropadding-Verfahren (ZP), kombiniert mit der Anwendung geeigneter
Fensterfunktionen, zur Bestimmung der Gréfen von Spannungs- und Stromsignalen
beziiglich der Zuverldssigkeit bei kurzen Messzeiten eignen. Durch die Betrachtung der
Spektralinterferenz in der DTFT eines Multifrequenz-Signals wurden die allgemeinen
Bedingungen fiir die Anwendung der CZT bzw. des ZP bei reellen Multifrequenz-Signalen
unter dem Einsatz der Fensterfunktionen dargestellt. Der Einfluf eines reellen weillen
Rauschsignals auf die geschitzten Groflen eines reellen Multifrequenz-Signals wurde
untersucht, und die Standardabweichung der geschdtzten GroBen des durch weilles

Rauschsignal gestorten Signals wurde abgeleitet. Ein virtuelles Instrument wurde entwickelt.

Frequenzumformer erzeugen ein breitbandiges Spektrum, bestehend aus harmonischen und
interharmonischen Komponenten. Die letzteren fiihren zur Erhohung der Energieverluste und
verursachen Stdérungen im Ubertragungsnetz. Bei praktischen Anwendungen von halbleiter-
gesteuerten Frequenzumformern ist es hiufig erforderlich, die harmonischen und interhar-
monischen Komponenten getrennt zu verarbeiten. Bei der praktischen Analyse der
interharmonischen Komponenten entstehen Schwierigkeiten. Das TDA-Verfahren (time
domain averaging) wird zur Verarbeitung der harmonischen Komponenten der Ausgangs-
signale eines Frequenzumformers untersucht. Zur Detektion und Messung der interhar-
monischen Komponenten wird ein digitales Differenz-Filter vorgestellt. Die Anwendbarkeit
des TDA-Verfahrens und des digitalen Differenz-Filters wird durch die Ergebnisse aus

Simulationen und praktischen Anwendungen gezeigt.

Im zweiten Teil dieser Arbeit werden die Verfahren zur Fehlerfriherkennung an
Planetengetrieben untersucht. Basierend auf der Analyse der Fehler an Zahnriadern und
Wilzlagern wurden virtuelle Instrumente zur Fehldiagnose und Schwingungsanalyse an
Planetengetrieben entwickelt. Die praktischen Anwendungen zeigen, dass das Spektrum der
demodulierten hochfrequenten mechanischen Schwingungen — Hiillkurvenspektrum — eine
spektrale Struktur bei den Frequenzen enthilt, die mit den Fehlern auf Innenring- oder

AuBenringlaufbahn in Verbindung stehen.
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Abstract

In modern test labs for final inspection and testing of electrical motors semiconductor-
controlled frequency converters are frequently used for adjusting the running speed of the
motors to test their characteristics at different operating conditions. In order to process the
extensive data from the testing a computer-aided data acquisition and signal processing
system is often put into use. One of the important tasks of the system is the possibly exact
estimation of the parameters (frequency, Amplitude and Phase) at the fundamental
frequencies of the voltage and current signals which are often disturbed by internal and
external noises. The estimation of frequencies in short measurement time is of particular
importance. Therefore the frequency estimation methods in the digital signal processing will
be here investigated and compared. It will be shown that the chirp-z-transform and zero-
padding, combined with a appropriate window, are suitable for the estimation of the
parameters of the voltage and current signals with moderate computational complexity.
Through the analysis of the spectral interference in the discrete time Fourier transform the
conditions for the simultaneous use of the windows and the chirp-z-transform or zero-padding
will be presented. The statistical errors of the estimations will be discussed. A virtual

instrument has been developed.

Frequency converters generate a wide spectrum of harmonic and interharmonic components.
The later increase the energy losses and decrease the reliability of a power system. In the
application of semiconductor-controlled frequency converters it is therefore necessary to
process the harmonic and interharmonic components separately. The difficulties in finding
accurate interharmonic frequency and magnitude arise in the practical detection and
measurement. The time domain averaging will be here investigated to process harmonic
components in the output signals of frequency converters. For the detection and measurement
of interharmonics a digital difference-filter will be proposed. Simulations and field test results

are provided to illustrate the utility of the time domain averaging and the difference-filter.

In the second part of this work, the techniques of vibration analysis to the early detection of
incipient failure in epicyclic gearboxes are investigated. Based on the analysis of the faults of
gears and rolling bearings the virtual instruments for the fault diagnosis and vibration analysis
in epicyclic gearboxes are developed. The practical applications show that the spectrum of the
demodulated high-frequency vibration — envelope spectrum — contains a pattern of spectral
lines at frequencies which can be related to the faults on the inner or outer race of rolling

bearings.
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1 Einleitung

Kapitel 1

Einleitung

Die Messtechnik ist eine interdisziplindr ausgerichtete Wissenschaft, die in nahezu alle Berei-
che von Forschung und Entwicklung eingreift. Die Messung elektrischer und nicht-
elektrischer Grof3en ist im Prinzip eine Reihenschaltung aus dem Vorgang der Messgrof3ener-
fassung und Umformung, der Messsignalverarbeitung und der Darstellung der Messergebnis-
se [1; 3]. In den letzten Jahren wurde eine Vielzahl von leistungsfahigen Sensoren zur Detek-
tion elektrischer und nichtelektrischer Messgroflen entwickelt. Durch immer preisgiinstigere
DSP (Digitale Signalprozessor) verstirkt sich der Trend, dass die Messdatenerfassung und
Messsignalverarbeitung zunechmend auf Digitalrechner oder digitale Signalprozessoren verla-
gert werden und zum Teil in Software implementiert sind [1; 40]. Geeignete Softwaresteue-
rung von universellen Hardware-Komponenten, z. B. einer Multifunktions-Einsteckkarte, und
eine eventuell softwareseitig implementierte Messdatenverarbeitung, z. B. in Form einer Fou-
rieranalyse, schaffen Messmoglichkeiten, die sonst nur einem auf die spezielle Messaufgabe
ausgerichteten, eigenstdndigen Messgerdt vorbehalten sind. Auf diese Weise lassen sich ver-
schiedene Arten von Messgerdten mit ein und derselben Hardware (Multifunktions-
Einsteckkarte) realisieren. Dabei werden die messgeritetypischen Funktionen erst durch die

Software festgelegt.

Im Rahmen der Zusammenarbeit mit der Firma Klose Antriebstechnik GmbH & Co. sollte ein
rechnergestiitztes Messsystem fiir einen Priifstand entwickelt werden, mit dem die vom Kun-
den geforderten technischen Daten, insbesondere bei kundenspezifischen durch Frequenzum-
richter gespeisten Motoren, gepriift werden konnen. Wéhrend die mechanischen und thermi-
schen Parameter tiber galvanisch entkoppelte Zusatzmessgerite einfach zu erfassen sind, miis-
sen bei dieser Anwendung die elektrischen Parameter im Hinblick auf einen mobilen Einsatz
unabhéngig von den Priifstandsaggregaten bestimmt werden. Eine Schliisselfunktion fallt der
moglichst exakten Bestimmung der Grofen der harmonischen Schwingung der stark gestorten
Versorgungsspannung zu. Wichtige Informationen fiir die Fehlerdiagnose, insbesondere an
Motoren mit kombiniertem Planetengetriebe, liefert die Schwingungsanalyse. Das Mess- und

Diagnosesystem wurde auf der Basis virtueller Instrumente mit LabView realisiert.

1.1 Stand der Kenntnisse und Problemstellung

1.1.1 Messung von Grofien der durch Rauschen gestorten periodischen Signale bei
kurzer Messzeit

Die Messung von Groflen (Frequenzen, Amplituden und Phasen) der durch Rauschen gestor-

ten periodischen Signale ist ein Problem, das in den wissenschaftlichen und industriellen Be-
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reichen hiufig auftritt [45]. Als Beispiele seien die interferometrische Messtechnik, die Nach-
richtentechnik, die Sprachanalyse, die Sonar- und Radar-Technik sowie die Analyse von me-
chanischen Schwingungssignalen aufgefiihrt. Dabei ist die Bestimmung von Frequenzen eine

wichtige Aufgabe.

Grundsétzlich konnen Frequenzmessverfahren grob in zwei Kategorien eingeteilt werden:
Verfahren, die im Zeit- oder im Frequenzbereich arbeiten. Im Zeitbereich lassen sich die
Nullstellen-Zahler-Technik [40], die kleinsten Quadrate [83; 84], und das Korrelationsverfah-
ren [43] fiir analoge bzw. digitale Einfrequenz-Signale anwenden. Diese Verfahren erfordern
jedoch fiir prizise Frequenzmessung mehrere Signalperioden im Auswertezeitintervall. Flir

Signale kleiner Frequenz ist somit eine lange Messzeit notwendig [15].

Die Frequenzmessverfahren im Frequenzbereich basieren auf der Spektralanalyse. Dabei wird
hdufig die diskrete Fourier-Transformation (DFT) zur Schédtzung des Spektrums von ver-
rauschten Signalen eingesetzt, da sie in einfacher Form Informationen {iber Amplitude, Phase
und Frequenz liefert [9]. Die Anwendungen der schnellen Fourier-Transformation (FFT) nut-
zen die besondere Eigenschaft der DFT, dass diese eine schnelle und effiziente Berechnung
der DFT gestattet. Ein wichtiger Vorteil der DFT/FFT ist, dass auch Signale mit geringem
Signal-zu-Rausch-Verhiltnis (SNR) gut verarbeitet werden konnen. Weiterhin konnen auch
Signale, die mehrere spektrale Linien aufweisen, verarbeitet werden. Bei ausreichend langer
Messzeit sind die unter Einsatz der Hanning-Fensterfunktion gewonnenen DFT/FFT-
Ergebnisse fiir die gesuchten GroBen des Signals keinesfalls schlechter als Schéitzungen, die

nach irgendeiner anderen Methode errechnet werden [9].

Die Berechnung der FFT basiert wegen des begrenzten Speicherplatzes in einem Rechner
notwendigerweise auf einem endlichen Datenensemble, also auf einem zeitlich begrenzten
Ausschnitt aus einem Signal (Zeitbegrenzung). Fiir eine genaue Berechnung der Frequenz, der
Amplitude und des Phasenwinkels ist die Frequenzauflosung der DFT/FFT wegen der Zeitbe-
grenzung meistens niedrig. Andererseits tritt der Leckeffekt hdufig bei der Untersuchung ei-
nes periodischen Signals mit unbekannter Periode auf, d. h., ein partieller Abfluss der Energie
des urspriinglichen Signals in die Nebenzipfel der Fourier-Transformierten des Fensters findet
im Frequenzbereich statt, falls die Messzeit einem ganzzahligen Vielfachen der Grundperiode
des Signals nicht entspricht (nicht synchrone Abtastung) [9]. In diesen Féllen ist eine genaue
Bestimmung der Frequenz, der Amplitude und des Phasenwinkels des urspriinglichen Signals
mittels der FFT nicht moglich.

Zur Vermeidung des Leckeffekts der DFT/FFT muss das Signal synchron abgetastet werden
[31]. Die Synchronisation lésst sich fiir Einzelfrequenz-Signale mittels einem linearen Pha-
senregelkreis (PLL) mit groBem Aufwand realisieren [85]. Fiir Multifrequenz-Signale ist eine
lange Messzeit erforderlich, da die Messzeit einem gemeinsamen Vielfachen der Perioden

aller Komponenten im Signal entsprechen muss.
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Im Bereich der digitalen Signalverarbeitung wird seit Jahrzehnten die Bestimmung der Gro-
Ben von verrauschten Einzelfrequenz-Signalen oder Mehrfrequenz-Signalen bei kurzer Mess-
zeit intensiv erforscht und eine groBle Zahl von Verdffentlichungen zu diesem Thema ist er-
schienen [7; 8; 20; 29; 32; 33; 45; 46; 47, 61; 62; 65; 66]. Zahlreiche Ansidtze zur Schitzung
der Parameter von verrauschten Signalen wurden vorgeschlagen. Sie lassen sich prinzipiell in

zwei Kategorien unterteilen [32; 46]:

1. Auf der Fourier-Transformation basierende Verfahren

2. Modellgestiitzte Spektralschitzungsverfahren.

Zur Bestimmung der GroBen der durch das Rauschen gestorten Signale wird die Spektral-
analyse meist eingesetzt, welche der Maximum-Likelihood-Schétzung (MLE) zugrunde liegt.
Dabei macht der Schitzwert der Frequenz das Periodogramm zum Maximum [46]. Zur gro-
ben Suche nach dem Maximum benutzt man meist die DFT/FFT. In den meisten Féllen liegt
die Stelle des Maximums wegen des Leckeffekts nicht auf den Frequenz-Stiitzstellen der
DFT/FFT. Zur genaueren Bestimmung der Frequenz ist daher eine feine Suche nach dem Ma-
ximum erforderlich. Die Chirp-z-Transformation (CZT) [63] oder das Zeropadding-Verfahren
[31] lasst sich zur feinen Suche einsetzten. Werden die beiden Verfahren fiir die Bestimmung
der GroBen von verrauschten reellen Multifrequenz-Signalen in praktischen Messsituationen
eingesetzt, sind die Einfliisse des Rauschens und die Bedingungen zur moglichst exakten Be-

stimmung zu untersuchen.

Als eine Alternative zu der CZT oder dem Zeropadding-Verfahren dient die Interpolation-
Diskrete-Fourier-Transformation, welche der Maximum-Likelihood-Schétzung zugrunde liegt
[65;66]. In den meisten Fillen kann man damit Ergebnisse erhalten, deren Varianz mit klei-
nem Abstand die Cramer-Rao-Schranke (CR- Schranke) erreicht. Aber in der Ndhe der Fre-
quenz-Stiitzstellen der DFT/FFT sind die Frequenzfehler erheblich grofer (Frequenzausrei-
Ber) wie in dieser Arbeit gezeigt wird. Eine statistische Analyse der Frequenzausreifler kann
in [61; 62] gefunden werden. Eine weitere Alternative ist das Phasen-Differenz-basierende
Verfahren [33]. Es wird in dieser Arbeit gezeigt, dass Frequenzausreiller bei Anwendungen
dieses Verfahrens ebenfalls entstehen, wenn sich die zu ermittelnde Frequenz in einem be-

stimmten Bereich befindet. Dieses Verfahren ist ohne Korrektur in der Praxis kaum nutzbar.

Eine vollstindig andere Betrachtungsweise liegt den modellgestiitzten Spektralschdtzungsver-
fahren zugrunde. Thnen haftet der Leckeffekt der DFT prinzipiell nicht an, und sie kdnnen
unter Zugrundelegung eines kurzen Abschnitts eines im Rauschen versteckten periodischen
Signals gute Hinweise auf die Frequenzen der periodischen Komponenten geben [31]. Zu den
modellgestiitzten Spektralschiatzungsverfahren gehoéren das AR-Modell [48], MUSIC [32],
ESPRIT [68] sowie die Prony-Methode [32] und die Subspace-basierende Methode [39]. In
den meisten Anwendungsfillen dieser Verfahren steht die Schiatzung der Frequenzen im Vor-
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dergrund. AuBerdem ist der Rechenaufwand und die Wahl der Modellordnung in praktischen

Messsituationen zu beriicksichtigen.

1.1.2 Fehlerdiagnose an Planetengetrieben

Planetengetriebe kommen in allen Bereich der industriellen Antriebstechnik zum Einsatz. Sie
unterscheiden sich von den normalen Zahnradgetrieben dadurch, dass sie auler Zahnridern,
die auf festen im Gehéduse gelagerten Wellen besitzen, noch Zahnrdder aufweisen, deren Ei-

genachsen sich um eine Zentralachse drehen.

Eine Schadenstatistik zeigt [59], dass 44% der in Planetengetrieben auftretenden Schiden
Zahnschidden und etwa 20% Wailzlagerschidden sind. Alle anderen Schiden wie Schiden an

Gehéuse, Welle und Dichtung betragen insgesamt ca. 36%.

Neben der Messung der Temperatur, der Verschmutzung des Schmierstoffs und Gerédusche-
mission werden hauptsidchlich schwingungsdiagnostische Methoden zur Beurteilung des Zu-
stands von Planetengetrieben herangezogen. Mit Hilfe von Beschleunigungssensoren werden

dabei die Korperschallsignale des zu diagnostizierenden Getriebes erfasst und ausgewertet.

Eine Moglichkeit, das Schwingungsverhalten eines Getriebes zu beurteilen, stellt das Kenn-
wertverfahren dar. Beim Kennwertverfahren werden die fiir Zustandsdiagnose geeigneten
Kennwerte aus Schwingungszeitsignalen gebildet. Die hiufig verwendeten Kennwerte sind
Effektivwert, Standardabweichung, Crest-Faktor, Kurtosis-Faktor und Formfaktor [35]. Durch
den Vergleich von Kennwerten ist eine grobe Aussage iiber den Zustand eines Getriebes
moglich. In der VDI-Richtlinie 2056 wird der Effektivwert der Schwingungsgeschwindigkeit
als Kennwert beobachtet, um den Schwingungszustand einer Maschine entsprechend ihrer
Einstufung in einer der Maschinengruppen ,,gut“, , brauchbar®, ,noch zuldssig® oder ,,unzu-
lassig™ festzustellen [115]. Bei Kennwertverfahren ist meist eine Trendanalyse der Kennwerte
notwendig [34]. Dabei wird die Entwicklung der Kennwerte fortlaufend beobachtet. Der sta-
bile Verlauf der Kennwerte kann darauf hinweisen, dass sich der Getriebezustand nicht gra-
vierend verdndert hat. Stirkere Verdnderungen von Kennwerten kdnnen Anzeichen fiir eine
Verschlechterung des Getriebezustands sein. Aber es ist damit nicht moglich, Schaden und
Schadensort im Getriebe sicher zu erkennen. Die Schwingungen anderer Maschinen in der

Umgebung konnen diese Trendiiberwachung erschweren.

Zur Fehlerfriiherkennung von Verzahnungs- und Wiélzlagerschidden in Planetengetrieben mit
der Schwingungsanalyse werden meistens die Analyseverfahren im Frequenzbereich bevor-
zugt. In erster Linie wird meist ein breitbandiges Spektrum der am Gehduse gemessenen
Signale beobachtet. Das Breitbandspektrum gibt einen spektralen Uberblick von der Frequenz
/=0 Hz bis zur Grenzfrequenz, die von der Abtastfrequenz her bei rechnergestiitzten Diagno-
sesystemen bedingt, oder von dem Messbereich eines analogen Frequenz-Analysators be-
stimmt ist. Als messtechnische Grundlage fiir eine wirksame Schadensfriiherkennung und
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Fehlerdiagnose kommt in erster Linie die Trendanalyse des Schwingungsspektrums in Be-
tracht. In vielen Fillen zeigt eine Maschine in gutem Zustand auch ein zeitlich gesehen stabi-
les Schwingungsspektrum [34]. Durch Verschleil oder durch sich langsam entwickelnde
Fehler dndert sich entsprechend das Schwingungsspektrum. In vielen Fillen konnen verschie-
dene Schadensarten und ihre Ursachen durch die Spektralanalyse von Schwingungssignalen

herausgefunden werden.

Fiir die Analyse des Schwingungsverhaltens eines Getriebes ist die Spektralanalyse von
Hoch- und Ablaufvorgéngen geeignet. Bei Hoch- und Ablaufvorgingen erzeugen die inneren
Anregungsquellen in einem Getriebe mechanische Schwingungen, deren Frequenzen und
Amplituden sich meist mit den momentanen Drehzahlen dndern. Die Spektralanalyse der da-
bei auftretenden Schwingungssignale liefert in vielen Féllen wertvolle Zusatzinformationen

zu den im Stationdrbetrieb aufgenommenen Signalen [5].

Bei Schéiden an Zahnflanken in einem Getriebe konnen im Frequenzspektrum Seitenbénder
um die Zahneingriffsfrequenzen auftreten, die von Amplituden- oder Frequenzmodulation
durch Verzahnungsfehler hervorgerufen werden [34]. Diese Seitenbédnder lassen sich im Prin-

zip durch das Cepstrum analysieren [84].

Nach betrieblichen Erfahrungen ist der durch einen Wailzlagerfehler erzeugte Anteil im
Schwingungssignal in vielen Fillen nur schwach ausgeprégt, besonders in Planetengetrieben.
In solchen Getrieben gibt es meist viele Anregungsquellen [35]. Die dem Wilzlager zugeord-
neten Schwingungskomponenten sind meist viel schwécher als die durch die Zahneingriffe
erzeugten Komponenten. Fiir eine aussagefdhige Fehlerdiagnose ist eine einfache Spektral-

analyse ohne weitere Vorverarbeitung hdufig nicht ausreichend.

Fiir die Analyse der durch Wilzlagerfehler verursachten Korperschallanregung wurde ein
Modell entwickelt [52; 53]. Es wurde davon ausgegangen, dass es bei Schiden auf der Wélz-
bahn oder an einer Kugel eines Wiilzlagers bei jeder Uberrollung des Schadens zu einer stof3-
formigen Anregung der Gehéduseresonanzen des Lagers oder der Maschine kommt. Die
Schwingungen klingen exponentiell ab. Dieser periodische Vorgang ist einer Amplituden-
modulation dhnlich [22]. Im Prinzip lésst sich die StoBfrequenz mit Hilfe der Hiillkurvenana-

nalyse detektieren [34].

Fiir eine zuverldssige Aussage iiber den Getriebezustand ist die optimale Anwendung und
Kombination geeigneter Diagnoseverfahren notig, insbesondere wenn ein Planetengetriebe in
einer komplexeren Maschine eingebaut ist. Der Einsatz von Klassifikations- und Prognosever-
fahren unter Anwendung von Fuzzy-Logik, kiinstlicher neuronaler Netze oder Mustererken-
nung im Diagnosesystem kann die Diagnosesicherheit erh6hen und ermoglicht einen Schluf3

auf die Zustandsentwicklung des Planetengetriebes [4; 80; 82].
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1.2  Zielsetzung und Aufbau der Arbeit

Mit dieser Arbeit werden zwei Ziele verfolgt:

e Es sollen die rechnergestiitzten Messwerterfassungs- und Messwertverarbeitungssysteme
zur Bestimmung der mechanischen und elektrischen Gréfen von umrichtergespeisten
Elektromotoren unter Beriicksichtigung der firmenspezifischen Bedingungen realisiert
werden. Die Hauptaufgaben sind dabei die moglichst exakte Bestimmung der Grofen der
harmonischen Schwingung der stark gestorten Versorgungsspannung und die Ermittlung
der harmonischen und interharmonischen Komponenten von Umrichterausgangsspannun-
gen bzw. —stromen.

e Zur Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Maschinen sollen virtuelle Instrumente
entwickelt werden, welche die Spektralanalyse, Schwingungsstirkemessung, Schwin-
gungsanalyse von Hoch- und Ablaufvorgingen sowie die Fehlerdiagnose an Zahnrddern
und Wilzlagern durchfiihren konnen.

Zu Beginn der Arbeit wird kurz auf die rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Signalver-
arbeitung eingegangen. AnschlieBend werden in Kapitel 3 die in der Literatur beschriebenen
Signalverarbeitungsverfahren zur Bestimmung der GroBen von verrauschten periodischen

Signalen bei kurzer Messzeit vorgestellt und hinsichtlich ihrer Eignung untersucht.

Da sich die Chirp-z-Transformation und das Zeropadding-Verfahren als geeignetes Verfahren
fiir die Aufgabenstellungen bewihren, schlief8t sich eine eingehende Betrachtung der Auswir-
kungen der zeitlichen Begrenzung der Messzeit und des Rauschens auf die Genauigkeit der
Messergebnisse basierend auf der Analyse der Spektralinterferenz in der zeitdiskreten Fou-
rier-Transformation (DTFT) bei Multifrequenz-Signalen an. Dabei steht die Bestimmung der
GroBen reeller periodischer Signale in Vordergrund. Dafiir werden die Bedingungen fiir die
Anwendung der CZT bzw. des Zeropadding-Verfahrens bei reellen Multifrequenz-Signalen
unter dem Einsatz der Fensterfunktionen dargestellt.

Basierend auf dem einphasigen Modell wird in Kapitel 5 das Kreuzleistungsdichtespektrum
zur Unterdriickung statistischer Storungen erldutert. Fiir die Bearbeitung der harmonischen
Komponenten von Umrichterausgangsspannungen bzw. —stromen wird das TDA-Verfahren
(Time Domain Averaging) beschrieben. Ein digitales Filter fiir die Bearbeitung der interhar-
monischen Komponenten von Umrichterausgangsspannungen wird in diesem Kapitel vorge-

schlagen.

Angestrebt wird in dieser Arbeit auch die Entwicklung virtueller Instrumente zur Schwin-
gungsmessung, Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Maschinen. In Kapitel 6 werden

die virtuellen Instrumente fiir die Schwingungsmessung und Spektralanalyse gezeigt. An-



1 Einleitung

schlieBend werden die fiir die Fehlerdiagnose an Zahnradern und Wilzlagern geeigneten Ver-
fahren in Kapitel 7 vorgestellt und mit Hilfe des LabView-Programms realisiert. Die Ergeb-
nisse der praktischen Uberpriifung der Verfahren wird am Beispiel eines Planetengetriebes

gezeigt.

Da sich die Wavelet-Analyse in den vergangenen Jahren zu einer Hauptquelle fiir neue Algo-
rithmen der Signalverarbeitung entwickelt hat, wird im Anhang auf die Wavelet-
Transformation néher eingegangen. Dabei wird das Verfahren auf seine Eignung hinsichtlich

der Fehlererkennung an Walzlagern tiberpriift.



2 Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbeitung

Kapitel 2

Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbei-
tung

2.1 Einleitung

Im Digitalrechnerbereich wurden in den letzten Jahren in Bezug auf Rechenleistung, Daten-
transfergeschwindigkeit sowie Speichergrofle enorme Fortschritte erzielt. Daher werden die
Digitalrechner, insbesondere die immer leistungsfahigeren und preiswerteren Personalcom-
puter, auch zur Bewiltigung komplexer und umfangreicher Aufgaben im Rahmen der Mes-
sung elektrischer und nicht-elektrischer GroBen herangezogen. Die Hauptaufgabengebiete
sind dabei die Messdatenenerfassung und Messsignalverarbeitung sowie die Datenprésentati-
on und Archivierung. Bild 2.1 zeigt die Messung von elektrischen bzw. nicht-elektrischen
kontinuierlichen physikalischen Groflen mit einem digitalen Signalverarbeitungssystem. Die-
se GroBen konnen eine Spannung, ein Strom, Temperatur, Drehmoment, mechanische

Schwingung oder dhnliche Funktionen der Zeit sein.

Elektrisches Signal

Messverstarker
Anti-Aliasing-Filter

L | Sensor 1

Elektrische bzw. | Messverstérker
nicht-elektrische [——*| Sensor 2 |+ Anti-Aliasing-Filter -~ ADU
ProzessgroBen . . -

——|Sensor N —»  Messverstirker

Anti-Aliasing-Filter

Messdatenerfassung und -verarbeitung

Digitales Signal

Messdatenverarbeitung (digitale _»| Visualisierung bzw. Archivierung
Signalverarbeitung der zeitdiskreten Messwerte) der Messergebnisse

Bild 2.1 Messdatenerfassung und digitale Signalverarbeitung in einem Messsystem
2.2 Messdatenerfassung

Die Ubernahme von Messdaten in einen Digitalrechner kann auf verschiedenen Wegen ge-

schehen. Eine in den meisten Féllen angewendete Methode basiert auf an den Rechnerbus
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angeschlossenen Messmodulen, die auf einer Computereinsteckkarte realisiert sind und in der
Regel einen Analog-Digital-Umsetzer (ADU) mit vorgeschaltetem Multiplexer enthalten [40].
Die wichtigsten Anforderungen an ein Messdatenerfassungssystem sind neben der korrekten
Erfassung der Messsignale die schnelle Reaktion auf externe bzw. interne Ereignisse, die
Prioritdtensteuerung der verschiedenen Aufgaben, gute Datenprédsentations- und Archivie-
rungsmoglichkeiten, einfache Bedienung, hohe Zuverlédssigkeit sowie die Erweiterbarkeit,
Portierbarkeit und Wartbarkeit beziiglich der Software. Bei Messdatenerfassungen stehen im

Allgemeinen folgende Gesichtspunkte im Vordergrund:

Umformung: Es gibt zundchst die elementaren Funktionen der MessgroBenerfassung, die
geritetechnisch durch den eigentlichen Messprozess und die zugehorigen Sensoren représen-
tiert werden. Wenn man anzeigende Systeme hier auller Acht lésst, stellen alle Sensoren elek-
trische Signale in beliebiger Form zur Verfiigung. Bei der Umformung muss vorausgesetzt
werden, dass das Messsignal ein getreues Abbild der interessierenden Prozessgrofen ist. Dies
bedeutet insbesondere, dass alle Arten von Messfehlern nur vernachldssigbare Beitrdge liefern
diirfen. Andererseits miissen diejenigen Fehlereinfliisse besonders beachtet werden, die auf
dem gesamten Weg zwischen Messung und Analyse auftreten konnen. Dies betrifft zwei
wichtige Punkte: die storsichere Ubertragung des Signals (moglichst kurz, korrekt abge-
schirmte Messleitung, Vermeidung von Erdschleifen beim Signal usw.) und die Belastung des
Signals (moglichst tiefer Innenwiderstand der Signalquelle und moglichst hohe Eingangsim-
pedanz des Gerits zur Datenverarbeitung und Signalverarbeitung). Bei hoher Spannung oder

starkem Strom sind Trennverstirker einzusetzen.

Signalanpassung: Nach der Umformung der ProzessgroBen folgt die Messdaten-
Vorverarbeitung, die beispielsweise Impedanzwandlung, Verstirkung oder Abschwichung,
Fehlerkorrektur, Normierung des Ausgangssignals sowie gegebenenfalls eine Hochpass-

Filterung zur Eliminierung des Gleichanteils des Signals umfasst.

Einfluss auf die Qualitdt einer Daten- oder Signalverarbeitung kann man bei der Wahl des
Eingangsmessbereichs nehmen. Das erfasste Signal muss soweit verstirkt oder abgeschwicht
werden, dass der eigentliche Eingangsmessbereich des Verstirkers und der Eingangsbereich
des Analog-Digital-Umsetzers (ADU) mdglichst optimal ausgenutzt werden. Dadurch werden
die Quantisierungsfehler minimiert. Dies ist durch feinstufige Einstellmoglichkeiten am Ein-

gangsverstirker erreichbar.

Anti-Aliasing-Filterung: Eine der wichtigsten Hauptaufgaben der Messdaten-Vorver-
arbeitung vor der Abtastung ist die Anti-Aliasing-Filterung. Eine zu niedrige Abtastfrequenz
fiihrt im Frequenzbereich zum so genannten ,,Aliasing-Effekt. Um die durch den Aliasing-
Effekt hervorgerufenen, oft bedeutenden Fehler zu vermeiden, muss nach dem Abtasttheorem
ein Signal mit einer Abtastfrequenz f;, die mindestens doppelt so gro3 wie die in diesem Si-

gnal enthaltene maximale Frequenz fnax ist, abgetastet werden [60]. Um die Erfiillung dieser



2 Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbeitung

Forderung sicherzustellen, muss das Signal vor dem Abtasten {iber ein Tiefpassfilter — Anti-
Aliasing-Filter — mit der Eckfrequenz f. aufbereitet werden, dessen Aufgabe darin besteht,
hochfrequente Komponenten abzuschneiden. Bei manchen Geriten (z. B. Ladungsverstarker
fiir Beschleunigungssensoren) ist ein Tiefpassfilter eingebaut. Bei der Abtastung muss die
Abtastfrequenz f; mindestens doppelt so hoch wie die Eckfrequenz . des Tiefpassfilters sein.
Die empfohlenen Sicherheitsfaktoren liegen zwischen 3 und 10, sind aber nicht theoretisch
begriindet. Uberabtastung bringt keine Fehler, hochstens den Nachteil, dass die Rechenzeit

grofer als notig wird und redundante Informationen entstehen [60].

Der Bau eines prinzipbedingt analogen Anti-Aliasing-Filters mit einstellbarer Eckfrequenz ist
aufwindig. In vielen Fidllen kann man deshalb folgende Losung wéhlen: Es wird mit einer
konstanten, maximal mdglichen Frequenz abgetastet. Dafiir setzt man ein hochwertiges, aber
dennoch billigeres Anti-Aliasing-Filter mit angepasster konstanter Eckfrequenz ein. Falls es
sich nun um die Messungen von Signalen viel niedrigerer Frequenzen handelt, nimmt man
aus der Datenreihe des Analog-Digital-Umsetzers nur jeden n-ten Wert. Dies entspricht zwar
wieder einem Abtasten, das nach dem Abtasttheorem erfolgen muss, aber das notwendige
Anti-Aliasing-Filter darf jetzt ein digitales Filter sein. Damit konnen die Parameter des zwei-
ten Anti-Aliasing-Filters mittels Software der zweiten Abtastfrequenz einfach angepasst wer-

den. Dieses Verfahren wird als Uberabtasten bezeichnet.

Der Verzicht auf ein analoges Anti-Aliasing-Filter ist in keinem Fall zu empfehlen, da man
vor einer Signalauswertung nur selten weill, wo der Frequenzbereich des Nutzsignals genau
liegt. Zudem weil man auch nicht, ob Storsignale wirksam sind, die meist hohere Frequenz-
bereiche iiberstreichen. Die Meinung, dass man nur bei der Bearbeitung von Signalen im Fre-
quenzbereich das Abtasttheorem beriicksichtigen miisse, stimmt nicht. Ein Verletzen des Ab-
tasttheorems zieht nicht etwa einen kalkulierbaren und im Nachhinein korrigierbaren Fehler
nach sich — das Resultat ist grundsitzlich falsch, wenn entsprechend hochfrequente Kompo-

nenten vorhanden sind [5].

Analog-Digital-Umsetzungssystem: Die Grundfunktionen eines Analog-Digital-Umset-
zungssystems lassen sich unterteilen in Selektion des Messkanals, Abtastung, Analog-Digital-
Umsetzung und Dateniibernahme. Zur Implementierung dieser Grundfunktionen wird vor-
zugsweise eine Multifunktions-Einsteckkarte eingesetzt. In Abhédngigkeit von Rechnertyp und
jeweiliger Anwendung stellt der heutige Markt eine Vielzahl solcher Multifunktions-

Einsteckkarten zur Verfiigung.

2.3 Messsignalverarbeitung

Die Signalverarbeitung bezieht sich im Allgemeinen auf das Analysieren oder Interpretieren
der Signale, die durch zeitabhingige physikalische Prozesse erzeugt werden. Die Signale

selbst konnen zeitlich voriibergehend, periodisch oder zuféllig und nicht vorhersagbar sein.
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Die Methoden der Signalverarbeitung lassen sich auf alle Signaltypen anwenden. Die An-
wendungen der Signalverarbeitung reichen in viele verschiedene Bereiche der Technik und
Wissenschaft: Nachrichtentechnik, Steuer- und Regelsysteme, Biologie und Medizin, Seis-
mologie, Sprachanalyse, Radartechnik, Analyse mechanischer Schwingungen, Fliissigkeits-

dynamik sowie die Schwingungsiiberwachung und Fehlerdiagnose an Maschinen.

Die Hauptaufgaben der Signalverarbeitung liegen in der Messwert-Vorverarbeitung sowie der

Analyse der aufgenommenen Messsignale mit Hilfe von Filtern, Funktionaltransformationen,

Korrelationsverfahren, Mittelwertbildnern, Effektivwertbausteinen usw. Dabei sollen die in

den gewonnenen Messwerten enthaltenen und fiir ihre weitere Verwendung (z. B. Regelung,

Steuerung, Gewinnung der Merkmale fiir die Fehlerdiagnose usw.) relevanten Information

extrahiert werden. Oft wird die im Rahmen einer Messung interessierende Zielgrofe erst

durch entsprechende SignalverarbeitungsmaBBnahmen gewonnen. Dies ist beispielsweise der

Fall, wenn ein stark verrauschtes Messsignal erst durch geeignete Filtermallnahmen von Stor-

signalen getrennt werden muss. Zu den wichtigsten Signalverarbeitungsmafinahmen zéhlen:

e Filterung

o Mittelwertbildung

¢ Bildung von Verteilungsfunktionen, wie z. B. der Wahrscheinlichkeit

e Ermittlung von speziellen KenngroéB3en, wie z. B. der Frequenz, der Amplitude und der
Phase von Spannungs- und Stromsignalen sowie mechanischer Schwingungssignale

o Effektivwertermittlung

e Spektralanalyse

Grundsitzlich kann man zwischen analoger und digitaler Signalverarbeitung unterscheiden.
Als Vorteile der Analogtechnik sind unter anderem das hohe Auflosungsvermdgen und die
hohe Verarbeitungsgeschwindigkeit zu nennen. AuBlerdem entfallen die bei digitalen Syste-

men stets benotigten Module zur Abtastung und Analog-Digital-Umsetzung [40].

Die digitale Signalverarbeitung ldsst sich auf einem General-Purpose-Rechner bzw. auf einem
universellen digitalen Signalprozessor relativ einfach in Software implementieren. Mit den
Moglichkeiten der modernen digitalen Signalverarbeitung lassen sich nun auch anspruchs-
volle messtechnische Aufgabenstellungen bewiltigen, die in der Vergangenheit aus Mangel
an geeigneter Hardware oder auch aus Kostengriinden nicht angegangen wurden. Wahrend
bei der Messdatenerfassung die notwendige Signalanpassung (Vorverstirkung und Anti-
Aliasing-Filterung) analog realisiert werden muss, konnen nach der Abtastung und Digitali-
sierung die Signalverarbeitung und die Gewinnung der gesuchten GroBen in den meisten Fal-
len per Software im Rechner erfolgen. Einzige Voraussetzung ist die korrekte zeitliche Abta-
stung und anschliefende Analog-Digital-Umsetzung der in der Regel in analoger Form vor-
liegenden Messsignale. Die wichtigsten Vorteile der rechnergestiitzten Messsignalverarbei-

tung sind:
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e hohe Flexibilitdt, welche die Losung verschiedener Messaufgaben und diagnostischer
Analysen mit einer einzigen Ausstattung ermoglicht

e Einsparung redundanter Hardware (durch zeitlichen Multiplexbetrieb)

e Ersatz von dedizierten und an spezielle Aufgaben gebundenen Hardware-Komponenten
durch anwendungsflexible Software-Module, z. B. bei der Filterung oder bei der spektra-
len Analyse von Schwingungssignalen

e gute Visualisierungs- und Archivierungsmoglichkeiten durch Nutzung vielfach vorhande-
ner Standard-PC-Software

e Verarbeitung und Auswertung der Messdaten mit speziellen Verfahren, z. B. mit Fuzzy-
Logik und Neuronalen Netzen

e Ubertragung der Messdaten bzw. der diagnostischen Ergebnisse in Automatisierungs-
systeme und die Produktions- oder Management-Datenbank iiber Feldbusse, Datenfern-

iibertragung, Netzwerke und das Internet

2.4 Softwarelosungen im Bereich der Messtechnik

Rechnergestiitzte Systeme sind in den meisten Féllen mit einer geeigneten Software ausge-
stattet. Der Rechner iibernimmt die Ablaufkontrolle und Steuerung der Messwerterfassung
sowie die weitere Signalverarbeitung und die Darstellung der gewonnenen Ergebnisse. Bei
den Werkzeugen fiir die Entwicklung von rechnergestiitzten Messsystemen lésst sich der Ein-
satz universeller Programmiersysteme und spezieller technischer Entwicklungsumgebung
unterscheiden. Dabei ist die maschinennahe Programmierung, beispielsweise mit einem Ma-
kro-Assembler, fast nur noch fiir Messsysteme verbreitet, die auf multifunktionalen Mikro-
controller-Schaltungen basieren und fiir individuelle, besonders zeitkritische Anwendungen

oder sehr spezialisierte Messsystem-Hardware konzipiert sind [28].

Generell sind Standardprogrammiersprachen wie C/C++, Pascal oder Basic als Werkzeuge fiir
die Entwicklung messtechnischer und diagnostischer Software nach wie vor verbreitet, vor
allem fiir einzelne und direkt vom Anwender programmierte Anwendungen. Sofern die ver-
wendete Mess-Hardware verfiigbar ist, wird hierbei oft auf spezielle vorgefertigte Funktions-
bibliotheken mit Routinen fiir die Kommunikation und die Steuerung der Hardware zurtick-
gegriffen. So gehoren bei praktisch jeder Multifunktionskarte oder Systemschnittstelle auch
Treiberprogramme und Funktionsbibliotheken fiir Standardprogrammiersprachen zum Lie-
ferumfang. Bei der Programmierung sind gute Kenntnisse beziiglich der verwendeten Pro-

grammiersprache und der eingesetzten Hardware erforderlich.

Als Alternative zu Standardprogrammiersprachen stehen die visuellen Programmiersprachen
wie Visual-Basic, Visual-C, Delphi und Visual-Java zur Verfiigung. Diese vereinfachen die
Windows-Programmierung wesentlich. Hierbei werden die Elemente der Benutzeroberfldchen

grafisch angeordnet, die Programmabldufe jedoch mit textorientierter Programmierung
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erstellt. Einige Vorteile der visuellen Programmiersprachen sind die Anpassung der Oberfla-
chen mit dem Windows-Standard und die Erzeugung eigenstindiger Programme sowie die
Moglichkeit optimierter und tibersichtlicher Programmierung fiir sehr grof3e Projekte. Aller-
dings enthalten diese visuellen Programmiersprachen in der Regel keine Funktionen fiir die
Messwerterfassung, Signalverarbeitung und grafische Darstellung. Deswegen erfordern die
einfachsten Messaufgaben schon einen erheblichen Programmieraufwand. Der Programmierer
muss gute Programmier- und Windows-Kenntnisse besitzen, um optimierte Programme er-

stellen zu konnen.

Dagegen ermoglichen grafische Entwicklungssysteme wie LabView, DIAdem, HP-VEE, Da-
syLab usw. den Endanwendern ohne allzu grofle Programmiererfahrungen und lange Einar-
beitungszeiten die Losung von einfachen messtechnischen und diagnostischen Aufgaben. Da-
zu enthalten diese Programmpakete Objekte zur Messwerterfassung, zur Signalverarbeitung
und Archivierung der Messwerte sowie sehr leistungsfihige Module zur grafischen Darstel-
lung und Aufbereitung der Messdatensétze. Diese Module lassen sich einfach auf den Bild-

schirm legen, konfigurieren und miteinander durch virtuelle ,,Leitungen* verbinden.
2.5 Virtuelle Instrumente

Unter einem virtuellen Instrument versteht man, dass durch geeignete Softwaresteuerung von
universellen Hardware-Komponenten (z. B. Multifunktions-Einsteckkarten) und einer softwa-
reseitig implementierten Messdatenverarbeitung (z. B. in Form einer Fourieranalyse) die
Messmoglichkeiten geschaffen werden, die sonst nur einem auf die spezielle Messaufgabe
ausgerichteten, eigenstindigen Messgerdt vorbehalten sind. Wie alle rechnergestiitzten Mess-
systeme besteht ein virtuelles Instrument aus drei Komponenten, die durch folgende Aufga-
ben charakterisiert sind:

e Messdatenerfassung

e Messdatenverarbeitung

e Datenprisentation und Archivierung der gewonnenen Ergebnisse

Fiir die Parametrierung eines Messsystems sind hdufig Eingabefunktionen erforderlich, die
dem Anwender interaktive Manipulationen wéihrend des Ablaufs der Messungen gestatten.
Bei virtuellen Instrumenten ist dies mit der Ausgabe interaktiver, virtueller Eingabeelemente
auf einem am Rechner angeschlossenen Bildschirm verbunden. Neben Auswahlmeniis und
Feldern fiir die Eingabe von numerischen Werten oder Text werden hierbei Taster, Schalter,
Schiebe- oder Dreh-regler und Ahnliches als Grafik auf dem Bildschirm dargestellt. Diese
funktionieren wie die ,realen Bedienelemente an einem Messgerit. Auf dem Bildschirm
wird also im Prinzip eine virtuelle, rechnergestiitzte Nachbildung der Frontplatte eines Mess-

gerits wiedergegeben (Bild 2.2).
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2 Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbeitung

Bei virtuellen Instrumenten handelt sich nicht nur um die Darstellung einer in Grafik virtuell
nachgebildeten Benutzerschnittstelle. Ein virtuelles Instrument umfasst die gesamte Kombi-
nation von Systemschnittstellen, Messgerdten, Multifunktionskarten und der grafischen
,Frontpanel“ sowie vor allem die dahinter stehenden, mit Software realisierten Geratefunk-
tionen zur Messwerterfassung und Datenverarbeitung. Auf diese Weise lassen sich verschie-
dene Arten von Messgerdten mit ein und derselben Hardware (z. B. Multifunktionskarte) rea-

lisieren, da die messgeritetypischen Funktionen erst durch die Software festgelegt werden.

Der Hauptvorteil ist, dass man in verschiedensten messtechnischen Software-Anwendungen
immer wieder auf bereits vorhandene virtuelle Instrumente zuriickgreifen kann, ohne fiir de-
ren Funktionalitét bei der Applikationsentwicklung erneut Aufwand betreiben zu miissen. Mit
einem Vorrat geeigneter virtueller Instrumente lassen sich individuelle Anwendungen zu-
sammenstellen, wobei mehrere virtuelle Instrumente wie reale Messgeridte im Rahmen ihres

Funktionsumfangs beliebig kombinierbar sind.
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Bild 2.2 Frontpanel eines mit Hilfe des Programms LabView zusammengestellten Spektralanalysators

2.6 LabView-Programm

Das Programmpaket LabView der Fa. National Instruments ist ein grafisches Programmier-
system, das auf der Programmiersprache G (Graphische Sprache) basiert und zur Messdaten-

erfassung und Steuerung sowie zur Messdatenverarbeitung, Datenpriasentation und Datenar-
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2 Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbeitung

chivierung eingesetzt werden kann. Diese grafische Entwicklungsumgebung verkniipft zwei
bewiéhrte Programmiermethoden miteinander, den Datenfluss und die strukturierte Program-
mierung, und integriert sie in eine einzige grafische Programmierumgebung, die alle Ele-
mente einer modernen Benutzeroberfliche bereitstellt. Damit wird es moglich, den Entwurf
und die Implementierung von Mess- und Steuerungsaufgaben auf der Basis der dem Ingenieur
vertrauten Denkmodelle der grafischen Blockschaltbilder zu formulieren.

Ein Programm unter LabView wird als VI (Virtuelles Instrument) bezeichnet, da sein Ausse-
hen und seine Funktionalitdt sich an ein reales Instrument anlehnen. Zu jedem VI gehoren ein
Frontpanel (Bild 2.2) und ein Blockdiagramm (Bild 2.3). Das Frontpanel ist die Bediener-
und Visualisierungsoberflache eines Programms. Es kann grafische Steuer- und Bedienele-
mente wie z. B. Drehkndpfe, Schaltflichen, Graphen und viele andere Eingabeobjekte sowie
Anzeigen (die Ausgaben des Programms) enthalten. Das Blockdiagramm ist der eigentliche
Programmcode, der in der LabView-eigenen grafischen Programmiersprache entworfen wird
und die Programmierlogik, d. h. das Steuerprogramm des VI, enthédlt. Bestandteile dieses
Blockdiagramms konnen sowohl einfache mathematische Operatoren wie Addierer, Multipli-
zierer usw. als auch komplexe Funktionen wie FFT oder selbst definierte SubVIs (Unterpro-
gramme) aus Gruppen von VIs oder eigenen Programmen sein (Bild 2.3). Die Objekte im
Frontpanel haben entsprechende Anschliisse im Blockdiagramm, sodass Daten vom Benutzer

an das Programm und umgekehrt iibergeben werden konnen.
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File Edit Operate Tools Browse ‘Window Help

5" |1§}| @E |l,u|l5’|uj} | 13pt Times New Raman |+ || ;mvl|:u:vl|e§’vl

[

L
tiqger and clock) il
5 alts by Uity
e
nput it =0 oo ficquire, Process & Average
_
gt 8 || [T
AcBH e B koo 1.
Bomping] - (o == &
] bl :
?
beare onee [T 75
0 Bl g
Ere
fveranes indow {0 @

4 By

Bild 2.3 Blockdiagramm eines mit Hilfe des Programms LabView zusammengestellten Spektralanalysators
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2 Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbeitung

Das LabView-Programm stellt vielfdltige elementare Funktionen fiir die Messdatenerfassung

und Messdatenverarbeitung sowie leistungsfahige Module zur Darstellung und Archivierung

gewonnener Ergebnisse zur Verfiigung. Zu den wichtigsten, fiir die Messdatenverarbeitung

einsetzbaren Funktionen z&hlen:

e DFT/FFT und die darauf basierende Spektralanalyse

e Fensterung, wie z. B. Hanning- und Hamming-Fensterfunktion

e Statistische Auswertung, Bildung von Wahrscheinlichkeitsgroen, wie z. B. Wahrschein-
lichkeitsdichte, Mittelwertbildung, hohere Momente der Wahrscheinlichkeitsdichte

e Filterung, z. B. digitale IIR- und FIR-Filter

e Integration, Differentiation

e Ermittlung von speziellen KenngroBen, wie z. B. Crest-Faktor, Kurtosis-Faktor

e Lineare Algebra

e Kurvenanpassung

AuBerdem stellt das LabView-Programm fertige, leicht erweiterbare Losungen fiir haufig

vorkommende messtechnische und schwingungsdiagnostische Anforderungen zur Verfiigung.

Sie lassen sich ohne wesentliche Verdnderungen in praktischen Anwendungen einsetzen.

2.7 Realisierung anwendungsorientierter Signalverarbeitungsverfahren
mit LabView

Zur Bewiltigung anspruchsvoller Aufgabenstellungen in den messtechnischen und schwin-
gungsdiagnostischen Bereichen sind spezielle Signalverarbeitungsverfahren erforderlich. Bei-
spielsweise bei der Bestimmung der Kenngréf3en von im Rauschen versteckten periodischen
Signalen mit der DFT/FFT tritt der Leckeffekt bei kurzer Messzeit auf. Zur Gewinnung der
genauerer KenngroBlen sind spezielle Signalverarbeitungsverfahren zu entwickeln und reali-

sieren. Auf diese Problematik wird in Kapitel 3 bis 5 noch ndher eingegangen.

Ein weiteres Beispiel entsteht in der Zustandsiiberwachung und Fehlerdiagnose an Maschi-
nen. Der Betrieb von Maschinen ist immer mit Schwingungen verbunden, die sich in Form
von Korperschall in der Maschine ausbreiten oder als Luftschall an die Umgebung abgegeben
werden [5]. Der Korperschall setzt sich aus einer Vielzahl von Schwingungskomponenten
zusammen, die sich unterschiedlichen Maschinenteilen oder -bewegungen zuordnen lassen.
Im Fehler- oder Schadenfall verdndern sich diese Schwingungskomponenten, oder aber es
entstehen neue. Durch die Analyse von Schwingungssignalen lassen sich Maschinenschiden

frithzeitig diagnostizieren.

Die Uberwachung des Gesamtschwingungspegels ist in den meisten Fillen fiir eine friihzeiti-
ge Detektion von Schéden nicht ausreichend. Vielmehr ist es notwendig, die sich {iberlagern-
den Schwingungskomponenten voneinander zu trennen und separat zu untersuchen bzw. zu

iiberwachen. Hierzu wird das Schwingungssignal mit Hilfe der Fourier-Transformation oder
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2 Rechnergestiitzte Messdatenerfassung und Messsignalverarbeitung

der Filtertechnik in seine Frequenzkomponenten zerlegt. In einigen Féllen lassen sich Ma-
schinenfehler durch Zuordnung charakteristischer Frequenzanteile zuverldssig detektieren.
Die meisten Schiden lassen sich allerdings nicht so einfach erkennen und zuordnen, beson-
ders in ithrem Frithstadium. Zum einen zeigt sich ein Schaden in der Regel nicht nur durch
eine einzige Frequenz. Vielmehr fiihrt er meist zu einem Frequenzmuster, bestehend aus ver-
schiedenen Frequenzanteilen. Zum anderen kann in manchen Fillen die kleine Anderung im
Signalanteil, die durch einen Fehler verursacht wird, durch andere, stirkere Anteile des Si-
gnals verdeckt werden. Ein Beispiel dafiir ist der Schaden eines Wilzlagers in einem Zahn-
radgetriebe. In solchen Getrieben treten in den meisten Féllen viele Anregungen in Erschei-
nung. Die dem Wilzlager zugeordneten Schwingungskomponenten sind meist viel schwicher
als die durch Zahneingriffe erzeugten Schwingungskomponenten. Wihrend sich dieser Fehler
im Wilzlager mit Hilfe der Fourier-Transformation oder der Filtertechnik schwer erkennen
lasst, bewihrt sich die Hiillkurvenanalyse dabei als geeignetes Verfahren, den Fehler zu de-

tektieren.

In den letzten Jahrzehnten wurde iiber Zustandsiiberwachung und Fehlerdiagnose durch die
Analyse von Schwingungssignalen intensiv geforscht. Es stehen heutzutage vielfiltige Uber-
wachungs- und Diagnoseverfahren fiir unterschiedliche Schiden an Maschinenteilen zur Ver-
figung. Allerdings gibt es kein grundsitzliches, allgemein einsetzbares Verfahren fiir die
Fehlerdiagnose aller Arten von Maschinen. Welches Verfahren fiir welche Diagnoseaufgabe
besonders geeignet ist, hdngt immer vom Anwendungsfall, also dem Diagnose-Objekt, den
vorliegenden Problemen, der Diagnose-Umgebung usw. ab. Das Thema wird in Kapitel 6 und
7 weiter behandelt.
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Kapitel 3

Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Groflen von ver-

rauschten periodischen Signalen bei kurzer Messzeit

Basierend auf der Analyse des Leckeffekts werden in diesem Kapitel verschiedene Verfahren
fiir die Bestimmung der Grofen von verrauschten Einfrequenz-Signalen oder Multifrequenz-
Signalen bei kurzer Messzeit dargestellt und vergleichend beurteilt.

3.1 Grundlage
3.1.1 Einzelfrequenz- und Multifrequenz-Signale

Die Fourier-Reihe eines periodischen Signals ist wie folgt definiert [60]:

x(O)=x(t+T) =Y c, ™" (3.1.1)
tH+T, o 1
cn — F '[ x(t) . e_Jzﬂfonfdt’ ‘f;) — F' (3. 1 .2)

0 4 0

Damit kann jedes reelle periodische Signal als die Uberlagerung von komplexen exponenti-
ellen Signalen betrachten, z. B., ein Cosinussignal x(t) = A-cos2nf,t =0,54-(e”™" +e7™")

enthélt zwei komplexe exponentielle Signale, jeweils mit der Frequenz f, und —fy. Ein kom-
plexes exponentielles Signal wird in der Literatur als Einzelfrequenz-Signal bezeichnet. Da
Cosinussignale oder andere periodische Signale aus zwei oder mehreren komplexen exponen-

tiellen Signalen bestehen, bezeichnet man sie als Multifrequenz-Signale.

3.1.2 Die Fourier-Transformation(FT) und die Laplace-Transformation

Ein fundamentales analytisches Instrument zur Losung wissenschaftlicher Probleme ist die

Fourier-Transformation, die durch die folgende Gleichung definiert ist [9]:
X(f)=F (x)} = [ x(0)-e7dt, (1, feR) (3.1.3)

wobei x(¢) normalerweise als Funktion der Variablen Zeit und X (/) als Funktion der Varia-

blen Frequenz betrachtet wird. Die inverse Fourier-Transformation ist definiert durch
x(t)=F HX(f)}= I X(f)-e™df (3.1.4)

Die Laplace-Transformation eines kontinuierlichen Zeitsignals x(¢) 14sst sich definieren als:
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

X(s)=Lx(t)} = Tx(t) e dt, mit s=0+jw (3.1.5)

wobei & die Laplace-Transformation bedeutet. Vergleichend mit GI. (3.1.3) erkennt man,

dass die Fourier-Transformation von x(¢) der entlang der imagindren ( jw = j2nf’)-Achse be-
rechneten Laplace-Transformation entspricht unter der Voraussetzung, dass die j@ -Achse

innerhalb des Konvergenzbereichs von X (s) liegt.

3.1.3 Die z-Transformation und die zeitdiskrete Fourier-Transformation (Discrete-Time
Fourier Transform - DTFT)

Im Digitalrechnerbereich werden diskrete Signale bearbeitet. Man erhélt sie meist dadurch,
dass man kontinuierliche Signale abtastet. Die Abtastung kann verschieden erfolgen, dquidi-
stant, zufdllig oder nach einem anderen Gesetz [31]. Hier soll stets eine dquidistante Abta-
stung vorgenommen werden, die zudem so erfolgt, dass aus den Abtastwerten das urspriingli-
che Signal fehlerfrei rekonstruiert werden kann, d. h. dass das Abtasttheorem [9] eingehalten

wird. Dadurch erhélt man das zu einem zeitkontinuierlichen Signal x(#) gehdrige zeitdiskrete
Signal:

xn]=x(t)|,_,p=x(n-AT), neN°, (3.1.6)
wobei AT =1/ f, das Abtastintervall und f, die Abtastfrequenz ist.

Diese Abtastung entspricht dem Produkt des zeitkontinuierlichen Signals mit der Impulsreihe
[31]:

0

(1) = x(t)-i5(t—n~AT) =" x[n]-6(t—n-AT) (3.1.7)

n=0
Dabei werden die Signalwerte in den Abtastzeitpunkten durch Impulse der ,,Hohe* x[n] und
die Signalwerte zwischen den Abtastzeitpunkten durch null dargestellt [9]. Wendet man auf

X(¢) die Laplace-Transformation an, so erhilt man:

X(s)= D{x(t)} =L{x()} = Sf{i x[n]-6(t—n-AT)} = ix[n] e AT (3.1.8)

-8

Zur Vermeidung der von der Periodizitit von e *"* verursachten Mehrdeutigkeiten in GI.

(3.1.8) wird e durch z=¢ +jn ersetzt und es ergibt sich die z-Transformation des dis-
kreten Signals x[n] [31]:
X(z)=Z{xn]} =D x[n]-z" . (3.1.9)
n=0
Wird z durch e ersetzt, erhilt man die zeitdiskrete Fourier-Transformation (DTFT) des dis-

kreten Signals x[n] sowie die entsprechende Inverse, die IDTFT:

DTFT {x[n]} = X(e*) = i x[n]-e,  (QeR) (3.1.10)

n=—o0
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

IDTFT{X(e")} = x[n]:i-_]iX(ejQ)-ejQ” dQ, (3.1.11)
wobei Q=2nf"-AT (3.1.12)
als normierte Frequenz bezeichnet wird [31]. Zu beachten ist, dass die zeitdiskrete Fourier-
Transformierte eines diskreten Signals kontinuierlich und periodisch in 2 =2n ist. Die fre-
quenzkontinuierliche Funktion X (e*) wird manchmal als die kontinuierliche Spektralfunk-

tion der diskreten Folge x[n] bezeichnet.
3.1.4 Die diskrete Fourier-Transformation (DFT)

Zur Bearbeitung diskreter Signale mit Digitalrechnern ist es erforderlich, ein unendliches dis-
kretes Signal x[n] durch eine Fensterfunktion auf dasjenige Zeitintervall zu begrenzen, wel-
ches der Léange der Fensterfunktion entspricht. Man erhilt dabei die begrenzte Folge:
x[n], n=0,1,...,N-1. (3.1.13)
Die diskrete Fourier-Transformation (DFT) der endlichen Folge in GI. (3.1.13) ist definiert
durch den Ausdruck [9]:
N-1
DFT{x{n]}= X[k]= D> x[n]-e ®*¥  k=1,2,., N-1. (3.1.14)
n=0
Die DFT X[k] wird manchmal als diskrete Spektralfunktion bezeichnet. Die inverse diskrete

Fourier-Transformation (IDFT) lésst sich ausdriicken:

N-1
x[n]:i-ZX[k]-eﬂ“""/N, n=12,..,N-1. (3.1.15)
N =
Mit GL. (3.1.10) ergibt sich die DTFT der endlichen Folge in GI. (3.1.13):
N-1
DTFT {x[n]} = X(e’*)=> a[n]-e ™, QeR. (3.1.16)

n=0
Aus den Gln. (3.1.14) und (3.1.16) erhélt man die Beziehung zwischen der DTFT und der
DFT einer begrenzten Folge:

X[k]1= X&) |, ,u= XYY, k=0,1,2,.., N-1. (3.1.17)

Q=3
Die diskrete Fourier-Transformation einer auf das Zeitintervall 0 <n < N —1 begrenzten Fol-

ge x[n] liefert N dquidistanze Abtastwerte der zu x[n] gehdrigen kontinuierlichen Spektral-

funktion im Frequenzintervall

0<0<ZVD o< LVED (3.1.18)
N N
Mit den Gln. (3.1.14) und (3.1.18) erhilt man die Frequenzauflosung der DFT:
f 1
A === . 3.1.19
4 N N-AT ( )

Die DFT berechnet die z-Transformation entlang des Einheitskreises und zwar entlang der

Retihe von Punkten z, = ™'V wobei gilt: k=0, 1, ..., N-1. Die Punkte liegen in gleichen
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Abstinden auf dem gesamten Einheitskreis verteilt. Aus Gl. (3.1.19) ist es ersichtlich, dass
nicht die Abtastfrequenz f;, sondern die gesamte Messzeit N -AT fir die Frequenzauflosung
mallgebend ist. Die DFT wird in zeitoptimierter Form als schnelle Fourier-Transformation
(Fast-Fourier-Transformation (FFT)) durchgefiihrt [9]

Um mit der DFT/FFT zwei Komponenten in einem Multifrequenz-Signal aufzulsen, muss

der Abstand zwischen den Frequenzen dieser Komponenten mindestens Af betragen. In der

Literatur bezeichnet man dasjenige Signal als Signal mit dicht liegenden Frequenzen (closely
spaced frequencies), das die Komponenten enthilt, deren Frequenzen mit einem kleiner als

Af Abstand voneinander liegen.
3.1.5 Maximum-Likelihood-Schéitzung der Groflen von verrauschten Sinussignalen

Die Maximum-Likelihood-Schitzung (MLE) kann eingesetzt werden, um eine Schitzung der
Signalparameter von verrauschten Signalen vorzunehmen [2]. Zur Darstellung der Schitzung
der Signalparameter mit der MLE, geht man zuerst von einer mit einem komplexen Rauschen

additiv superponierten komplexen Exponentialfolge aus. Dafiir betrachtet man

y[n]= 4, -e[n]+o[n]= 4 - +v[n], n=1,2,..,N-1, (3.1.20)
wobeil Q,(—n<Q, <m) die Frequenz ist. In GI. (3.1.20) sind 4, und ¢, zwei reelle Kon-
stanten und v[n] = v, [n]+ ju,[n] ist ein komplexes Rauschsignal, dessen Realteil und Imagi-

nirteil als wei3, gauBBverteilt und mittelwertfrei bzw. i. i. d. (independently and identically

distributed) angenommen werden. Das Signal-zu-Rausch-Verhiltnis (SNR) ist definiert als

| 4,)* /o*, wobei o die Standardabweichung von v[n] ist.

Die MLE 1:11, Q,, und @ von 4, Q, und @, soll den Ansatz:

N-1 N-1 .
Don]=) | yin] -4, - (3.1.21)
n=0 n=0
zum Minimum machen [2]. Es wurde gezeigt [32; 66; 67], dass die MLE f)l von Q, das Pe-
riodogramm:
PE®) = |Y(e) (3.122)

maximiert, wobei Y(e*) die zeitdiskrete Fourier-Transformation (DTFT) von y[n] ist:

N-1
Y() =D yn]-e. (3.1.23)
n=0
Mit dem Einsatz von GI. (3.1.20) in die Gl. (3.1.23) ergibt sich:

N-1
Y(ejQ) — Z el@unte) [ omin@ V(ejQ)
n=0

i - - N(Q-Q
eJN(Ql Q)/2 sin (21 )

Q-2 . _0-Q
e](l ) sin 12

=4 el +7(e")
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=A-E@E)+V ("), (3.1.24)
wobei E(e®) und V' (e*) jeweils die DTFT von e[n] und v[n] ist. Daraus ergibt sich:
sin Y&
EE?) = —525— 3.1.25
B mt (3.1.25)

Die GI. (3.1.25) hat einen Maximum N auf der Frequenz Q =Q, und N Nebenmaxima im
Frequenz-Intervall (- ~ ). Zur Bestimmung Frequenz f)l ist daher eine grobe Suche und
danach eine feine Suche nach dem Maximum von | Y(e**) | erforderlich [32]. Folglich lassen

sich 4, und ¢, schitzen:
A =Y@E@)|/N (3.1.26)
o = LY (™) (3.1.27)
Anhand der Beziehung (3.1.17) zwischen der DFT und der DTFT benutzt man zur groben
Suche nach dem Maximum von |Y(e’*)| in den meisten Fillen die diskrete Fourier-
Transformierte des Signals y[n]:

N-1
Y[k]=D yln]-e ™ k=1,2,..,N-1 (3.1.28)

n=0
wobei die Frequenzvariable neben der Zeitvariablen diskretisiert wird. Mit GI. (3.1.17) ergibt
sich aus (3.1.28):

yk]=4-EE+V (™) (3.1.29)
VIK1=V (™™™ k=1,2,..,N-1, (3.1.30)

wobei V[k] die DFT von v[n] ist. Es wird in dieser Arbeit gezeigt, dass die DFT V[k] von
v[n] mittelwertfrei sowie unabhéngig und gleich mit der GauB3-Verteilung verteilt (i. i. d.) ist,
wenn der Realteil und der Imaginérteil von v[n] gauBverteilt, mittelwertfrei und i. i. d. sind

(siche Abschnitt 4.4.1).

Enthilt ein zu untersuchendes Signal mehre Frequenzen (multiple tones), ist eine mit hohem
Rechenaufwand nichtlineare Optimierung fiir die MLE der Signalparameter erforderlich [32].
Aber bei N — o verschwindet der Effekt einer Frequenz auf die Schitzungen der anderen
Frequenzen. In diesem Fall sind die Frequenzen auf den Stellen der Maxima im Periodo-

gramm die MLE der Frequenzen des zu untersuchenden Signals [32; 67].

3.1.6 Cramer-Rao-Schranke (CR-Schranke)

In der Schéitztheorie kommt der Bestimmung der erreichbaren, minimalen Varianz eines
Schétzers eine zentrale Bedeutung zu. Fiir einen unverzerrten, linearen Schitzer, der mit Ma-
ximum-Likelihood konstruierbar ist, stellt die Cramer-Rao-Schranke die theoretisch erreich-

bare Varianz dar. Sind mehrere Schitzgroen a, zu bestimmen, dann ergibt sich die CR-
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Schranke aus der Fisher-Informationsmatrix [32]. Die Fisher-Zahl J; gibt den Informations-
gehalt an und kann aus der Likelihood-Funktion L durch
2
J,;,=-[0"InL/0da0a,] (3.1.31)
bestimmt werden [32]. Die Varianz var{d,} folgt dann zu var{d.} > (J,)". Fiir das in dieser

Arbeit betrachtete, abgetastete und mit einem Rauschsignal verrauschte Einzelfrequenz-Signal

wurde mit der CR-Schranke die Varianz der Frequenz, Amplitude und Phase jeweils zu
2

A 60
var{f}=> O AT NV D)’ (3.1.32)
var{d}>c?/(2N) (3.1.33)
. o>(2N -1)
var{p} > 2 N-(VD) (3.1.34)

erhalten. Dies ergibt sich nach [66]. Dabei ist o die Standardabweichung des Rauschsignals,
A die Amplitude des Einzelfrequenz-Signals, AT =1/f, das Abtastintervall und N die

Messwertanzahl. Die CR-Schranken fiir verrauschte Multifrequenz-Signal sind mathematisch
nur sehr komplex darstellbar. Fiir weiterfilhrende Betrachtungen sei auf [32] verwiesen. Ist
der Abstand zwischen zwei in diesem Signal enthaltenen beliebigen Frequenzen ausreichend
grof3, filhren die Ergebnisse der CR-Schranken zu denselben Resultaten wie das Einzelfre-

quenz-Signale [67].
3.2 Die Ursache der Leckeffekte der DFT

Zur Berechnung der Grof3en eines digital abgetasteten Signals wird in der Regel die DFT ein-
gesetzt. Die DFT wird in zeitoptimierter Form als schnelle Fourier-Transformation (Fast-
Fourier-Transformation (FFT)) durchgefiihrt [9]. Bei der Bestimmung der diskreten Fourier-
Transformation bzw. der Fast-Fourier-Transformation st68t man wegen der Zeitbegrenzung

allerdings schnell an Grenzen.

Die diskrete Fourier-Transformierte weist zwei storende Effekte — den Kurz-Reichweite-
Leckeffekt und den Lang-Reichweite-Leckeftkt — auf, deren Auswirkungen sich mit der
DTFT leicht aufzeigen lassen.

3.2.1 Auswirkung der Zeitbegrenzung

Hierbei wird ein zeitdiskretes Signal x[n] (n € N”) betrachtet. Um dieses Signal mit einem
Rechner zu bearbeiten, ist x[#] durch eine Fensterfunktion

w(n), 0<n<N-1 (3.2.1)
auf dasjenige Zeitintervall zu begrenzen und man erhélt die begrenzte Folge:

. {x[n]-w[n] 0<n<N-1
x"[n]=

322
0 sonst. ( )
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Nach der Faltungsbeziehung [18] ldsst sich die DTFT von x"[n] ausdriicken:
X" (') = 2i j X)W (e ")de, (3.2.3)
T -

wobei X(e**) und W () jeweils die DTFT des unendlichen Signals x[#] und der Fenster-
funktion w[n] sind. Bei der Rechteck-Fensterfunktion gilt [81]:

L(N-1)Q Sil'l LzQ

W(e)=e" > — (3.2.4)
sin §
Damit folgt aus der GI. (5.2.3):
j 17 - _wenes sin Y&
X' )= | X () e T —— - do . (3.2.5)
2n '[t sin ¢

Der Leckeffekt erweist sich somit als Auswirkung einer Rechteckfensterung im Zeitbereich,
die im Frequenzbereich dem Faltungsprodukt zwischen den DTFT der Fensterfunktion und
des Signals entspricht (Bild 3.0).

x[n] b x(e™)
A2t

]

Bild 3.0 Beispiel der Auswirkung einer Rechteckfensterung im Zeit- und Frequenzbereich
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

3.2.2 Kurz-Reichweite-Leckeffekt (short-range leakage) der DFT

Der Kurz-Reichweite-Leckeffekt der DFT ist von der Zeitbegrenzung, deren Dauer kein
ganzzahliges Vielfaches der Periode eines zu untersuchenden Signals ist, verursacht. Zur ver-

anschaulichten Darstellungen dieses Leckeffekts wird zuerst von einem Einzelfrequenz-

Signal x,(¢) = 4,-¢"™" (—o <t <+w) ausgegangen. Nach der dquidistanten Abtastung mit
dem Abtastintervall AT =1/ f, (f, =22 f,) erhdlt man
x,[n]=4,-¢", neN’ (3.2.6)
wobei Q, = 2nf, - AT . Die zugehorige wahre DTFT von x,[n] lasst sich ausdriicken:
X,(e)=2n-4,-6(Q-Q,). (3.2.7)
Die Rechteckfensterung fiihrt zu der zeitbegrenzten Folge

4,-¢""  0<n<N-1

32.8
0 sonst. ( )

x'[n] = x[n]-wln] ={

Aus der Faltung der wahren DTFT X,(e’*) von x,[n] mit der DTFT W(e’*) der Fenster-

funktion erhélt man die zeitdiskrete Transformierte (DTFT) der gefensterten Folge x,"[n]:

W iQ n _joeixao sin N(g;_g)
X ):A‘)'J.é‘(e_go)‘e r——=—de
sin %2
—-T
_jv--00) sin%‘go)
:Ao-e 2 T oo, ¢ (3.2.9)
sin—,

Mit Gl. (3.1.17) ist die DFT der gefensterten Folge x,"[n] zu gewinnen:

.e—jn(kfjb»NAT)-% ) SiIl(TIZ(k _fO NAT))

X,[k]= X" (&) =4
=X =4 sin(% (k - f, - NAT))

gy sin(a(k—£)

=4,-e m (3.2.10)
wobei: B=N-AT - die Breite der Fensterfunktion,

I,=1/f, — die Periode des komplexen Exponentialsignals .
Der Betrag von X (k) lasst sich ausdriicken:

IXl(k)|=Ao'S.m(n(—k_%)). (3.2.11)

sin( (k= 7))

Unter der Bedingung

BI/T,=m, meN° (3.2.12)
folgt aus Gl. (3.2.11): | X,(k)|= 4, - N -6(k —m). (3.2.13)

In diesem Falle lésst sich die korrekte Spektralfunktion der komplexen Exponentialfolge er-

mitteln. Die Bedingung (3.2.12) wird als die Synchronisaton zwischen Messfrequenz und
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Abtastfrequenz — synchrone Abtastung — bezeichnet, oder ,,Zeitbegrenzung mit ganzen Peri-
oden®. Dieser Fall ist fiir die Spektralanalyse ideal.

Eine Verletzung dieser Bedingung fiihrt zu Fehlern bei der Ermittlung der Frequenz, Ampli-
tude und Phase mit Hilfe der DFT/FFT. Im Allgemeinen gilt:

B/T,=m+Am meN°, |[Am|<0,5. (3.2.14)

Fiir die DFT der zeitlich begrenzten Exponentialfolge (Gl. (3.2.8)) ergeben sich aus (3.2.10)
dann:

in(m—k+am) SIN[T(mM —k + Am)]

sin[ % (m—k + Am]

X (k)=4,-¢

(3.2.15)

Die Bilder 3.1a bis 3.1¢ zeigen die hieraus berechneten Spektralfolgen fiir verschiedene Am.
Zur Veranschaulichung ist jeweils die DTFT angedeutet. Fiir Am =0 wird in Bild 3.1a die
DTFT einmal im Maximum und im iibrigen in den Aquidistanzen abgetastet. Das Ergebnis ist

die ideale Spektralanalyse — synchrone Abtastung. Fiir Am=0,25 und Am=0,5 hingegen
liegen die Nulldurchgidnge der DTFT zwischen den diskreten Frequenzpunkten der DFT. Dar-

aus entstehen folgende Fehler: Zum einen wird die DTFT nicht mehr in threm Maximum ab-
getastet, sodass sich zwei Hauptlinien ergeben, deren Betrdge gegeniiber 4y-N reduziert sind.
AuBerdem entstehen an sdmtlichen DFT-Rasterpunkten fehlerhafte Anteile, d. h., die Haupt-
spektrallinie leckt durch alle Rasterpunkte hindurch (Bild 3.1b, ¢). Der in Bild 3.1¢ darge-
stellte Fall ist bei der Spektralanalyse mit DFT/FFT am ungiinstigsten. Der maximale Fehler
der Frequenz ist dabei 0,5Af und der maximale relative Amplitudenfehler betridgt etwa 36%

[5].

AN (a) Am =0 T DFT
7T\ — DTFT
[\
/ \
i m - - Tk
AN !(b) Am:!0,25 ) ®  DFT
A — DTFT
// \¥
I O Va VAL, VAR V' P -

A, N " (¢) Am=0.5 I T DFT
]‘ DTFT
o~/ \
e _o _o o o NV \V4 A e e

" m+Am g

Bild 3.1 Verdeutlichung des Kurz-Reichweite-Leckeffekts
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

3.2.3 Lang-Reichweite-Leckeffekt (long-range leakage) der DFT

Beim Lang-Reichweite-Leckeffekt handelt sich um die Spektralinterferenz der DFT [16], die
durch die Zeitbegrenzung von Multifrequenz-Signalen verursacht wird. Als ein Beispiel wird

das Signal:

x() =y, () +y,(t) = 4, - + 4, - (—0 <t <+m) (3.2.16)
in Betracht gezogen. Durch die Abtastung mit der Abtastfrequenz f, =1/AT ergibt sich:

x[n]=y[n]+y,[n]=4 - +4,-¢°", neN’, (3.2.17)
wobei Q, =2nf -AT und Q, =2nf,-AT. Die DTFT der unendlichen Folge x[n] ldsst sich
ausdriicken als [31] X (e'?) =2n4,0(Q-Q,) +214,6(Q-Q,). (3.2.18)
Nach der Zeitbegrenzung mit einer Rechteck-Fensterfunktion erhdlt man die begrenzte Folge
des Signals:  x"[n]=4,-e"™" + 4, -&"", 0<n<N-1. (3.2.19)
Mit Gl. (3.2.9) ergibt sich die zu x"[n] gehorige DTFT:

. (N-IY(Q-Q i N(Q-Qy) (N1 Q-0 s N(Q-Qy)
KM@ =dee T T g (3.2.20)
2
=Y (Q)+1,(Q), (3.2.21)
, LN ©Q-Q)
_ S(N-1)(Q-Qp) Sln —~ 17
wobei Y()=4-¢' *+ —2 3.2.22
() =4 Sin P ( )
L(N-1)(Q-Qy in N(Q-Q,)
YQ=d,-cF ¢ 2 (3.2.23)
sin 2

2

Die DTFT von x"[n] ist eine komplexwertige Uberlagerung der jeweiligen DTFT der beiden

Einfrequenz-Signale y,[¢] und y,[n].

Daraus erhilt man mit Gl. (3.1.17) die zu x"[n] gehorige DFT:

kg sin(n(k —7)) g TR sin(n(k — 7))
sin(F(k—£)) sin(% (k—£))’

wobei 7, =1/ f, und T, =1/ f, jeweils die Periode von y,(¢) und y,(t) sind. B=N-AT ist

X'[k]=4, e (3.2.24)

die Breite der Fensterfunktion, die der Messzeit in Sekunden entspricht. Hierbei ist folgende

Fallunterscheidung sinnvoll.

Fall I: Synchronisation fiir die beiden Frequenzen, d. h., B/T, =M ; B/T,=M,; M,, M, e N

Bild 3.2 zeigt zusammen mit der DFT von x[n] die DTFT von x[n], y,[n] und y,[n]. Im
Vergleich zur urspriinglichen DTFT von y,[n] oder y,[n] ist die DTFT von x[n] stark ver-
zerrt. Tastet man an den Stiitzstellen der Frequenz f, =k/(N-AT)(k=1,2,..,N-1) ab,

wird die Verzerrung eliminiert. Dies geschieht deswegen, weil die DFT von y,[n] bei allen
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

diesen Stiitzstellen, auBer bei der Stiitzstelle f, eine Nullstelle hat (die DFT von y,[n] auler

bei f, ). In diesem Fall ldsst sich trotz der Spektralinterferenz eine ideale Wiedergabe des
Spektrums durch die DFT/FFT realisieren.

- ! ) T DFT von x¥[n]

§ * DTFT von x[n]
X

Q ——  DTFT von x¥[n]
fﬁ —————————— DTFT von y,[n]
E) ___________ DTEFT von y,[n]
5

A

7]

Bild 3.2 Spektralinterferenz bei der synchronen Abtastung von Mehrfrequenz-Signalen

Fall 2: Keine Synchronisation fiir die beiden Frequenzen, aber der Abstand zwischen den

Frequenzen ist ausreichend groB.

In dem in Bild 3.3 dargestellten Spektrum liegen die beiden Frequenzen ausreichend weit
voneinander entfernt. In diesem Fall tritt geringer Lang-Reichweite-Leckeffekt auf. Aller-
dings entstehen Fehler beim Errechnen der DFT wegen der Zeitbegrenzung, deren Dauer
nicht exakt einem gemeinsamen Vielfachen der Perioden der beiden Komponenten entspricht.
Dies fiihrt dazu, dass die diskreten Frequenzpunkte der DFT nicht auf den richtigen Frequen-

zen liegen.
! * DFT von x¥[n]
/‘\ * DTFT von x[n]
=}
2 0.8 J ——  DTFT von x¥[n]
<
(]
& 06
Q
E 0.4 /‘*
<
e~
; i il
N . W
0 WMWW \f\ﬂ\mn\mm

S S A
Bild 3.3 Spektralinterferenz bei nicht synchroner Abtastung. Die zwei Frequenzen liegen ausreichend weit

voneinander entfernt.

Fall 3: Keine Synchronisation fiir die beiden Frequenzen, und der Abstand zwischen den Fre-

quenzen ist nicht ausreichend groB.

Bild 3.4 zeigt die Spektralinterferenz bei nicht synchroner Abtastung. Die Frequenzen des
Signals stimmen mit den diskreten Frequenzpunkten der DFT nicht iiberein, sodass der Kurz-

Reichweite-Effekt auftritt. Auerdem entsteht starke Interferenz wegen der zwei zu nah bei-
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

einander liegenden Frequenzen. In diesem Fall ist eine korrekte Wiedergabe des Spektrums
durch die DFT/FFT nicht moglich.

T

1 /) DFT von x¥[n]
5 08 ot ﬁ DTFT von x[n]
o A \
& 0.6 / % DTFT von x*[r]
8 \‘\\ ) / \ ---------- DTFT von x,[n]
g 04 / \ ----------- DTFT von x,[n]
< i\ "\
% 02 } g

B AR T\ A

A g A

Bild 3.4 Spektralinterferenz im Fall, indem das Signal nicht synchron abgetastet wird, und die zwei Frequen-
zen zu nah voneinander liegen.

Die andere Auswirkung des Leckeffekts der DFT/FFT tritt auf, wenn eine Signalkomponente

kleiner Amplitude sich in der Nihe einer Signalkomponente mit groBer Amplitude befindet.

In diesem Fall wird die kleine Komponente des Signals mit groer Wahrscheinlichkeit von

den Leckkomponenten der stirkeren Signalkomponente verdeckt [5].

3.3 Unterdriickung des Leckeffekts durch Fensterfunktionen

Wie frither erwéhnt, fult die DFT/FFT notwendigerweise auf einem endlichen diskreten Sig-
nal, also auf einem zeitlich begrenzten Ausschnitt aus dem Signal. Eine solche Zeitbegren-
zung hat in den meisten Fillen die Leckeffekte zur Folge, indem ein partieller ,,Abflu3* der
urspriinglichen Frequenz-Impulsfunktionen in die Nebenzipfel der sin(f)/f Funktion im Fre-
quenzbereich stattfindet (Bild 3.3 und 3.4). Zur Vermeidung des Leckeffekts der DFT/FFT
muss das Signal synchron abgetastet werden (Bild 3.2). Fiir Multifrequenz-Signale muss die
Messzeit einem gemeinsamen Vielfachen der Perioden aller Komponenten im Signal entspre-

chen [31]. Dies ist nur mit groBem Aufwand zu realisieren.

Die Leckeffekte lassen sich iiblicherweise durch die Anwendung von Fensterfunktionen ab-
schwichen, die im Frequenzbereich kleinere Nebenzipfel aufweisen als die sin(f')/f — Funk-
tion. Dafiir ist eine ganze Anzahl verschiedener Formen der Fensterfunktionen vorgeschlagen
worden [25]. Einige Fensterfunktionen, die bevorzugt mit der DFT/FFT eingesetzt werden,
zeigt Bild 3.5-1. Die Tabellen und Vergleichsstudien tiber die DFT-Fensterfunktionen finden
sich in [18; 25]. Mit zahlreichen Beispielen wurde die Anwendung von Fensterfunktionen zur
Unterdriickung des Leckeffekts und Detektion der von stidrkeren Signalkomponenten ver-

deckten schwicheren Signalkomponenten in [5] dargestellt.

Im Vergleich mit der Rechteck-Fensterfunktion weisen die Hanning-, Dreieck-Fenster-
funktion und alle anderen anwendbaren Fensterfunktionen im Frequenzbereich Nebenzipfel

mit geringeren Amplituden auf [9]. Sie haben jedoch breitere Hauptzipfel als die Rechteck-
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Fensterfunktion, d. h., jede MaBlnahme zur Abschwédchung der Nebenzipfel bringt eine Ver-
breitung des Hauptzipfels mit sich. Je breiter der Haupzipfel der Fensterfunktion ist, desto
geringer ist die Fahigkeit der DFT/FFT, nah beieinander liegende Frequenzen zu unterschei-
den bzw. aufzulosen, was im Arbeitsgebiet der Signalverarbeitung als das Frequenz-
Auflosungsvermogen bezeichnet wird [9]. Aus diesem Grunde hat man zwischen der Stirke
der zu erwartenden Leckeffekte (Amplituden der Nebenzipfel) und dem gewiinschten Fre-

quenz-Auflosungsvermdgen stets einen Kompromif3 zu treffen.

= T e, T T T T T T T T T T T T T T
0.8 i R
. L ’.'_4' ’/’ \ \." -
5 M .
'.l ,/ Hatning \-\_\ ‘\.\
0.8 - ra // - “n .
"I‘ . — — — - ERechieck my
. . .
» o .,
0a b ,": / Dieieck ‘:-\. ]
]i ‘!;,/" Hamming \}‘:-‘_. i
3 1
nz g / ———— Tschebyscheff \ 5
[ (Mebenzipfel = 32 dB) e
}/.?' R ]
] = ] ] ] ] ] 1 ] ] 1 cacd
Zeit
a
Harming
— — — - Rechteck
-0 ——— - — Dreieck
Hamming
.20 ——— Techebyacheff
(MNebenzipfel = -32 dE)
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Bild 3.5-1 Fensterfunktionen und ihre Amplitudenspektren

Bei der Anwendung der DFT/FFT ist das Frequenz-Auflosungsvermdgen mit der Fre-
quenzauflosung, die der Abstand zwischen zwei berechneten Frequenzwerten des diskreten

Amplitude-Spektrums ist, zu unterscheiden. Mit der Abtastfrequenz f, und der Anzahl der

Abtastwerte N erhédlt man nach GIl. (3.1.19) immer die gleiche Frequenzauflosung der
DFT/FFT: Af = f,/ N . Dagegen ist das Frequenz-Auflosungsvermogen der DFT/FFT, aul3er
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der Frequenzauflosung, noch von der eingesetzten Fensterfunktion und dem Abstand zwi-
schen den beieinander liegenden Frequenzen des zu untersuchenden Signals abhédngig. Bei-
spielsweise im Fall, dass die Frequenzen des Signals genug weit voneinander weg liegen, er-
hilt man beim Einsatz der Rechteck-Fensterfunktion das Frequenz-Auflésungsvermdgen der
DFT/FFT: AF, =2f./N, wihrend dies bei der Anwendung der Hanning-Fensterfunktion

(die Breite des Hauptzipfels ist 4- f. / N , siche Bild 3.5-1) AF, =4- f./ N betrégt, d. h., zwei

Frequenzen sind auflosbar, wenn der Abstand zwischen den beiden Frequenzen mindestens

2f./ N beim Einsatz der Rechteck-Fensterfunktion bzw. 4- f. /N beim Einsatz der Hanning-

Fensterfunktion betrdgt (siche Abschnitt 4.3). Das Frequenz-Auflosungsvermogen der
DFT/FFT verringert sich, wenn die Frequenzen des Signals zu nah beieinander liegen, da der
Lang-Reichweite-Effekt auftritt.

Die Hanning-Fensterfunktion besitzt im Frequenzbereich einen Hauptzipfel 4-Af =4-f /N,
und der erste Nebenzipfel hat eine Abddmpfung mit etwa —32 dB. AuBerdem dimpfen die

anderen Nebenzipfel wesentlich schneller als die der meisten Fensterfunktionen ab (-18 dB),
was sich zur Unterdriickung der Spektralinterferenz bei Multifrequenz-Signalen benutzen
lasst. Die Hamming-Fensterfunktion hat eine gleichen Hauptzipfelbreite wie die Hanning-
Fensterfunktion und der erste Nebenzipfel hat eine Abdidmpfung mit etwa —43 dB. Die Ne-
benzipfel dimpfen mit —6 dB ab. Simulationen zeigten, dass der Unterschied der Ergebnisse
bei der Bestimmung der Frequenzen, Amplituden und Phasen von Multifrequenz-Signalen

unter dem Einsatz der Hamming- und Hanning-Fensterfunktion gering ist.

Die Dreieck-Fensterfunktion hat eine gleichen Hauptzipfelbreite wie die Hanning- und
Hamming-Fensterfunktion, aber der erste Nebenzipfel hat eine Abdampfung nur mit etwa —26
dB. Die Nebenzipfel dimpfen mit —12 dB ab.

Die Tschebyschev-Fensterfunktion besitzt eine giinstigere Nebenzipfelcharakteristik. Bei ihr
ist die Hauptzipfelbreite minimal und die Nebenzipfel liegen ohne Abddmpfung unterhalb
eines vorgegebenen Pegels [9] [31]. Gibt man die Nebenzipfel der Tschebyschev-
Funsterfunktion z. B. mit —32 dB vor, erhilt man die Hauptzipfelbreite von etwa 3-Af . Dies

ist fiir die Bestimmung der Frequenzen von Multifrequenz-Signalen giinstig. Allerdings bei
der Bestimmung der Amplitude eines Sinus- oder Cosinussignals konnen Fehler entstehen, da
die dadurch berechnete Amplitude wegen der besonderen Form des Fensters im Zeitbereich
von der Anfangsphase des Signals abhingig ist (Bild 3.5-2). Diese Fehler verringern sich mit
der Zunahme der Frequenz des Signals nicht. Aulerdem schréankt die zusétzliche Komplexitét

dieser Fensterfunktion ihre praktische Anwendung ein (siche Anhang 6).

Die Gauss-Fensterfunktion hat entweder einen breiteren Hauptzipfel oder hohere Nebenzipfel
als die Hanning-Fensterfunktion [18]. In Hinblick auf das Frequenz-Auflosungsvermogen und
die Spektralinterferenz ist ihre Anwendung auf die Bestimmung der GroBen von Multifre-

quenz-Signalen beschrinkt.

31



3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Tschebjzschev |

Relative Amplitudenfehler (%)
Relative Amplitudenfehler (%)

i i i i i i i 1 i i i i i i i
o S0 100 1450 200 250 300 350 o a0 100 150 200 250 300 250

Anfangsphase (*) Anfangsphase (°)
(a) Die Frequenz des Signals f=3 Hz (b) Die Frequenz des Signals /=30 Hz

Bild 3.5-2 Abhingigkeit des Amplitudenfehlers mit der Anfangsphase und der Frequenz des Signals

Die Kaiser-Fensterfunktion hat einen wiahlbaren Parameter £, mit dem eine gegebene Ab-

ddmpfung der Nebenzipfel im Frequenzbereich erreicht kann (sieche Anhang 6). Allerdings ist
diese Fensterfunktion wegen der komplizierten Implementierung und auch wegen des Am-
plitudenfehlers bei niederfrequenten Signalen (Bild 3.5-2 a) zur Bestimmung der Grofen von

Multifrequenz-Signalen eingeschriankt einzusetzen.

Im Prinzip lasst sich der Kurz-Reichweite- und Lang-Reichweite-Leckeffekt mit dem Einsatz
geeigneter Fensterfunktionen deutlich unterdriicken. Allerdings ist dies fiir eine genaue Be-
stimmung der Parameter von Signalen mit mehreren Frequenzen, besonders im Fall, dass die

zu untersuchenden Signale eng beieinander liegende Frequenzen enthalten, nicht ausreichend.

3.4 Erhohung der Frequenzauflosung durch die Chirp-z-Transformation
(CZT) und das Zeropadding-Verfahren

3.4.1 Die Chirp-z-Transformation

Die DFT/FFT berechnet die z-Transformation eines diskreten Signals entlang des Einheits-

kreises und zwar entlang der Reihe von Punkten z, = e ™ wobei gilt: k=0, 1, ..., N-1. Die

Punkte liegen in gleichen Abstinden auf dem gesamten Einheitskreis verteilt (Bild 3.6). So-
mit ergibt sich der Abstand zwischen zwei berechneten Frequenzwerten des Spektrums — die

Frequenzauflosung — stets zu Af =1/(N-AT)= f,/ N. Interessiert nur ein kleiner Ausschnitt

des Spektrums, kann man die Chirp-z-Transformation einsetzten.
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Die Chirp-z-Transformation ist ebenfalls ein Algorithmus zur Berechnung der z-Trans-
formation eines diskreten Signals (GI. (3.1.9)). Statt des gesamten Einheitskreises wird eine
allgemeinere Kontur zur Berechnung der z-Transformation eingefiihrt. Es sei angenommen:
A=A, W=W,-eh, z =AW " =4,-¢'% -W,"-e" (3.4.1)
wobei 4, und W, zwei beliebige positive reelle Zahlen sind. Die Chirp-z-Transformation

einer Folge x[n] ist definiert [63]:
N-1 N-1
CZT{x[n]} =X [n]=D xrl-z, =D x[r]- A7 W™, n=0,1, .., M-1.(342)
r=0 r=0

M ist eine beliebige natiirliche Zahl, welche die Anzahl der zu berechnenden Werte der z-
Transformation bestimmt. Bild 3.7 stellt 4, / und z, sowie deren Beziehung dar.
in

M-D g,

z-Ebene

A in  z-Ebene

2
¢0 5 Z)

¢
[/2a0)

2

Bild 3.6 Stiitzstellen fiir die Berechnung der DFT (N = 8) Bild 3.7 Eine Kontur fiir die CZT in der z-Ebene

Mittels der Gleichung r-n = %[r2 +n’ —(r —n)z] lasst sich die CZT X_.[n] umschreiben:

n N r” _(rn)
X [n]=W "2 -Z)C[I’]-A_"-WZ'W 2, n=0,1,2,...,M-1 3.4.3)

r=0
Der Vorteil dieser Darstellung liegt darin, dass man sie in drei einfache Berechnungsschritte
unterteilen kann [63]:

1. Berechnung einer neuen Folge g[n] durch Gewichtung der Folge x[n] gemal:

gln]=x{n]-A"-W""?, n=0,1,..,N-1 (3.4.4)
2. Faltung der Folge g[n] mit der in GI. (3.4.5) definierten Folge A[n],
Hnl=w™""%, n=01,..,N-1 (3.4.5)
Aus dem Ergebnis der Faltung entsteht die Folge y[n] nach Gl. (3.4.6):
Vn]= g[n]*h[n] = g‘ig[r]-h[n -r], n=0,1,..,M-1 (3.4.6)
=0

3. Multiplizieren der Folge y[n] mit W , um schlieBlich zu erhalten:

X [nl=y[n)-W""?, n=0,1,..,M~-1 (3.4.7)
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Schritt 1 und Schritt 3 bendtigt N bzw. M komplexe Multiplikationen. Schritt 2 ist eine Fal-
tungsoperation, die sich z. B. mit dem Algorithmus der ,,schnellen Faltung®, basierend auf der
FFT, durchfiihren ldsst. Dieser Schritt ist der rechenaufwéndigste Schritt und benétigt eine
Rechenzeit, die ungefdhr proportional zu (N +M)log,(N+M) ist [63]. Bild 3.8 veran-

schaulicht die Algorithmusstruktur der CZT. Zur Berechnung der CZT muss mit hohem Re-
chenaufwand gerechnet werden. Simulationen zeigten, dass der Rechenaufwand der CZT dem
20 fachen der FFT entspricht [44].

(¥

An] e[n] Jf[f’I]=Z_§[r"]-H*’_T X.[n]
e ——m  H[H] T - {? —
AW T w2

Bild 3.8 Algorithmusstruktur der CZT [63]

Aus den Gln. (3.4.1) und (3.4.2) sowie Bild 3.8 ist zu ersehen, dass fiinf frei wéahlbare Para-

meter (4o, Wo, M, 6, und ¢,) eine differenziertere Berechnung der z-Transformation erlau-
ben. 4, bestimmt den Betrag und 6, den Winkel des Startpunkts. Mit 6, =2nf,-AT ent-
spricht f, bei Spektralberechnungen der Startfrequenz. Der Parameter ¢, (=2n-6f-AT ) gibt
den Winkelabstand zwischen den einzelnen Punkten z an und bestimmt somit die Fre-

quenzauflosung of der CZT.

Fir W,=1 und A4,=1 beschreibt die Kontur der Punkte im Einheitskreis einen Kreisbogen
zwischen 6,=2nf -AT und 6, ,=6,+(M —1)-¢, (Bild 3.9). In der Praxis kann man den

Parameter zu M = N wihlen, wobei N die Anzahl der Abtastwerte ist. Somit erhilt man die
Frequenzauflosung der CZT: 6f =(f, — f,) /(N —1) (3.4.8)

Berechnet die CZT die z-Transformation einer diskreten Folge in einem Kreisbogen des Ein-
heitskreises, dann steht die CZT mit der DTFT dieser Folge eng im Zusammenhang, da die
DTFT dieser Folge die z-Transformation im ganzen Einheitskreis mit kontinuierlichen Fre-
quenzen darstellt (Abschnitt 3.1.3). Verldngert man den Kreisbogen bis zu einem Einheits-

kreis, liefert die CZT dieselben Ergebnisse wie die DFT, welche die z-Transformation entlang

der Reihe von Punkten z, = e ™'N (k=0,1, ..., N-1) im Einheitskreis berechnet. In diesem

Fall ist die FFT — ein schneller Algorithmus der DFT — ist aber viel effizient.

Wird ein analoges Signal mit der Abtastfrequenz f; diskretisiert und dann mit der Fensterlén-
ge von N zeitlich begrenzt, werden die z-Transformation und folglich die DTFT der daraus

entstehenden diskreten Folge festgelegt. Bei synchroner Abtastung mit allen im analogen

34



3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Signal enthaltenen Komponenten entsteht kein Leckeffekt in der DFT (Fall 1 in Abschnitt
3.2.3). In diesem Fall liefert die CZT keine besseren Ergebnisse als die DFT. Die FFT — ein

schneller Algorithmus der DFT — ist aber viel effizienter.

X jn
(M_D '¢D Z1
Zpr
Zy
&,
\

4

-1 1
z-Ebene

Bild 3.9 Kontur fiir die Berechnung der CZT im Einheitskreis

Wenn die Bedingung der synchronen Abtastung verletzt ist, aber die Abstinde zwischen den
Frequenzen der Komponenten ausreichend groB3 sind (Fall 2 in Abschnitt 3.2.3), tritt der
Kurz-Reichweite-Effekt auf, wédhrend der Lang-Reichweite-Effekt vernachlédssigt werden
kann. In diesem Fall liefert die CZT mit ihrer hheren Frequenzauflosung bessere Ergebnisse
fiir die Spektralanalyse als die DFT. Dabei ldsst sich der Kurz-Reichweite-Effekt wesentlich

unterdricken.

Bei der Verletzung der synchronen Abtastung und kleinen Abstinden zwischen den Frequen-
zen der Komponenten konnen der Kurz- und Lang-Reichweite-Effekt entstehen (Fall 3 in
Abschnitt 3.2.3). In diesem Fall ist eine korrekte Wiedergabe des Spektrums durch die
DFT/FFT nicht méglich. Da sich die vom Lang-Reichweite-Effekt verursachte Spektralinter-
ferenz durch die CZT nicht unterdriicken ldsst, kann das Frequenz-Auflésungsvermdgen nicht

erhoht werden. Man muss in den dadurch berechneten Spektren mit Fehlern rechnen.

Die Anwendung der CZT kann durch folgendes Beispiel veranschaulicht werden: Eine har-
monische Schwingung x(z) =sin2n-7,5-¢t wird wihrend der Messzeit N-AT =1 s mit der
Frequenz f; = 64 Hz abgetastet. Somit erhdlt man N = 64 Abtastwerte. Das diskrete Signal
wird der DFT/FFT bzw. der CZT unterworfen. Bild 3.10 zeigt die Ergebnisse der DFT/FFT
bzw. CZT.
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen
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Bild 3.10 Die DFT/FFT und die CZT eines Signals

Bei der DFT/FFT betrdgt die Frequenzauflosung Af =1 Hz. Der darstellbare Frequenzbe-
reich geht von —f;/2 = -32 Hz bis (N/2-1)-Af =31 Hz. Bild 3.10a zeigt das Betragsspek-

trum ( X [k]/N). Es ist zu erkennen, dass ein starker Leckeffekt auftritt. Das Maximum des
Betragsspektrums 0,33 (Sollwert 0,5) liegt bei der Frequenz 8 Hz (Sollwert 7,5 Hz). Bild
3.10b stellt die mit den Parametern: M =N, f; = 6 Hz, f =9 Hz berechnete CZT dar. Somit
ergibt sich die Frequenzauflosung der CZT zu 6f =0,0968 Hz.

Der von der CZT berechnete Frequenzbereich ist frei wéihlbar und die Frequenzauflosung ist
deshalb beliebig. Vorteilhaft ist die CZT immer dann, wenn man beispielsweise die Lage lo-
kaler Maxima des Spektrums genauer bestimmen will. Prinzipiell ldsst sich der Kurz-
Reichweite-Leckeffekt dadurch wesentlich unterdriicken. Es sei darauf hingewiesen, dass die
Spektralinterferenz bei Multifrequenz-Signalen allein mit Hilfe des CZT-Verfahrens nicht

unterdrickt bzw. eliminiert werden kann.

3.4.2 Zeropadding-Verfahren

Wie in Abschnitt 3.1.4 erwéhnt, ist fir die Frequenzauflosung der DFT/FFT nicht die Ab-
tastfrequenz f;, sondern die gesamte Betrachtungszeit N-A7T malBgebend. Der maximale Fre-
quenzfehler betragt 0,5Af beim Auftreten des Leckeffekts (sieche Gl. (3.2.14)). Bei einer
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

VergrofBBerung der Beobachtungszeit, z. B. durch eine hohere Anzahl N der Abtastwerte, wird
der Frequenzfehler des Spektrums verringert. Dazu miisste man die zusétzlichen Abtastwerte
zuvor messen. Liegen diese aber nicht vor oder besteht keine Moglichkeit, sie nachtriglich zu

messen, so miissen andere Werte willkiirlich hinzugefiigt werden.

Durch kiinstliches Verldngern der abgetasteten Wertefolge eines diskreten Signals:
x[n]=x(n-AT), n=0,1,2,..., N-1, (3.4.9)
durch Einfiigen von M Nullen entstehen die Abtastwerte:

] xn] 0 < n < N-1
x'[n]=
0 N<n<N+M-1

Dies wird als Zeropadding bezeichnet [31]. Mit Gl. (3.1.16) erhdlt man die DTFT von x[#n]:

(3.4.10)

N-1
X(eszf'AT) — Zx[n] . e—jZEf""'AT 34.1 1)

n=0
und die DTFT von x' [n]:

N+M-1 N- N+M-1 N—

1y j2nf-ATN _ ' —j2nf-n-AT o i/ AT o i AT | ami2nf AT
X'(e )= ; x'[n]-e g; ';v Z::; x[n]-e
(3.4.12)
Folglich ergibt sich
X(ejan-AT) _ Xr(ej27rf~AT) (3.4.13)

Die beiden DTFT sind identisch, da ein Anfligen von Nullen keine Informationsinderung
darstellt. Wie in Abschnitt 3.1.3 erwéhnt, ist die DTFT im Frequenzbereich kontinuierlich und
periodisch mit der Periode f;. Gemall der Definition der DFT nach Gl. (3.1.15) und mit dem
Zusammenhang zwischen der DFT und der DTFT nach GI. (3.1.17) erhdlt man die DFT von

x[n]:

N-1

X[k]=Y a[n]- 2N = X(e 74Ty | k=0,1,...,N-1 (3.4.14)

n=0 f=m
und die DFT von x' [n]:
Ni{fl j2mk-n/(N+M) _ Z‘j j2mk-n /(N+M)
X{ [k] — xr [n] —J)2nk-n + x[n] e—] TK-n +
n=0 n=0
=Xy, k=0,1, ..., N+M-1 (3.4.15)
/_(N+M)~AT

Die GlIn. (3.4.13) bis (3.4.15) zeigen, dass X[k] und X' [k] die Abtastung der identischen
kontinuierlichen DTFT bei unterschiedlichen Stiitzstellen im Frequenzbereich sind. Somit
erhdlt man die Frequenzauflosung der beiden DFT X[k] und X'[k]:

1 , 1 1
N-AT:fS/N’ Af:(N-i—M)-AT:L-AT:fS/L (3.4.16)
Daraus erkennt man, dass sich der Abstand der benachbarten Stiitzstellen im Frequenzbereich
durch Anfiigen von Nullen an die Abtastwerte verringert (Bild 3.11). Folglich ldsst sich die

Af =
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Frequenzauflosung durch Einfligen von Nullen beliebig erhohen. Dabei kann man die Summe
von L = N+M immer als Potenz von 2 wihlen, sodass das Spektrum der verldngerten Folge
mit der FFT effizient berechnet werden kann.
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1.0-» i 1A . . . £ 074 L] A DFT .
1 i 1 = 06- DTFT
0.5- * 2™
= t | ) 505+
Z
E 0.0- It v: 0.4-
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{b) Das Signal ¥[A] und dessen Zeropadding sowie OTFT

Bild 3.11 Beispiel zur Anwendung des Zeropadding-Verfahrens (L = 2N)

Die CZT und das Zeropadding-Verfahren sind die Abtastung der kontinuierlichen DTFT im
Frequenzbereich und stehen damit im Zusammenhang. Interessiert nur ein kleiner Ausschnitt
des Spektrums, kann man die Chirp-z-Transformation einsetzten und eine hdhere Fre-
quenzauflosung ist moglich. Vorteilhaft ist die CZT immer dann, wenn man beispielsweise
die Lage lokaler Maxima des Spektrums genauer bestimmen will, z. B. bei der Bestimmung
der Grundfrequenz eines harmonischen Signals. Mit dem Zeropadding-Verfahren kann man
ebenfalls mit hoher Frequenzauflosung das Spektrum eines diskreten Signals im Bereich von
0 Hz bis f; /2 erhalten. Der Rechenaufwand der beiden Verfahren wird im néchsten Kapitel
verglichen.

Die CZT oder das Zeropadding-Verfahren ldsst sich mit dem Einsatz geeigneter Fensterfunk-
tionen zur gleichzeitigen Unterdriickung der Kurz- und Lang-Reichweite-Leckeffekt anwen-
den. Bei einem Einsatz des Zeropadding-Verfahrens oder der CZT und einer geeigneten Fen-
sterfunktion wird das abgetastete Signal zunichst mit der Fensterfunktion multipliziert, und
anschlieBend werden Nullen daran angefiigt. Im Vergleich mit der Rechteck-Fensterfunktion
haben andere Fensterfunktionen geringere Nebenzipfel, aber breitere Hauptzipfel. Dieser mit
der Verbreiterung des Hauptzipfels einhergehende Verlust an Frequenz-Auflosungsvermogen
ist der Preis fiir eine verbesserte Nebenzipfel-Charakteristik und in den meisten Fillen aber
durchaus vertretbar. In Kapitel 4 werden die Analyse der statistischen Fehler und das Fre-

quenz-Auflosungsvermdgen der beiden Verfahren bei Multifrequenz-Signalen weiter behan-
delt.
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

3.5 Die Interpolation-Diskrete-Fourier-Transformation(IpDFT)
3.5.1 Prinzip der Interpolation-Diskrete-Fourier-Transformation

Zur Darstellung des IpDFT-Verfahrens kann man zuerst von einem zeitlich begrenzten kom-
plexen Signal der Einzelfrequenz:  e[n]= A,e*™"**), 0<n< N -1 (3.5.1)
ausgehen. Hierbei impliziert eine Zeitbegrenzung auf eine unendliche Exponentialfolge mit
Rechteck-Fensterfunktion. Wie im Kapitel 3.2.2 erwéhnt, kann man unter synchroner Abta-
stung mit der DFT/FFT die korrekten GroB3en dieses Signals berechnen. Andere Verhiltnisse
ergeben sich, wenn die Bedingung (3.2.12) verletzt wird. Im allgemeinen Fall gilt:

B _Jo mio, |oK05. meN, ar=tio L (3.5.2)
T, Af N N-AT

Fiir die DFT der Exponentialfolge e[n] ergeben sich aus Gl. (3.2.10) dann:

in(n—k+ayst SIN[m(m—k+0)] (3.5.3)

E(k)= Aoe”’0 e :
sin[&(m—k+0]

|sin[a(m-k+6)]] (3.5.4)
[sin[§ (m-k+6)]’ B

Die Gl. (3.5.4) hat die folgenden Eigenschaften (Bild 3.12):

e | E(k)| erreicht das Maximum in der Ndhe von k = m.

und | E(k)|= 4,

e Die meiste Energie der Exponentialfolge konzentriert sich auf E(m) und seine zwei
Nachbarwerten E(m —1) und E(m+1) [46; 65].

Mit Gl. (3.5.4) erhélt man die grofte und die zweit grofite Amplitude der DFT von e[n]:

sin(n0)

| E(m)|= E(K) |i-y= 4y -———,~ und (3.5.5)
San
sin[n(1-6
B+ 1) = EK) = 4y 20O (3.5.6)
SIHT
A
Al/ /
=
=
g
m-2 m-1 m m+@ m+l m+2 k>

Bild 3.12 Die DFT und DTFT der Exponentialfolge
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Somit erhélt man fiir die Rechteck-Fensterfunktion eine approximative Losung von 8 [65]:

fog.— LEMFTO] (3.5.7)
| E(m+a)|+] E(m)]
wobei gilt:
Wenn | E(m+1) |>| E(m—1)|, dann « = +1, sonst o =—1. (3.5.8)

Fiir die Hanning-Fensterfunktion ergibt sich die approximative Losung von € [54]:
bog. 2lEmta)|—|E(m)| (3.5.9)
| E(m+a) |+ E(m)|
Die Durchfiihrung dieses Verfahrens wird in drei Berechnungsschritte unterteilt:
1. Nach der Berechnung der DFT bzw. FFT werden der maximale Wert des Betrags der DFT

und der entsprechenden Index m ermittelt (grobe Suche).

2. Mit den GIn.(3.5.7) und (3.5.8) bzw. (3.5.9) erhilt man den approximativen Wert von 6.
Mit Gl. (3.5.2) erhilt man die geschitzte Frequenz (korrigiert nach der feinen Suche):

fo=(M+9)-Af=(m+9)-%- (3.5.10)

In Allgemeinen kann man ebenfalls mit 6 die Werte von A, und ¢, korrigieren. Fiir die
Rechteck-Fensterfunktion erhilt man [54]:
4 | E(m)| né

N sin(d) G-3.11)
und @, = ZE(m)-nf. (3.5.12)
Ebenfalls ergeben sich fiir die Hanning-Fensterfunktion die korrigierten Parameter:

y) =|E§\’[")|.2’:ii((1;g;) (3.5.13)
und ¢, = LE(m)-n6. (3.5.14)

3.5.2 Schitzung der Groflen der im Rauschen versteckten Sinussignale

Zuerst wird ein vom Rauschen gestortes, zeitlich begrenztes komplexes Signal mit einer Ein-
zelfrequenz in Betrachtung gezogen. Wie in Abschnitt 3.1.5 erwihnt, macht die Maximum-
Likelihood-Schitzung der zu schitzenden Gréfen des komplexen Signals das Periodogramm
P(e®) = X (') /N zum Maximum. Wenn der Realteil und der Imaginirteil des Rau-
schens GauBverteilt, mittelwertfrei und i. i. d sind, sind die der Realteil und der Imaginarteil
der diskreten Fourier-Transformierten von x[n] ebenfalls i. i. d. und gauBlverteilt (siche Ab-
schnitt 4.4). Somit lassen sich die Groflen des komplexen Signals mit der IpDFT schétzen.
Bild 3.13 zeigt die Ergebnisse einer Simulation der IpDFT und der DFT. Dabei wird das mit
einem gauflverteilten, mittelwertfreien, komplexen Rauschen verrauschte Einzelfrequenz-

Signal untersucht:
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

x(t)=A-7) L (1) (3.5.15)
Das SNR ist mit 20log,,(4/0) gegeben, wobei o die Standardabweichung von o(f) ist.

Bei den Simulationen wird die Frequenz f mit der Schrittweite 0,01 Hz zwischen 5 Hz — 25

Hz verindert.

Fiir jede Frequenz f wird das verrauschte Signal mit der Abtastfrequenz f, =512 Hz abgeta-

stet und mit der Rechteck-Fensterfunktion der Lidnge N = 512 abgegrenzt. Somit erhédlt man
eine diskrete Folge mit 512 Punkten. Wird sie der DFT/FFT unterworfen, erhdlt man die Fre-
quenzauflosung Af =1 Hz. Die Stiitzstellen der Frequenz der DFT/FFT sind: f=k-Af,

k=-256,-255,...,-1,0, 1, ..., 255.

Durch das Spektrum der DFT/FFT lassen sich die Grofen des verrauschten Signals schitzen.
Liegt die zu schitzende Frequenz f auf einer dieser Stiitzstellen, ergibt sich der Frequenzfeh-
ler (f - f‘ ) zu null, was synchroner Abtastung entspricht. In diesem Fall sind die Amplitu-
denfehler und Phasenfehler ebenfalls gering. Sie sind doch von dem SNR abhéngig, und ihre

Untergrenze lisst sich durch die CR-Schranke bestimmen.

Wenn die Bedingung synchroner Abtastung verletzt wird, haben die geschitzten GroB3en
( f , ¢, und 1:1) Fehler. Der maximale absolute Frequenzfehler betrdgt 0,5Af, wenn die zu

untersuchende Frequenz in der Mitte zwischen zwei Frequenz-Stiitzstellen liegt, was auch fiir

die Schitzung der Amplitude und Phase am ungiinstigsten ist [5].

Die Fehler der durch die DFT/FFT geschitzten Grof3en lassen sich mit der I[pDFT korrigieren.
Im Bild 3.13 werden die Frequenzfehler bei der DFT und IpDFT zusammen dargestellt. In
den meisten Féllen ergeben sich bessere Ergebnisse mit dem IpDFT-Verfahren als mit der
DFT/FFT, besonderes bei hohem SNR. Allerdings gibt es einen Bereich in der Ndhe der Fre-
quenz-Stiitzstellen, innerhalb dessen der absolute Fehler der ermittelten Frequenz erheblich
ist, auch wenn das SNR hoch ist (Bild 3.13a). Dieser Bereich entspricht dem Fall |8 |0 im
Bild 3.12. Mit niedrigem SNR vergrofert sich dieser Bereich und die Frequenzfehler (Bild
3.13 b, ¢, d). Es kann gezeigt werden, dass in diesem Bereich die Abschidtzung von & nach
Gl. (3.5.8) mit hoher Wahrscheinlichkeit falsch ist. Da die Werte von | X[m—1]| und

| X[m+1]]| in diesem Fall relativ klein sind, konnen sie vom Rauschen stark beeinflusst wer-

den, sodass das Ungleichheitszeichen in Gl. (3.5.8) umgekehrt werden kann (Bild 3.14). Eine
statistische Analyse fiir die Schédtzung von « findet sich in [61]. Weitere Entwicklungen der

IpDFT konnen in [7; 8] gefunden werden.

41



3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

-

Frequenzfehler der DFTJFFT
Frequenzfehler der IpDFT

(a) SNR =10 dB

(o
B 3
(==}

(2H) 4=yajzuanbaldy

19.0 20.0 21.0 220 23.0 240 25.0

13.0 140 150 160 170 180

1z.0

=
—
=

10.0

9.0

8.0

Frequenz {Hz)

El®

Frequenzfehler der DFT/FFT
Frequenzfehler der IpDFT

19.0 2000 21.0 220 230 240 25.0

(W) SNR =5 dp
J0 &0 90 100 11,0 120 130 140 150 160 170 180

6.0

T
© 3
(==}

Frequenz (Hz)

-

Frequenzfehler der DFTJFFT
Frequenzfehler der IpDFT

=3db

(c) SNR

(2H) 3)y=4zuanbaig

Frequenz {Hz)

—
L
T
=
=
L
[}
x
in
-
L
=]
[
s
7]
C
T
=]
o
[
=S
I

Frequenzfehler der IpDFT

19.0 200 210 220 250 24.0 Z5.0

15.0

17.0

16.0

15.0

0 dB
14.0

13.0

(dy SNR

1z.0

1.0

0.0

9.0

1
5.0

(R NN AR N
R R g ®§ g &
o o S5 8§ o o

(2H) 4a|yajzuanbaiy

Frequenz (Hz)

Bild 3.13 Fehler der Frequenz ( f — /) mit der DFT/FFT und dem IpDFT-Verfahren
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

3.6 Phasen-Differenz-Verfahren (PDV)

3.6.1 Beschreibung des PDV [17; 69]

Ausgangspunkt sei ein Einzelfrequenz-Signal: e(t) = 4, -¢’*™"*"") te R. (3.6.1)
Das Signal wird mit der Abtastfrequenz f, digitalisiert. Beim Einsatz einer Fensterfunktion
wln] (n=1, 2, ..., N-1) erhélt man die diskrete Folge:

enl= A, -wnl-&"® | 0<n<N-1,mit Q, =2nf,-AT =2xf,/ f.. (3.6.2)
Hierbei gilt:  f,=(m+8)-f./N=(m+0)-Af, me N, m<N/2,|0|<0,5. (3.6.3)
Bei 8 # 0 wird die Bedingung fiir eine synchrone Abtastung verletzt. Die DTFT der Folge

e[n] lasst sich ausdriicken als:

E@®)=4,-¢'% (@), (3.6.4)
W(e'®) ist die DTFT der Fensterfunktion und lisst sich fiir eine bestimmte Fensterfunktion
ausdriicken als:

W(e!®)=e VD2 (), (3.6.5)
wobei W(Q) eine reelle gerade Funktion darstellt. Fiir die Rechteck-Fensterfunktion und

Hanning-Fensterfunktion gilt jeweils [31]:

We(Q) = Slsrllr(l? ; (3.6.6)
W (Q) =+ () + [T (Q+25) + W (-1} (3.6.7)

Mit Gl. (3.6.5) kann man die GI. (3.6.4) umformen:

E(e?) = 4,-& e 0N 0 -Q). (3.6.8)
In Hinblick auf den Zusammenhang zwischen der DFT und der DTFT (3.1.17) erhilt man die
DFT der Folge e[n]:

E[K] = E@©) | = 4y -e - WO i)

Cin(k—N-LoyN-1 —
Jn(k=N-7)"5

=4, e WE(k=N-2)), (k=0,1, ..., N-1). (3.6.9)

Mit der Beriicksichtigung der Gl. (3.6.3) ist festzustellen, dass der Betrag | E(k)| in der Ndhe
von k = m (entsprechend dem Frequenzpunkt der DFT: m-(f,/N)) das Maximum erreicht.

Hierbei gilt:
E[m]= 4,-W(3-0)- "7 (3.6.10)
Daraus ergibt sich:
| Elm]|= 4,-W (3%-6), (3.6.11)
Z E[m] :Wﬂ% _ (3.6.12)
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Zur Realisierung des PDV wird das in (3.6.1) dargestellte Signal abgetastet. Zuerst werden 2N
Abtastwerte gewonnen. Die diskrete Folge wird in zwei nicht iiberlappende Unterfolgen seg-
mentiert. Dadurch erhilt man beim Einsatz einer Fensterfunktion w{n] die zwei Unterfolgen:
&[] = A, - wln]
e,[n]= A4, .W[n]'ej(gonwoﬂv-go)
Gemil den GIn (3.6.11) und (3.6.12) erhdlt man hinsichtlich Gl. (3.6.2) und (3.6.3) die dis-

kreten Fourier-Transformierten der beiden Folgen:

(n=0,1,2, .., N-1). (3.6.13)

B4, WG0), 2 =0, (3.6.14)
| E,[m]|= 4, -W(2-0), 4E2[m]=M+¢0+2nm+2n9. (3.6.15)

Dabei kann man wegen m € N den Term 2nm vernachlissigen. Folglich erhélt man
_ZE\[m]-ZE[m] _AD

2n 2n
Da der Wertbereich von ZE[m] und ZE,[m] in (-m, m) ist, kann A® im Bereich

6 (3.6.16)

(—2m, 2m) liegen. Unter Berlicksichtigung der Bedingung (3.6.3) soll A® im Bereich
(—m, m) sein. Deshalb ist eine Wrap-Operation durchzufiihren [47]:

AD falls [ADOK®
AD=sAD+2n falls AdD<—-m . (3.6.17)
AD®-2n falls AD>n

Somit ergibt sich:
g falls |6|<£0,5
f0=10+1 falls 8<-0,5 (3.6.18)
6—-1 falls 6>0,5

Folglich lassen sich die Parameter dieses Einzelfrequenz-Signals berechnen:
f | E,[m]] N-1
=(m+6 e =, =/ZE[m]-
Jo=(m+0)-5 b= ) P 1[m]

né. (3.6.19)

Anhand (3.6.6) und (3.6.7) kann der Ausdruck W(Z—A’,‘ 0) fir kleine @ ndherungsweise errech-

net werden:
= sinm@ .. . :
W, (3:0)= N - fiir die Rechteck-Fensterfunktion, (3.6.20)
T
W, (320)=N- sinnd, ! —— fir die Hanning-Fensterfunktion. (3.6.21)
e 2(1-6%)

Besteht das zu untersuchende Signal aus einem Einzelfrequenz-Signal und einem additiv su-
perponierten Rauschsignal, kann man gleicherweise zwei nicht tiberlappende Folgen erhalten:

&[nl= 4, -win]-¢“"" 1 ufn]-vn]

. n=0,1,2,..,N-1), 3.6.22
&)= 4y -win]- SO0 ) ) : (6022
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

wobei v, und v, zwei Rauschsignale sind, die als statistisch unabhéngig betrachtet werden

konnen. Somit erhélt man die DFT der beiden Folgen El [k] und Ez [k] sowie den Schitzen-

wert von 6:

ZLE,(m)=ZE (m) _AD
2n 2n

wobei Zl:jl[m] und LEZ[m] jeweils die Phase der DFT  bei max| El[m]| und

0=

: (3.6.23)

max | Ez[m]| sind. Folglich lassen sich die Parameter dieses verrauschten Einzelfrequenz-

Signals schitzen:

- |E[m]]

. ~f N-1
Jo=(m+6)-==, dy=="7", :
T W)

G, = LE (m)— no . (3.6.24)
Bild 3.15 zeigt die Ergebnisse einer Simulation mit dem PDV. Dabei wird das mit einem
gauf3verteilten, mittelwertfreien, komplexen Rauschen verrauschte Einzelfrequenz-Signal

untersucht:

x(t)=A-e™ +u(t) (3.6.25)
Das SNR ist mit 20log,,(4/0) gegeben, wobei o die Standardabweichung von v(¢) ist.
Wie bei den Simulationen fiir die [pDFT, wird die Frequenz f mit der Schrittweite 0,01 Hz

zwischen 5 Hz — 25 Hz verédndert. Fiir jede Frequenz wird das Signal mit der Abtastfrequenz
fs = 512 Hz abgetastet.. Durch zeitlich Begrenzung erhilt man eine diskrete Folge der Lénge
von N = 512 Punkten. Die Folge wird in zwei nicht iiberlappende Unterfolgen der Lange von
256 Punkten segmentiert. Der DFT/FFT werden die beiden Unterfolgen dann unterworfen.

Die Frequenzauflosung betrigt in diesem Fall Af =2 Hz, und die Frequenz-Stiitzstellen lie-

gen auf fiy =256,-254,...,-2,0,2,4,8, ...,254 Hz. In Bild 3.15 werden in der X-Achse die
zu ermittelnden Frequenzen dargestellt, wihrend die Differenz zwischen dem Sollwert und
dem geschitzten Wert der Frequenz ( f — /} ) in der Y-Achse gezeigt wird. Darin werden die
Frequenzfehler der DFT/FFT der originalen Linge von 512 Punkten dargestellt. Es ist er-
kennbar, dass die Fehler der geschitzten Frequenz in den meisten Frequenzbereichen gering
sind, auch bei niedrigem SNR. In diesen Bereichen ergib sich mit dem PDV eine deutlich
bessere Schitzung der Frequenz als mit der DFT/FFT. Zwar vergroBern sich die Frequenz-
fehler bei niedrigem SNR, aber nicht so deutlich wie beim IpDFT-Verfahren. Ein Bereich der
geringen Fehler wird in Bild 3.16 links gezeigt.

Allerdings sind die Frequenzfehler erheblich groBer, wenn sich die zu ermittelnde Frequenz in
bestimmten Bereichen in Bild 3.15 befindet. Da die Unterfolgen hierbei die Linge von 256
Punkten besitzen, betrigt die Frequenzauflosung der DFT/FFT der Unterfolgen Af =2 Hz.

Dementsprechend liegen die Bereiche der groeren Fehler in der Ndhe der Mitte zweier
Frequenz-Stiitzstellen der DFT/FFT von 256 Punkten, entsprechend dem Fall von |8 |~ 0,5 in

Bild 3.12. Beim Anstieg des Rauschanteils im Signal vergrofern sich zwar die Bereiche der
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

grofleren Fehler, aber nicht so deutlich wie beim IpDFT-Verfahren. Bild 3.16 rechts zeigt
einen der Bereiche mit groBerem Frequenzfehler. In solchen Bereichen betragen die absoluten
Frequenzfehler etwa 2 Hz, entsprechend der Frequenzauflosung Af der DFT/FFT der Unter-
folgen von 256 Punkten, aber das Vorzeichen dndert sich zufillig zwischen plus und minus.

Die Frequenzfehler in diesen Bereichen dndern sich schlagartig, sodass das PDV ohne
Korrektur in der Praxis kaum nutzbar ist.
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Bild 3.15 Fehler der Frequenz ( f — f ) mit der DFT/FFT und dem PDV
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Bild 3.16 Veranschaulichung eines Bereichs der geringeren Frequenzfehler (links, im Bereich von 13.1 Hz bis
14.8 Hz) und eines Bereichs der groBeren Frequenzfehler (rechts, im Bereich von 14,8 bis 15,1 Hz),
ausschnitt aus Bild 3.15.

3.6.2 Analyse der Fehler beim PDV

Fiir die Berechnung des Phasenwinkels einer komplexen Variablen z gilt im Allgemeinen:
0 falls Re{z}>0

Lz=arctan;m—{z}+ n  falls Re{z} <0, Im{z} >0, (3.6.26)
2|1 falls Refz) <0, Im iz} <0
mit —£<arctanm<E und —n< Zz <. Daran ist zu ersehen, dass es eine Unste-
2 Re{z} 2

tigkeitsstelle bei Re{z}<0 geben kann (Bild 3.17).

Fiir eine mit dem gauf3schen Rauschen tiberlagerte komplexe Variable
A=A, +AA=(a+jb)+(E+]V) (3.6.27)
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sind die Amplitude 4 = |A| und der Phasenwinkel ¢, = ZA4 ebenfalls Zufallsvariablen, wo-
bei 4y eine komplexe Variable ist, und & und v als zwei unabhingige zufillige mittelwert-

freie Variablen mit der gauBverteilung der Varinz /2 angenommen sind. Die Verteilungs-

funktion fiir ¢, lasst sich nach [83] ausdriicken:

PO =— j;—n cosg e " 6, €[-n, ™) (3.6.28)

Fir (| A|/|AA])>>1 kann diese Verteilungsfunktion ndherungsweise mit einer gauflschen

Normalverteilung beschrieben werden, wie in Bild 3.18 gezeigt.

Aj .
m in
P(9)
g
> by - V)
> % r(v)
)
& C
0 a
Bild 3.17 Unstetigkeitsstelle bei der Be- Bild 3.18 Veranschaulichung der Verteilungsfunktion
rechnung des Phasenwinkels einer kom- p(é,) des Phasenwinkels ¢, einer vom Gauflschen Rau-

plexen Variablen, wenn der Punkt P ent-
lang des Kreises kontinuierlich nach Q
verschoben wird.

schen iiberlagerten komplexen Variablen. p(&) und p(v)
sind jeweils die Verteilungsfunktionen von & und v. Der

gekennzeichnete Bereich stellt die +30, — Verteilung des

Phasenwinkels ¢, dar. Das Rechteck zeigt den Verteilungs-
bereich der komplexen Variablen 4.

Wie im letzten Abschnitt gezeigt, tritt ein groer Frequenzfehler beim PDV auf, wenn eine zu
schitzende Frequenz auf der Mitte zweier Frequenz-Stiitzstellen der DFT der Unterfolgen,
entsprechend |6 |= 0,5 liegt Dies ldsst sich auf die oben genannte Unstetigkeit bei der Be-
rechnung von Phasenwinkeln komplexer GroBen, die Einfliisse stochastischer Stérungen auf
die Koeffizienten der DFT der Unterfolgen in Gl. (3.6.22) und die Wrap-Operation in Gl.
(3.6.17) zurtickfiihren.

Die DFT von &[n] und &,([n] in Gl. (3.6.22) ist die lineare Uberlagerung der DFT des Einzel-

frequenz-Signals e[n] in Gl. (3.6.2) und des Rauschsignals. Der Realteil und Imaginirteil der
Koeffizienten der DFT/FFT des Rauschsignals sind gauBlverteilt und mittelwertfrei, wenn der
Realteil und Imaginirteil des Rauschsignals gauBverteilt und mittelwertfrei sind (siche Ab-

schnitt 4.4). El[m] und Ez[m] in Gl. (3.6.23) sind daher komplexe zufillige GroBen der
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GauBverteilung (| El [£]| und |E2[k] | erreichen ihr Maximum bei k = m). Der Mittelwert von
El[m] und Ez[m] lasst sich jeweils ausdriicken:
I, = w{E[m]} = 4, -W(-0)- "7 (3.6.29)
I1, = u{fy[m]} = A, -W(2&-0). 07 7m0 (3.6.30)
Zur Untersuchung des Schitzwertes von 6 in G1.(3.7.23) im Fall |#|= 0,5 ist folgende Fal-

lunterscheidung sinnvoll:

l. ¢,=0; 8=0,5. In diesem Fall sollen AEI[m] und Zl?z[m] jeweils m und 27 sein.
Wegen der individuellen Berechnungen von ZE[m] und ZE,[m] nach Gl. (3.6.26)
erhilt man ZE [m]=n und ZE,[m]=0. Somit ergibt sich nach Gl. (3.6.23) 6 =—-0,5.
Unter der Beriicksichtigung der GauBBschen Verteilung von El[m] und Ez[m] konnen sie
sich in bestimmten Bereichen zufillig verteilen. Bild 3.19a veranschaulicht die 3o -
Verteilungsbereiche von El[m] und Ez[m]. Liegen El[m] und Ez[m] jeweils z. B. auf
den Stellen P, und Q, kann sich 0~ +0,5 ergeben.

m

m
o e Q3
Verteihingsbereich Verteﬁungsbereich Vcrtcilungsbcrci ch k
von ZE[m] von LE;’E{(; | von ZE,[m] i 0,
N o .
Verteilungsbereich |
; von ZE,[m]
\ [ 5
P * Verteilungsbereich
P,y ' von Eyfml
Verteilungsbereich Verteilungsbereich ol Verteilungsbereich 7
von Ez[m] von E{m] ol von £ [m]
PI
(a) (b)

Bild 3.19 Veranschaulichung der +30 -Verteilung von El (m) und Ez (m)

2. @,#0; 6~0,5. Bild 3.19b stellt die Verteilung von E[m] und E,[m] in diesem Fall
dar. Wenn sie jeweils auf den Stellen P, und Q, liegen, kann man mit einfacher Berech-
nung 6 ~+0,5 erhalten. Nehmen El[m] und Ez[m] jeweils die Werte der Punkte P; und
0z an, ergibt sich AD®=ZLE,[m]-ZE[m]>n. Wegen der Wrap-Operation in Gl
(3.6.17) erhdlt man dagegen 0~-0,5.

Fiir & ~—0,5 konnen sich dhnliche Ergebnisse ergeben. Aus GI. (3.6.24) ist ersichtlich, dass

Fehler bei der Schitzung des Phasenwinkels wegen des falschen Vorzeichens von 6 auftreten

konnen. Dagegen wird die geschitzte Amplitude ;10 durch das Vorzeichen von & nicht be-

einflusst, da VI_/(ZT" @) eine gerade Funktion ist.
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Aus den Simulationen und den obigen Ausfiihrungen kann davon ausgegangen werden, dass
im Bereich von |8 |~ 0,5 das Vorzeichen der mit PDV geschitzten GroBe  mit hoher Wahr-

scheinlichkeit falsch ist, sodass grolere Frequenzfehler bei der Schédtzung entstehen. Die ge-
schitzte Frequenz mit groem Fehler wird in der Signalverarbeitung als Ausrei3er bezeichnet.
Die absoluten Frequenzfehler betragen einen Abstand zwischen zwei Frequenzpunkten der
DFT der Unterfolgen in Gl. (3.6.22). Aufgrund seiner groflen Frequenzfehler ist das PDV in

der Praxis kaum nutzbar.

3.7 Ermittlung der Frequenzen und Amplituden von verrauschten peri-

odischen Signalen durch die Spektralschitzung

Verrauschte periodische Signale lassen sich als zeitliche stochastische Prozesse betrachten
[31]. Durch die Spektralanalyse der Prozesse kann man theoretisch die Grofen dieser Signale

bestimmen.

Bei stochastischen Prozessen stellen die Werte x[n] Probenwerte oder Repridsentanten von

Zufallsvariablen dar. Die Menge {x[n]} ist dann eine Musterfunktion eines Zufallsprozesses.
Zur Beschreibung der Eigenschaften von Zufallsvariablen dienen statistische Kenngrof3en,
wie z.B. der Mittelwert und die Varianz. Diese statistischen Kenngroen kdnnen mit Hilfe der
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion dieser Zufallsvariablen gewonnen werden, indem man mit
deren Hilfe Erwartungswerte berechnet. Fiir stochastische Prozesse lassen sich ebenfalls
KenngroBen angeben. Dazu gehort die Autokorrelationsfunktion, die mit der Definition

O [k]=6{x[n] x[n+k]} (3.7.1)
als Erwartungswert gegeben ist [31]. In der Praxis ist es schwierig, das Mittel iiber alle Mu-
sterfunktionen, das sogenannte Scharmittel zu bilden, da in der Regel nicht alle Musterfunk-
tionen bekannt sind. Bei stationdren Prozessen geht man deshalb von der Hypothese der Er-
godizitit aus, dass jede beliebige messbare Musterfunktion dieselben statistischen Eigen-
schaften wie alle iibrigen besitzt [2]. Dann kann man das Scharmittel durch das Zeitmittel
ersetzen und erhélt fiir die Autokorrelationsfunktion des Prozesses

%fx[n]-x[n+k] (3.7.2)

O _[k]= ]1V1_r)1;10
Mit Hilfe der zeitdiskreten Fourier-Transformation ldsst sich die Autokorrelationsfunktion in
den Frequenzbereich transformieren. Damit ist das Autoleistungsdichtespektrum (ALDS) de-

finiert [31]:

Sa (@)= @ [k]-¢ ™ (3.7.3)
k=—00
O_[k]= i [ 8,.(e™)-e™da. (3.7.4)
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3 Untersuchte Verfahren zur Bestimmung der Grofen von verrauschten periodischen Signalen

Die Aussage, dass die Leistungsdichte und die Autokorrelationsfunktion liber die Fourier-
Transformation miteinander zusammenhéngen, bezeichnet man als Wiener-Khintchine Theo-
rem [48]. Durch die Definition der Leistungsdichte ergibt sich die Mdglichkeit, die Gesamt-
leistung eines Prozesses entweder im Zeitbereich {iber die Autokorrelationsfunktion

®[0] = {x[n]’} (3.7.5)

oder im Spektralbereich mit der Beziehung
[0 = [ 5,.(c*) d2 =& {Rn]} (3.7.6)
2m <

zu berechnen, was als das Parsevalsche Theorem bezeichnet wird. Dies bedeutet ebenfalls,
dass die Flache unter der Leistungsdichte-Kurve eines stochastischen Signals proportional zu

der durchschnittlichen Leistung des Signals ist.

Fiir ergodische Signale ldsst sich nach [48] die gleichwertige Definition des Autoleistungs-

dichtespektrums ausdriicken als:
, 1 .
N _1: ~) - 2N 2
S (e )—}llggoé{N | X(e™)] }, (3.7.7)
wobei X(e") die DTFT einer Musterfunktion x[n] der Linge N ist:

X () = fx[n] L (3.7.8)

n=0
3.7.1 Traditionelle Spektralschitzung

Das Leistungsdichtespektrum eines stochastischen Prozesses ist durch die Wiener-
Khintcheine Beziehung Gl. (3.7.3) und (3.7.4) definiert. Die Spektralschitzung wird somit
eng im Zusammenhang mit der Schitzung der Autokorrelationsfunktion stehen. Die Autokor-
relationsfunktion und das Leistungsdichtespektrum beziehen sich definitionsmaf auf den sto-
chastischen Prozess. Mefitechnisch zugénglich ist stets nur eine individuell beobachtete Mu-
sterfunktion x[#n], auf die sich die Spektralschitzung abzustiitzen hat. Dabei ist der Erwar-
tungswert in der urspriinglichen Definition der Autokorrelationsfunktion (GIl. (3.7.1)) durch
einen zeitlichen Mittelwert (Gl. (3.7.2)) zu ersetzen, es ist also das Ergodentheorem zugrunde
zu legen. Die Berechnung des zeitlichen Mittelwerts fu3t notwendigerweise auf einer endli-

chen Datenmenge, also auf einem zeitlich begrenzten Ausschnitt aus dem Prozess.

Als Grundlage fiir die Schiatzung des Leistungsdichtespektrums geht man von der gleichwer-
tigen Definition des Autoleistungsdichtespektrums (GI. (3.7.7)) aus und erhilt das sogenannte

Periodogramm aus einer Musterfunktion x[n] der Lange N:

S () = | X(@) (3.7.9)
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Da die obige Gleichung die Form einer Fourier-Transformation iiber ein begrenztes Intervall

hat, kann die DFT/FFT zur Berechnung der Spektralschédtzung direkt heranzogen werden.

Es wurde gezeigt [31], dass das Periodogramm fiir endliche Lénge der benutzte Musterfunkti-
on eine nicht erwartungstreue, aber asymptotisch erwartungstreue Schétzung des Leistungs-
dichtespektrums ist. Die Schitzung ist nicht konsistent, d. h., die Varianz des Periodogramms
verschwindet fiir beliebig grofle Lange der Musterfunktion nicht. Dies ist zu erwarten, da in
Gl. (3.7.9) die gemaB Definition (Gl. (3.7.7)) verlangte Erwartungsoperation fehlt.

Zur Verringerung der Varianz des geschédtzten Leistungsdichtespektrums wird iiblicherweise
eine Mittelung von Periodogrammen durchgefiihrt, die aus verschiedenen Datenblocken ge-
wonnen werden, was als Bartlett-Verfahren bezeichnet wird. Dabei wird die zur Schétzung
verfligbare Musterfunktion x[#] der Gesamtlédnge N in K einander nicht iiberlappende Teilfol-

gen von jeweils L Abtastwerten zerlegt. Daraus ergibt sich [48]:
L-1

_]Q 1 < jQn ’
xx( - szi[n].ej
K =1 |n=0

Durch die Zerlegung der Musterfunktion in K unkorrelierte Teilfolgen reduziert sich die Vari-

(3.7.10)

anz der Schiatzung um den Faktor K und die Schétzung lésst sich in ein konsistentes Schit-
zungsverfahren iiberfithren. Durch die kiirzer werdenden Datenbldcke ist hiermit allerdings

eine schlechtere Frequenzauflosung verbunden.

Zur Verbesserung der Erwartungstreue werden beim Welch-Verfahren die Datenblocke mit
Fensterfolgen bewertet, damit der Leckeffekt der Rechteck-Fensterfunktion vermindert wird.
Dabei wird, ebenso wie beim Bartlett-Verfahren, die Musterfunktion in K Teilfolgen von je L
Abtastwerten zerlegt. Hier wird erlaubt, dal3 die Teilfolgen teilweise iiberlappen konnen. Die
Schitzung des Leistungsdichtespektrums lésst sich ausdriicken durch:

W (,iQ 1 1< jQk 12

SN = 2| Dbl - (3.7.11)
wobei w[k] eine Fensterfunktion ist. Es wurde gezeigt [48], dass die Schitzung des Lei-

stungsdichtespektrums nach Gl (3.7.11) asymptotisch erwartungstreu ist, wenn fiir die Nor-

mierungskonstante
1 L-1
A==> w[k] (3.7.12)
Li=

gesetzt wird. Fiir die Varianz seines Verfahrens gab Welch [79] eine Abschitzungsformel an,

die unter der Voraussetzung unabhingiger Periodogramme gilt:
Var{SW(eJQ)}~ S2 (). (3.7.13)

Mit steigender Anzahl von Mittelungsschritten geht die Varianz gegen null, womit sich das
Welch-Verfahren als konsistentes Schitzungsverfahren erweist. Stehen die abgetasteten

Werte eines stationdren Signals in ausreichend langer Messzeit zur Verfiigung, konnen das
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Bartlett- und Welch-Verfahren demnach eine stabile Spektralschitzung fiir stochastische Si-

gnale liefern.

Wenn in einem stochastischen Signal periodische Anteile enthalten sind, dann stellen die
Amplituden der Frequenzen der periodischen Anteile eine gute Indikation der relativen Lei-
stungen, auch bei hoheren Stérungen, dar. Die Peaks sind linear proportional zu den Leistun-
gen der periodischen Anteile, d. h., das Amplitudenverhiltnis der periodischen Anteile wird

im geschitzten Spektrum beibehalten. Darauf wird in Abschnitt 3.7.3 zuriickgekommen.

Alle traditionellen Verfahren der Spektralschitzung basieren auf der Annahme, dass die in der
Messung erfasste Musterfunktion auflerhalb des Beobachtungsintervalls verschwindet. Impli-
zit wird stets eine Fensterung im Zeitbereich vorgenommen, was gleichbedeutend mit dem
Ansatz einer Autokorrelationsfunktion endlicher Lange ist. Der geschitzte Ausschnitt aus der
Autokorrelationsfunktion bildet die Grundlage der Spektralanalyse. Dies fiihrt dazu, dass die
spektrale Auflésung begrenzt ist. Die Auflosung im Frequenzbereich ist proportional zu fs /N
fiir das Periodogramm sowie zu f /L fiir das Bartlett- und Welch-Verfahren. Hier ist N die
Linge der Musterfunktion und L ist die Lange der Teilfolge. Hinzu kommt die Frage nach der
Wirksamkeit der Schitzung, also nach der Varianz. Zur zufriedenstellenden Berechnung des
Leistungsdichtespektrums miissen im Allgemeinen sehr groe Datenmengen herangezogen
werden. In der Praxis treten jedoch Probleme dann auf, wenn mit einer ungeniigenden Da-
tenmenge gearbeitet werden muss. In diesem Fall wére eine zuverldssige Spektralschitzung
wiinschenswert, die auf einem moglichst kurzen Zeitintervall basiert. Parametrische Spektral-

schétzverfahren bieten solche Moglichkeiten.

3.7.2 Spektralschitzung durch Anwendung des autoregressiven Modells

Eine vollstindig andere Betrachtungsweise liegt den modellgestiitzten Spektralschétzungsver-
fahren zugrunde.
Das Verhiltnis zwischen dem Eingangs- und
Ausgangssignal des in Bild 3.20 dargestellten

uln] x[n]

h[n] diskreten Systems lésst sich ausdriicken durch:

x[n]+ZP:ak-x[n—k]zibr-u[n—r] (3.7.14)

Bild 3.20 Ein diskretes lineares System . . R .
Y Daraus ergibt sich die Ubertragungsfunktion:

ibrz_r
H(z)=2% (2) _ = (3.7.15)

U) 1+ Z az"

k=1

Fiir H (z) ist ein stabiles kausales System anzusetzen. Wenn fiir u(n) ein weilles, mittelwert-

freies Rauschsignal angenommen wird, gilt [48]
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S (&) =0 |H(E™) [, (3.7.16)
wobei o die Varianz des Eingangssignals ist. Dieser Ausdruck wird als SchitzgroBe fiir das

Leistungsdichtespektrum des stochastischen Signals benutzt. Sind die in der Ubertragungs-
funktion H (z) enthaltenen Parameter a; (k=1, 2, ..., P)und b, (r =0, 1, 2, ..., M) bekannt,

lasst sich S (e"") daraus berechnen. Dabei unterscheidet man zwischen drei verschiedenen

Formen von Modellen [31]:

1 1
1. Autoregressives Modell (AR-Modell): H(z) = = - (3.7.17)
ZEIE
a.z
k=1
M
2. Moving-average Modell (MA-Modell): H(z) = B(z) = Zbrz” (3.7.18)
r=0
3. Autoregressives moving-average Modell (ARMA-Modell):
M
bo _ 207
H(z)= = (3.7.19)

= P
Az) 1+Zakz’k
k=1

Zur Spektralschitzung wird das AR-Modell in den meisten Féllen verwendet. Erstens ist zur
Bestimmung der Koeffizienten eines AR-Modells ein lineares Gleichungssystem zu 16sen,
wihrend fiir das MA- und ARMA-Modell die Losung nichtlinearer Gleichungssysteme erfor-
derlich ist. Zweitens stiitzt sich das AR-Modell auf ein all-pole-System ab und deswegen exi-
stieren fiir das durch das AR-Modell berechnete Leistungsdichtespektrum im Gegensatz zu
den traditionellen Schétzungsverfahren keine Beschrinkungen beziiglich des Auflosungsver-
mogens im Frequenzbereich [48]. AR-Modelle eignen sich besonderes dazu, scharfe Spek-
trallinien periodischer Signale durch Polstellen des Nennerpolynoms zu approximieren. Sie
sind demnach gut zur Schitzung von Spektren mit ausgeprigten diskreten Spektrallinien ge-
eignet.

Es wurde gezeigt [48], dass Gl. (3.7.16) eine dquivalente Darstellung hat:

A ()= - o’ = f D_[k]-e ™, (3.7.20)
1+) a,e o
p=1
wobei gilt:
D, [£] |kl<P
O [k]=1 & (3.7.21)

~>a, - ® [k-p] |k}>P

p=1
Bei traditionellen Spektralschdtzungsverfahren gilt fiir die Schitzwerte des Leistungsdichte-

spektrums, wenn man P Autokorrelationswerte dafiir benutzt:
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Sy ()= ZP: O [k]-e 7%, (3.7.22)
k=—P

wobei implizit @ _[k]=0 fiir | £ | > P vorgenommen wird. Hingegen werden beim AR-

Verfahren die Autokorrelationswerte auflerhalb des Intervalls (—P, P) nach Gl. (3.7.21) extra-
poliert. Als Beispiel fiir einen extrem schmalbandigen Prozess wird die von weilem Rau-
schen {iiberlagerte Sinusschwingung betrachtet (Bild 3.21a). Die Lange der zugehorigen Au-
tokorrelationsfunktion ist unbegrenzt. Bild 3.21b und Bild 3.21¢ verdeutlichen den Unter-
schied zwischen traditioneller und autoregressiver Spektralschitzung. Im ersten Falle wird die
Autokorrelationsfunktion auf ein endliches Zeitintervall begrenzt; als Folge hiervon ergibt
sich die bekannte Verbreiterung im Frequenzbereich. Hingegen wird bei Verwendung eines
autoregressiven Modells die Autokorrelationsfunktion zwar zu grofleren Werten £ hin ge-
dampft, ist aber zeitlich unbegrenzt. Im Frequenzbereich ergibt sich eine bessere Approxima-

tion des wahren Spektrums.

In den bisherigen Betrachtungen wird die Kenntnis der korrekten Autokorrelationswerte des
stochastischen Prozesses vorausgesetzt. In einer realen Messsituation liegt jedoch eine zeitlich
begrenzte Musterfunktion x[k] vor, auf deren Grundlage die Parameter des AR-Modells a;
(k=1,2,..,P)und o geschitzt werden. Dazu wurden einige Verfahren, z. B. Yule-Walker-
Verfahren, Kovarianzmethode und Burg-Algorithmus, entwickelt [48], die in mehreren Ana-

lyseprogrammen, z. B. im Programm Matlab zur Verfiigung stehen.

Anhand der geschitzten Parameter des AR-Modells a, (k=1, 2, ..., P) und & lésst sich das
Leistungsdichtespektrum des stochastischen Signals nach Gl. (3.7.16) berechnen:

)
A . O-

SAR (i) = | (3.7.23)
&ke_kQ

M~

1+

k=1
Der Nenner des Ausdrucks hat eine dhnliche Struktur wie die DTFT mit (P+1) Termen, und
kann mit der FFT berechnet werden.

Bei der Anwendung von AR-Modellen zur Spektralschitzung ist folgendes zu beachten:
e Der Rechenaufwand ist hoch. Die Anzahl der Multiplikationen ist proportional zu

N?, wobei N die Linge der Datenmenge ist [48].

e Das AR-Modell besitzt einen frei vom Anwender wéhlbaren Parameter - die Modellord-
nung P. Es ist normalerweise in der Praxis notwendig, einige Modellordnungen zu postu-
lieren, da die beste Wahl der Modellordnung P im Allgemeinen a priori nicht bekannt ist.
Unterschétzt man die Modellordnung, verschlechtern sich die Schitzergebnisse schlagar-
tig [31]. Bei Uberschitzung der Modellordnung entstehen ebenfalls Fehler, wie z. B. fal-
sche Peaks, Schitzfehler der Frequenzen. Einige Kriterien fiir die Wahl der Modellord-

nung wurden vorgeschlagen, wie z. B. FPE (final prediction error) und AIC (Akaike in-
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formation criterion). Sie sind fiir im Rechner simulierte AR-Signale geeignet [48]. Aller-
dings ist ihre Anwendbarkeit fiir praktische Messsignale davon abhingig, wie gut das un-
tersuchte Signal durch das angesetzte AR-Modell beschreibbar ist. Es wurde empfohlen,
dass fiir praktische Messsignale die Modellordnung zwischen 1/3 bis 1/2 der Liange der
Datenmenge auszuwéhlen ist [48].

Die Frequenzauflosung des vom AR-Modell berechneten Spektrums ist vom SNR abhédn-
gig. Bei niedrigem SNR verschlechtert sich die Frequenzauflosung [48].

Die Genauigkeit der berechneten Frequenzen ist durch die Crammer-Rao (CR)-Schranke
begrenzt [32].

@ @, [k]
1 S, (ejQ )
k
Q
® @, [k]
| S (e?)
k
Q
(c)
D[]
SAR (ejQ )
wﬁ
k
Q

Bild 3.21 Prinzipielle Unterschiede zwischen traditionellen und AR-Schitzverfahren:
(a) wahre Autokorrelationsfunktion, wahres Leistungsdichtespektrum

(b) traditionelles Schétzverfahren
(c) Schitzverfahren aufgrund eines AR-Modells
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3.7.3 Amplituden der durch Rauschen gestorten periodischen Signale bei Spektral-

schitzungen

In der Literatur wird die parametrische Spektralschitzung intensiv erforscht. Dabei steht meist
die Schitzung der Frequenzen im Vordergrund [32]. Fiir die Schitzung der Amplituden der
im Rauschen versteckten periodischen Signale ist das Amplitudenverhéltnis des geschétzten

Spektrums zu untersuchen, welches in der Literatur kaum behandelt wird.

Bei den traditionellen und den modellgestiitzten Spektralschitzungsverfahren erhélt man nicht
direkt das Amplitudenspektrum, sondern das geschiitzte Leistungsdichtespektrum S ().

Theoretisch kann man die zu einer Signalkomponente gehorige Leistung bestimmen, indem
man die Flache unter der Leistungsdichte-Kurve integriert (G1.(3.7.6)). Somit lassen sich die
Amplituden der im Rauschen versteckten periodischen Signale berechnen, da die Amplitude
eines periodischen Signals mit dessen Leistung in engem Zusammenhang steht. Allerdings ist
der Rechenaufwand sehr hoch [48]. Als eine Alternative dazu kann man die Peaks im Lei-
stungsdichtespektrum als Anzeigen der Leistungen bzw. der Amplituden periodischer Anteile
benutzen. Im mit traditionellen Verfahren geschitzten Leistungsdichtespektrum sind die Pe-
aks zuverldssige Anzeigen der Leistungen bzw. der Amplituden von periodischen Anteilen,
da die Spitzenwerte linear proportional zu den Leistungen der periodischen Anteile sind. Da-
gegen wird das Amplitudenverhéltnis der periodischen Anteile im mit dem AR-Modell ge-

schitzten Spektrum héiufig veridndert.

Um dies zu demonstrieren, wird im folgenden Beispiel ein Testsignal verwendet, das sich aus
zwei exponentiellen Signalen und einem additiv superponierten Rauschsignal, das als weil3
und gaullverteilt angenommen wird, zusammensetzt:

x[n]= 4, - 4 4, -7 pun], -o<n<+o. (3.7.24)
Das wahre Leistungsdichtespektrum von x[#] ldsst sich ausdriicken als [31]

S (&) =2n[4] - 5(Q-Q)+ 47 - 5(Q-Q,)]+07, (3.7.25)
wobei Q, =2nf,-AT, Q, =2nf,-AT,und o’ die Varianz des Rauschsignals ist. Hierbei ist

zuerst das Leistungsdichtespektrum mit einem traditionellen Verfahren zu schitzen, das auf

einem zeitlich begrenzten Ausschnitt aus dem Testsignal fufit.

Das Bartlett-Verfahren wird hierfiir in Betrachtung gezogen. Es wurde gezeigt, dass der Er-
wartungswert des mit dem Bartlett-Verfahren geschétzten Leistungsdichtespektrums einem
Faltungsprodukt des wahren Leistungsdichtespektrums mit der Spektralfunktion der Dreieck-
Fensterfunktion entspricht [31]:

1 Tl{sin(b@&)

ST (e®)=E{ST (e!%)} = —
w(€) S (e) <L sin(®/2)

2
} S (€97?)) de
2n -
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2 : _ : 2 i (Q - ’
:A_l.{smL © QIW} +ﬁ.[S‘nL (€2 Qz)/z} +o?, (3.7.26)

L sin(QQ-Q,)/2 L sin(QQ-Q,)/2
wobei L die Linge der Fensterfunktion ist. Man kann die Leistungen der beiden exponentiel-
len Signale einzeln ndherungsweise berechnen, unter der Bedingung, dass das SNR ausrei-
chend grof3 ist und die zwei Frequenzen ausreichend von einander entfernt sind, sodass sich
der Einfluss' des Rauschsignals auf die beiden exponentiellen Signale im Frequenzbereich
und die spektrale Interferenz zwischen den exponentiellen Signalen vernachlidssigen ldsst.
Wenn man die Gl. (3.7.26) in die Gl. (3.7.6) einsetzt und die Integralformel benutzt:

j[smL g/Z} de=1, (3.7.27)
/2

ergibt sich daraus, dass die Peaks im mit dem Bartlett-Verfahren geschétzten Leistungsdichte-
spektrum linear proportional zu den Leistungen bzw. den Quadraten der Amplituden der peri-
odischen Anteile sind. Somit ist es gerechtfertigt zu sagen, dass die Hohen der Peaks im Lei-
stungsdichtespektrum Anzeigen fiir die Leistungen bzw. die Amplituden der im Rauschen
versteckten periodischen Anteile sind, wie in Bild 3.22 gezeigt. Ahnliche Ergebnisse kann
man bei anderen traditionellen Verfahren erhalten. Daher kann man mit traditionellen Spek-
tralschiatzungsverfahren sowohl die Frequenzen und auch die Amplituden der im Rauschen
versteckten periodischen Signale schitzen. Fiir eine Schitzung mit hoher Frequenzauflosung
und geringer Varianz wird allerdings vorausgesetzt, dass eine ausreichend lange Messzeit zur
Verfligung steht. Mit gentligender Mittelung und ausreichend langen Datenblocken sind sehr
zuverldssige Aussagen liber die Spektraleigenschaften der im Rauschen versteckten periodi-

schen Signale , d. h. Frequenzen und Amplituden, moglich.

Das AR-Modell stiitzt sich auf ein all-pole-System ab (siehe GI. (3.7.17)). Die Frequenzauflo-
sung des damit geschitzten Leistungsdichtespektrums ist von den Abstinden zwischen den
Polen in GI. (3.7.17) und dem Einheitskreis abhingig (Bild 3.23). Jeder in der Nidhe des Ein-
heitskreises liegende Pol fiihrt im Leistungsdichtespektrum zu einer Spektralspitze [31]. Zahl-
reiche Untersuchungen des Spektralschiatzungsverfahrens mit dem AR-Modell zeigten, dass
man unter Zugrundelegung eines kurzen Abschnitts der im Rauschen versteckten periodi-
schen Signale sehr zuverldssige Aussagen iiber die Frequenzen erhalten kann [32]. In diesem
Punkt sind parametrische Spektralschitzungsverfahren den traditionellen Methoden iiberle-

gen.

Das Auftreten einer Spektralspitze im vom AR-Modell geschétzten Spektrum eines Signals
weist in den meisten Féllen auf eine periodische Komponente im Signal hin. Die Frequenz,
wo dieser Peak liegt, ist dabei die Frequenz der Komponente. Obwohl das Parsevalsche Theo-
rem (GI. (3.7.6)) dabei giiltig ist, steht allerdings die Amplitude der Spektralspitze mit der

"' Der Einfluss lisst sich durch die Crammer-Rao (CR)-Schranke bestimmen, welche die theoretisch erreichbare
Varianz eines Schétzers darstellt.
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Leistung bzw. die Amplitude der periodischen Komponente meist nicht eng im Zusammen-

hang. Eine analytische Losung fiir diesen Zusammenhang ist schwer zu gewinnen [48].

bs. @) (a)
A |~ A
47 - \
o .
Q
Aot o
S (e™) (b)
A [
A7 |-
o’ -
Q

Bild 3.22 Spektralschitzung mit dem Bartlett-Verfahren. (a) Wahres Spektrum; (b) Geschétztes Spektrum
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Bild 3.23 Pol der Ubertragungsfunktion eines AR-Modells und die Spektralspitze

Bei der Anwendung der AR-modellgestiitzten Spektralschdtzung ist festzustellen, dass sich
das Amplitudenverhiltnis der im Rauschen versteckten periodischen Anteile im Spektrum
oftmals dndert. Eine Ursache dafiir besteht darin, wie gut ein solches Signal durch das einge-
setzte Modell beschreibbar ist. Zahlreiche Untersuchungen zeigten [48], dass die Modellord-
nung P oftmals von weit groBerem Gewicht fiir die Genauigkeit der Spektralanalyse ist als der
Umfang der zugrunde gelegten Datenmenge. Generell wird man die besten Ergebnisse er-
warten, wenn das analysierte Signal in Wahrheit tatsdchlich autoregressiven Charakter hat.

Praktische Messsignale sind in aller Regel aufgrund anderer Mechanismen entstanden als aus

der rekursiven Filterung eines weillen Rauschprozesses. Auflerdem sind die Polstellen in
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Gl. (3.7.17) gegen das SNR sehr empfindlich [48], was dazu fiihrt, dass das SNR grofB3en Ein-
fluss auf die Genauigkeit der berechneten Amplituden hat.

Bild 3.24 zeigt die Ergebnisse einer Untersuchung, wobei das in Gl. (3.7.24) dargestellte
Testsignal benutzt wird. Wahrend fiir die Sinussignale die folgenden Parameter 4| = 4, = 1,
f1 =10 Hz und f; = 40 Hz angenommen werden, stellt das Rauschsignal sich als unterschiedli-
che Realisation eines weilen und GauBverteilten Prozesses mit demselben Signal-Rausch-
Verhiltnis dar:

SNR =10log,,[(4’ +4;)/c*]=10 dB (3.7.28)
Das Testsignal wird mit f; = 100 Hz abgetastet. Fiir die AR-modellgestiitzte Spektralschat-
zung werden 100 Abtastwerte benutzt, entsprechend einer Zeitlinge von einer Sekunde. Unter
der Beriicksichtigung des Kriteriums FPE und der Empfehlung in [48] wird die Modellord-
nung P = 25 fiir das AR-Modell ausgewihlt. In Bild 3.24a werden die mit diesem AR-Modell

berechneten normierten Leistungsdichtespektren veranschaulicht. Darin ist zu ersehen, dass
das Amplitudenverhiltnis 4,/ A4, in den Spektren so stark schwankt (Sollwert = 1), dass die

Hohen der Peaks in den Spektren als Anzeigen der Amplituden von im Rauschen versteckten
periodischen Anteilen kaum benutzbar sind. Bei den 1000 Simulationen ergeben sich die sta-

tistischen Kenngroflen in Tabelle 3.1.

Zum Vergleich werden die mit dem Welch-Verfahren geschétzten Spektren in Bild 3.24b
zusammen dargestellt. Fiir die Spektralschiatzungen werden 400 Abtastwerte angewendet. Die

statistischen Kenngréfen fiir die 1000 Simulationen finden sich in Tabelle 3.1.

p{A 1A} o{A | 4} max {4 / 4,} min {4 /A4,}
AR-Modell 1,2165 0,8762 6,956 0,1652
Welch-Verfahren 1,003 0,0562 1,120 0,8519

Tabelle 3.1 Statistische KenngroBen des Amplitudenverhiltnisses bei den mit dem AR-Modell und Welch-
Verfahren geschétzten Leistungsdichtespektren

Das aus einem kurzen Abschnitt eines Signals mit dem AR-Modell geschétzte Spektrum kann
gute Hinweise auf die Frequenzen der im Signal enthaltenen periodischen Komponenten ge-
ben [31]. Die Simulationen in diesem Beitrag zeigten, dass eine zuverldssige Aussage iiber
die Amplituden dieser periodischen Komponenten nicht moglich ist. Die traditionellen Spek-
tralschdtzungsverfahren, insbesondere das Bartlett- und Welch-Verfahren, lassen sehr zuver-
lassige Aussagen iiber die Frequenzen und Amplituden der im Rauschen versteckten periodi-
schen Signale zu. Die Voraussetzung dafiir ist, dass ausreichend lange Datenblocke bzw.
Messzeiten zur Verfligung stehen. Damit konnen der Leckeffekt der DFT/FFT und die Vari-

anz der geschitzten Gréfen verringert werden.
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Bild 3.24 Veranschaulichung des Amplitudenverhéltnisses unter gleichem SNR aber unterschiedlicher Realisa-

tion des additiv superponierten weillen gaulverteilten Rauschsignals

3.8 Zusammenfassende Bewertung

In diesem Kapitel wurden die géngigen Signalverarbeitungsverfahren vorgestellt und auf ihre
Eignung fiir die Bestimmung der GroBen von im Rauschen versteckten periodischen Signalen
hinsichtlich der Unterdriickung des von Zeitbegrenzungen verursachten Leckeffekts der

DFT/FFT untersucht.

Fiir die Frequenzauflosung der DFT/FFT ist nicht die Abtastfrequenz f;, sondern die Messzeit
N-AT maBgebend. Steht ausreichend lange Messzeit zur Verfiigung, liefert die DFT/FFT

mit geringem Rechenaufwand sehr zuverldssige Ergebnisse iiber die Spektraleigenschaften
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der im Rauschen versteckten periodischen Signale. Weiterhin konnen auch Signale, die meh-

rere spektrale Linien aufweisen, verarbeitet werden.

Bei kurzer Messzeit tritt der Leckeffekt bei Anwendungen der DFT/FFT haufig auf. Der
Leckeffekt der DFT/FFT kann prinzipiell nur unter den Bedingungen vermieden werden, dass
die Messzeit unbegrenzt lang ist, oder dass die Abtastung synchron mit den Frequenzen aller
in einem Signal enthaltenen Komponenten ist, was in der Praxis kaum durchfiihrbar oder nur

mit erheblich hohem Aufwand zu realisieren ist.

Zur Unterdriickung des Leckeffekts lassen sich Fensterfunktionen einsetzen. Die Hanning-
Fensterfunktion wird dank ihrer einfachen Implementierungsmoglichkeit und ihrer im Fre-
quenzbereich entstehenden Nebenzipfel geringerer Amplituden meist angewendet. Im Ver-
gleich mit der Rechteck-Fensterfunktion besitzt die Hanning-Fensterfunktion allerdings einen

breiteren Hauptzipfel, was ein niedriges Frequenz-Auflosungsvermdgen zur Folge hat.

Die Interpolation-Diskrete-Fourier-Transformation (IpDFT) konnen die vom Leckeffekt der
DFT/FFT verursachten Fehler korrigieren. Aber in der Ndhe der Frequenz-Stiitzstellen der
DFT/FFT sind Frequenzfehler erheblich groB.

Das auf der Phasen-Differenz basierende Verfahren (PDV) liefert bei kurzer Messzeit deutlich
bessere Schitzungen der Frequenz als die DFT/FFT und IpDFT. In manchen Intervallen im
Frequenzbereich sind die Frequenzfehler schlagartig, so dass dieses Verfahren ohne Korrektur

in der Praxis kaum nutzbar ist.

Der vom AR-Modell gestiitzten Spektralschitzung haftet der Leckeffekt prinzipiell nicht an
und kann unter Zugrundelegung eines kurzen Abschnitts der im Rauschen versteckten peri-
odischen Signale gute Hinweise auf die Frequenzen der periodischen Komponenten geben.
Allerdings ist eine zuverldssige Aussage iiber ihre Amplituden nicht moglich, wie in diesem
Beitrag ausgefiihrt wurde. Weiterhin sind der Rechenaufwand und die Wahl der Modellord-

nung in praktischen Anwendungen zu beriicksichtigen.

Die Chirp-z-Transformation (CZT) bzw. das Zeropadding-Verfahren kann einen erheblichen
Beitrag zur Unterdriickung des Kurz-Reichweite-Leckeffekts leisten. Unter dem Einsatz ge-
eigneter Fensterfunktionen ldsst sich der Lang-Reichweite-Leckeffekt wesentlich unterdriik-
ken. Vorteilhaft sind sie immer dann, wenn man beispielsweise die Lage lokaler Maxima des
Spektrums genauer bestimmen will. Im néchsten Kapitel werden die allgemeinen Bedingun-
gen fiir die Anwendung der CZT bzw. des Zeropadding-Verfahrens bei reellen Multifrequenz-
Signalen unter dem Einsatz der Fensterfunktionen behandelt. Weiterhin wird ausgehend von
der statistischen Analyse der DTFT eines vom statistischen Rauschen gestorten abgetasteten

Signals die Messabweichung der geschitzten Grofen untersucht.
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Kapitel 4

Bestimmung der Groflen verrauschter periodischer Signale mit
Hilfe der CZT und dem Zeropadding-Verfahren bei kurzer

Messzeit

4.1 Einleitung

Im technischen Bereich ist es hdufig erforderlich, mit hoherer Genauigkeit und Zuverléssig-
keit die Frequenzen, Amplituden und Phasen aller Komponenten eines verrauschten periodi-
schen Signals zu bestimmen. Die DFT kann mit der FFT die Frequenzen, Amplituden und
Phasen schnell und effizient berechnen. Ein wichtiger Vorteil der DFT/FFT ist, dass auch
Signale mit geringem Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (SNR) gut verarbeitet werden konnen.

Weiterhin konnen auch Signale, die mehrere spektrale Linien aufweisen, verarbeitet werden.

Im Bereich der digitalen Signalverarbeitung ist die Zeitbegrenzung eines Signals notwendig,
da der Speicherplatz in einem digitalen Systems endlich ist. Wird ein analoges Signal mit der
Abtastfrequenz f diskretisiert und dann mit der Fensterldnge N zeitlich begrenzt, werden die

z-Transformation und folglich die DTFT der daraus entstehenden diskreten Folge festgelegt.

Im Fall der synchronen Abtastung, indem die Zeitbegrenzung dem gemeinen ganzzahligen
Vielfachen der Perioden aller Frequenzkomponenten in einem Signal entspricht, ist eine
ideale Wiedergabe des Spektrums dieses Signals durch die DFT/FFT moglich.

Bei kurzer Messzeit ist die synchrone Abtastung mit allen Frequenzkomponenten schwer zu
realisieren. Deshalb tritt der Leckeffekt bei der Berechnung der DFT/FFT héufig auf. Seit
Jahren wird die Chirp-z-Transformation (CZT) oder das Zeropadding-Verfahren zur Unter-
driickung des Leckeffekts eingesetzt. Die beiden Verfahren stehen mit der Verbindung der
DTEFT eines diskreten Signals im Zusammenhang. Hierbei werden diese Verfahren durch die
Analyse der Spektralinterferenz der DTFT betrachtet. Es wird sich zeigen, dass auch eine be-
liebige Erhohung der Frequenzauflosung nicht prinzipiell alle Probleme 16st. Es werden die
Frequenzauflosung, der systematische und statistische Fehler und das Frequenz-
Auflosungsvermogen der CZT bzw. des Zeropadding-Verfahrens bei Multifrequenz-Signalen
behandelt.

4.2 Unterdriickung des Leckeffekts durch die CZT bzw. das Zeropad-

ding-Verfahren bei Einzelfrequenz-Signalen

Im Abschnitt 3.2.2 wurde fiir Einzelfrequenz-Signale der Kurz-Reichweite-Leckeffekt der
DFT/FFT behandelt. Die Zeitbegrenzung fiithrt dazu, dass die DTFT eines Einzelfrequenz-
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Signals die Form der sin(f)/ f~Funktion nimmt. Bei der nicht synchronen Abtastung wird die
DTFT dieses diskreten Signals nicht im Maximum der sin(f)/f~Funktion bei der Berechnung
der DFT abgetastet, sodass sich zwei Hauptlinien ergeben. Die Hauptspektrallinie leckt durch
alle Rasterpunkte hindurch (siehe Bild 3.1 (b) und (¢)). Da das Spektrum der mit Nullen ein-
gefiigten Folge ebenfalls die Abtastung der kontinuierlichen DTFT der originalen Folge mit
kleinerem Frequenzabstand im Frequenzbereich ist und die CZT die DTFT der originalen
Folge in einem Kreisbogen des Einheitskreises berechnet, ldsst sich der Kurz-Reichweite-
Leckeffekt der DFT/FFT mit dem Zeropadding-Verfahren oder der CZT unterdriicken.

Im Bild 4.1 wird die Unterdriickung des Kurz-Reichweite-Leckeffekts durch das Zeropad-
ding-Verfahren veranschaulicht. Dabei betrdgt die Anzahl der eingefligten Nullen jeweils N
(links) und 7N (rechts). Somit ergibt sich die Frequenzauflosung jeweils zu 0,5Af und
0,125Af . Der maximale Frequenzfehler betrigt jeweils 0,25Af und 0,0625Af . Mit der
Erhohung der Anzahl der angefiigten Nullen wird die DTFT des diskreten Signals durch das
Spektrum der mit Nullen eingefiigten Folge genauer angendhert, so dass man besser auf die
Lage des Maximums schlieBen kann. Damit ldsst sich der Leckeffekt bei einem Einzelfre-

quenz-Signal mit dem Zeropadding-Verfahren beliebig unterdriicken bzw. eliminieren.
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(a) Am=0 A, e DTFT @

Zeropadding
JE—— DTFT

crserior et Y Y D it e pp e 0 Tt 11 ARl Tiarin, can: .
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Bild 4.1 Veranschaulichung zur Unterdriickung des Kurz-Reichweite-Leckeffekts

4.3 Spektralinterferenz bei Multifrequenz-Signalen

Die CZT berechnet die DTFT einer diskreten Folge in einem Kreisbogen des Einheitskreises,
wie in Abschnitt 3.4.1 erwédhnt. Das Spektrum des Zeropadding-Verfahrens ist die Abtastung
der kontinuierlichen DTFT der originalen Folge mit beliebig kleinerem Frequenzabstand im
Frequenzbereich. Aus diesem Grunde wird hierbei zur Betrachtung der CZT bzw. des Zero-
padding-Verfahrens fiir verschiedene Multifrequenz-Signale aus der Analyse der Spektralin-
terferenz der kontinuierlichen DTFT ausgegangen. Wie in Abschnitt 3.2.3 erwéhnt, tritt die

Spektralinterferenz in der DTFT eines abgetasteten Multifrequenz-Signals wegen der Zeitbe-
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grenzung auf. Die DTFT dieses Multifrequenz-Signals besteht aus der komplexwertigen
Uberlagerung der jeweiligen DTFT von allen im Signal enthaltenen Frequenzkomponenten.
Eine analytische Losung fiir die Uberlagerung bei mehreren Frequenzen ist schwer darzustel-
len. Aber ohne Verlust der Allgemeinheit kann man zur Betrachtung der Uberlagerung aus

einem Signal mit zwei Frequenzkomponenten ausgehen:

x(t) = x,(£) +x, (1) = 4 - ™ + 4, - (—o0 <1< +o0) (4.3.1)
Wird das Signal mit der Abtastfrequenz f; abgetastet und zeitlich begrenzt, ergibt sich die
zeitlich begrenzte Folge:
in

x[n]=x,[n]+x,[n]=4 ¢ +A2-ej92", 0<n<N-I. (4.3.2)
wobei Q, =2nf,/ f. und Q, =2nf,/ f,. Die zu x[n] gehorige DTFT lautet:

i _jlie-on) Slnm jov-a-02) sinM
X =4 -¢ QQ +4,-¢e”’ T (4.3.3)
sin L sin 2
=X, (Q)+X,(Q), (4.3.4)
_jovie-on s1nM
wobel X, (Q)=4 e e (4.3.5)
sin ——-
N-1)(Q-Q) M
XZ(Q)=A2 c JL Sln . Q (436)
sin 2

Zur Veranschaulichung werden f; = 32 Hz und N = 32 festgelegt. Somit ergibt sich die Fre-
quenzauflosung der DFT/FFT zu Af =1 Hz.

4.3.1 Spektralinterferenz unter dem Einsatz der Fensterfunktionen

Die Spektralinterferenz ist stark vom Abstand zwischen zwei benachbarten Frequenzen ab-
héngig. Bild 4.2 oben zeigt die DFT/FFT und die DTFT des in Gl. (4.3.2) dargestellten Si-
gnals bei f; = 6,0 Hz, / = 6,5 Hz, A} = 1 und 4, = 1. Der Abstand zwischen den beiden Fre-
quenzen betrdgt 0,5 Hz und ist kleiner als die Frequenzauflosung der DFT/FFT. In den
DFT/FFT-Ergebnissen betragen die Amplituden bei den Frequenz 6 Hz und 7 Hz jeweils
1,2327 und 0,6470. Die DTFT von x[n] + x,[n] ist eine komplexwertige Uberlagerung der
jeweiligen DTFT von x;[n] und x;[#n]. Im Vergleich zur urspriinglichen DTFT von x,[#] oder
xy[n] ist die DTFT von x;[n] + x,[n] stark verzerrt. Dabei tiberlagern sich die Hauptzipfel der
beiden sin (f)/f~Funktionen der DTFT von x;[n] und x;[#z]. In diesem Fall kann man weder mit
dem Zeropadding-Verfahren noch mit dem CZT-Verfahren die dicht benachbarten Frequen-
zen richtig separieren und ihre Frequenzen, Amplituden und Phasen bestimmen, d. h. eine

beliebige Erhhung der Frequenzauflosung kann nicht prinzipiell alle Probleme 16sen.

Mit der Zunahme des Abstands zwischen den beiden Frequenzen nimmt die Spektralinterfe-
renz zwischen den Hauptzipfeln in der DTFT ab und in der Ndhe der zwei Frequenzen entste-
hen zwei lokale Maxima, aber wegen der Uberlagerung zwischen Hauptzipfeln und Neben-

zipfeln treten Fehler in den Amplituden der lokalen Maxima auf (Bild 4.2 unten). Diese prin-
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zipiellen Fehler sind zwar vorhersagbar aber nicht leicht zu korrigieren, da sie von dem Ab-
stand zwischen den Frequenzen, dem Amplitudenverhdltnis A,/4,, und der relativen Phase

zwischen den Signalkomponenten abhingig sind.
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Bild 4.2 Spektralinterferenz bei zwei dicht benachbarten Frequenzen. Der Frequenzabstand (f; — f;) — Oben:
0,5Af ; unter: 1,5Af .

Bei der Berechnung der DFT/FFT in diesen Beispielen wurde eine Fensterung mit der Recht-
eck-Fensterfunktion implizit vorgenommen. Im Frequenzbereich besitzt die Rechteck-
Fensterfunktion einen Hauptzipfel und einige Nebenzipfel. Die Bereite des Hauptzipfels be-
trdgt 2-Af =2- fs/ N . Der erste Nebenzipfel hat eine Abddmpfung 12 dB, die Abddmpfung

anderer Nebenzipfel erreicht 30 dB nur nach 10Af (siehe Bild 3.5). Dies fiihrt dazu, dass
sich die Spektralinterferenz in der DTFT innerhalb des Frequenzabstandes kleiner als 10Af
noch deutlich zeigt.

Im Vergleich mit der Rechteck-Fensterfunktion weisen die Hanning-, Dreieck-Fenster-
funktion und alle anderen anwendbaren Fensterfunktionen im Frequenzbereich Nebenzipfel
mit geringeren Amplituden auf (siehe Bild 3.5). Sie haben jedoch breitere Hauptzipfel als die
Rechteck-Fensterfunktion, d. h., jede MaBBnahme zur Abschwichung der Nebenzipfel bringt
eine Verbreiterung des Hauptzipfels mit sich. Prinzipiell gilt, dass eine fiir alle Anwendungs-

fille ideale Fensterfunktion nicht existiert. In den meisten Féllen wird die Hanning-
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Fensterfunktion dank ihrer giinstigeren Eigenschaften im Frequenzbereich und ihrer einfachen
Implementierungsmdoglichkeit eingesetzt. Die Hanning-Fensterfunktion besitzt im Frequenz-
bereich einen Hauptzipfel 4-Af =4- f./ N, und der erste Nebenzipfel hat eine Abddmpfung

mit etwa 32 dB. Aullerdem ddmpfen die anderen Nebenzipfel wesentlich schneller als die der
Rechteck-Fensterfunktion ab.

Ausgehend von speziellen Féllen wird im folgenden der minimale Abstand zwischen zwei
Frequenzen untersucht, bei dem sich die Grof3en von Multifrequenz-Signalen unter dem Ein-
satz der Hanning-Fensterfunktion mit dem Zeropadding-Verfahren oder der CZT noch be-
stimmen lassen. Zum Vergleich wird der Betrag der DFT/FFT und der kontinuierlichen DTFT
des in GI. (4.3.2) dargestellten diskreten Signals x[n] bei verschiedenen Frequenzen und Fre-
quenz-abstinden unter dem FEinsatz der Rechteck- (Bild 4.3 links) und Hanning-

Fensterfunktion (Bild 4.3 rechts) zusammen gezeigt.

Aufgrund der nicht synchronen Abtastung mit den Signalkomponenten tritt der Leckeffekt in
der DFT/FFT bei allen Fillen auf, und sie liefert unter dem Einsatz der Rechteck-
Fensterfunktion fehlerhafte Informationen iiber die Frequenzen und Amplituden. Durch den
Einsatz der Hanning-Fensterfunktion lédsst sich der Leckeffekt zwar unterdriicken, aber auch
mit der DFT/FFT kann man die richtigen GréBen der beiden Signalkomponenten nicht erhal-

ten.

Wegen der groeren Nebenzipfel der Rechteck-Fensterfunktion ist die Spektralinterferenz in
der DTFT bis zum Frequenzabstand f, — /i = 4,25 Hz (= 4,25-Af ") in diesen Beispielen noch

bemerkbar, wie in Bild 4.3 links gezeigt. Auf der Suche nach den lokalen Maxima in der
DTFT bzw. im Spektrum des Zeropadding-Verfahrens verbessert sich zwar die Schétzung der
Frequenzen, Amplituden und Phasen der beiden Signalkomponenten, besonders bei groBerem

Frequenzabstand, aber in allen Féllen sind die Ergebnisse fehlerhatft.

Die Hanning-Fensterfunktion hat einen breiteren Hauptzipfel. Bei kleinerem Frequenzabstand
tiberlagern sich die Hauptzipfel der DTFT von x[n] und x;[z] (Bild 4.3 b und d). In diesen
Féllen lassen sich die Grofen der beiden Signalkomponenten nicht richtig bestimmen. Mit der
Zunahme des Frequenzabstands trennen sich die beiden Hauptzipfel, und die Uberlagerung
der jeweiligen DTFT von x;[7] und x;[#] nimmt dank der kleineren Nebenzipfel der Hanning-
Fensterfunktion stark ab (Bild 4.3 f und h). Fiir die Signalkomponente mit groerer Amplitu-
de zeigt das lokale Maximum im Vergleich mit den Ergebnissen der Rechteck-

Fensterfunktion die Frequenz und Amplitude mit hher Genauigkeit.

Liegen die Frequenzen mit dem Abstand groBer als 4 Hz ( = 4-Af) auseinander, was der

Breite des Hauptzipfels der Hanning-Fensterfunktion entspricht, ist die Spektralinterferenz
nicht bemerkbar. Die lokalen Maxima zeigen die richtigen Grof3en der beiden Signalkompo-
nenten (Bild 4.3 j und I).
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Bild 4.3 Veranschaulichung der Spektralinterferenz unter dem Einsatz der Rechteck- (links) und Hanning-
Festerfunktion (rechts). (In den eckigen Klammern werden die Frequenzen und Amplituden
dargestellt)
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4. Bestimmung der GroBen verrauschter periodischer Signalen mit der CZT und dem Zeropadding-Verfahren

Im Allgemeinen kann man davon ausgehen, dass sich die Bestimmung der Frequenzen, Am-
plituden und auch der Phasen von Multifrequenz-Signalen durch die Anwendung der CZT
bzw. des Zeropadding-Verfahrens und den Einsatz der Fensterfunktionen anders als der
Rechteck-Fensterfunktion mit hoher Genauigkeit durchfiihren ldsst, wenn der minimale Ab-

stand zwischen zwei benachbarten Frequenzen grofer als die Breite des Hauptzipfels (BHZ)
ist. Bezieht man sich auf die Frequenzauflosung Af', so ergibt sich der minimale Abstand fiir

die Hanning-Fensterfunktion zu 4-Af
abstand, sondern auch vom Amplitudenverhéltnis 4,/4, anhéngig. Wenn A4,/4, groB ist, ist der

Einfluss der DTFT von x;[n] auf die DTFT von x;[n] sehr gering. In diesem Fall lassen sich
die GroBen der stirkeren Signalkomponente bei kleinerem Frequenzabstand mit hoherer Ge-

nauigkeit durch das Zeropadding-Verfahren bzw. die CZT bestimmen, aber die Fehler bei der
Bestimmung der Gréflen der schwiécheren Signalkomponente sind grof3. In manchen Féllen

kann die schwéchere Signalkomponente durch die stirkere verdeckt werden, sodass die De-
tektion der schwécheren Signalkomponente gar nicht moglich ist, wie Bild 4.4 a zeigt. Bei
DFETFETL "4 "4 "4
DTFT

Die Spektralinterferenz zwischen den DTFT von x;[#z] und x,[#] ist nicht nur vom Frequenz-
groBem Frequenzabstand konnen die GroBen der beiden Signalkomponenten errechnet wer-

3,5 He, A1=1; f2=9.5 Hz; A:=0,1(-20 dB)

(=

DFTFFTL "4 " a7 4 »2 Mz,
1.4-
1.2-  [3,50; 1,000]
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1.0-
S 0g-
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e
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»

den (Bild 4.4 b)
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Bild 4.4 Spektralinterferenz bei groBem A,/4, und unter dem Einsatz der Hanning-Festerfunktion
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04,
0.2~
E B 7 8
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0.0--

4.3.2 Minimale Frequenz eines Sinus/Cosinussignals
Ein Sinus- oder Cosinussignal lédsst sich als die Summe zweier Einzelfrequenz-Signale be-
(4.3.7)

trachten, wie z. B. x(t)= A-cos2nft =0,54-(e”™ +e”""). Wird das Signal mit der Ab-

(4.3.8)

0<n<N-I

tastfrequenz f; abgetastet und zeitlich begrenzt, ergibt sich eine zeitlich begrenzte Folge
N(Q+QO)
(4.3.9)

x[n]=0,54-(" +e™")
wobei Q, =2mf,/ f.. Die zu x[n] gehorige DTFT lautet
N-1)(Q-Qg M N-1 moo
X(e)=0,54.[¢ 7 S e e s
sin — sin-——-"
—G(Q—QO)+G(Q+Q )
G(Q)=0,5-4-¢” (s1n 22)/(sin) .
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4. Bestimmung der GroBen verrauschter periodischer Signalen mit der CZT und dem Zeropadding-Verfahren

Zur Veranschaulichung werden hierbei f; = 32 Hz und N = 32 festgelegt. Somit ergibt sich die
Frequenzauflosung der DFT/FFT zu Af =1 Hz. Bild 4.5 zeigt bei fp = 1,6 Hzund 4 = 1 die

DFT/FFT und DTFT von x[#n]. Hierbei wird die Rechteck-Fensterfunktion implizit eingesetzt.

Die Spektralinterferenz wegen der Uberlagerung zwischen den Termen G(Q-,) und
G(Q+€Q,)ist bemerkbar. Der letztere Term G(€2+€),) liegt auf der negativen Halbebene.
Aufgrund der nicht synchronen Abtastung lassen sich durch die DFT/FFT die Amplitude,

Frequenz und Phase des Cosinussignals nicht richtig bestimmen. Mit dem Spektrum des
Zeropadding-Verfahrens oder der CZT kann man diese Groflen wegen des kleinen Frequenz-

abstands und folglich der starken Spektralinterferenz ebenfalls nicht genau schétzen.

Sieht man das Cosinussignal der Frequenz f; als ein Multifrequenz-Signal der Frequenzen fy

und —f, an, ergibt sich der Frequenzabstand zu [f, —(—f,)]=2- f,. Unter dem Einsatz der

Hanning-Fensterfunktion soll der minimale Frequenzabstand zur genaueren Schétzung der
Frequenzen, Amplituden und Phasen eines Multifrequenz-Signals grofer als die Breite des
Hauptzipfels (BHZ = 4-Af") sein, wie im letzten Abschnitt behandelt. Folglich konnen die

Frequenz, Amplitude und Phase eines Sinus- bzw. Cosinussignals der Frequenz fy durch die
Anwendung des Zeropadding-Verfahrens oder der CZT und den Einsatz der Hanning-
Fensterfunktion mit hoher Genauigkeit bestimmt werden, wenn f;, groBer als 0,5 BHZ
(2-Af)ist.

Es ist zu beachten, dass der Gleichanteil eines Signals vor der Berechnung der DFT/FFT oder
des Zeropadding-Verfahrens eliminiert werden muss. Denn der Gleichstromanteil ldsst sich
als ein Sinus- oder Cosinussignal der Frequenz f'= 0 betrachten, und demzufolge besitzt der
Betrag der DTFT ein Maximum bei der Frequenz /= 0. Existiert eine niederfrequente Signal-
komponente, ist eine Uberlagerung zwischen deren DTFT und den Nebenzipfeln der DTFT
des Gleichstromanteils moglich. Dies fiihrt bei der Bestimmung der GréBen niederfrequenter
Signalkomponenten zu fehlerhaften Ergebnissen der DFT/FFT sowie ebenfalls des Zeropad-
ding-Verfahrens und der CZT.

0.6- i
Y DFT/FFT won x[x]

JA=1,A=160He =)
0'5'; Fensterung: Rechieck /\ . o 7 DTFT won 7]

: \ = 3

ol 0.4-: Eﬂ 7 !

E 25 I ‘\

%0.3-_ ol J"r v

£ : —

< [2- ZESSSS 4
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Bild 4.5 DFT/FFT und DTFT eines niederfrequenten Signals unter dem Einsatz der Rechteck-Fensterfunktion
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4. Bestimmung der GroBen verrauschter periodischer Signalen mit der CZT und dem Zeropadding-Verfahren

4.3.3 Multifrequenz-Signale bei synchroner Abtastung

Die Bestimmung der GroB3e eines Multifrequenz-Signals mit bekannten Frequenzen
p
xX(t) =) 4 -e (4.3.10)
i=1

lasst sich mit der DFT/FFT effizient durchfiihren. Werden unter Beriicksichtigung des Ab-
tasttheorems die Abtastfrequenz f; (f, >2-max{f,, f,, ... , f,}) und die Anzahl der

Abtastwerte N so gewdhlt, dass die Messzeit — die Fensterlinge B=N-AT =N/ f. — gleich

einem ganzzahligen gemeinen Vielfach aller Perioden der in einem Signal enthaltenen

Signalkomponenten ist, tritt kein Leckeffekt in den DFT/FFT-Ergebnissen auf. Dies wird in

der Signalverarbeitung als die Bedingung der synchronen Abtastung bezeichnet:
B=GV{/f, 1/ f, ..., 1/f,} (4.3.11)

Hierbei bedeutet GV ein ganzzahliges gemeinsames Vielfachen. Die Frequenzaufldsung der
DFT/FFT betragt Af = f./N =1/ B . Folglich gilt mit Gl. (4.3.11):

fi=k -Af, keN,i=1,2,.,p (4.3.12)
d. h. alle Frequenzen liegen auf den DFT-Rasterpunkten. Trotz der eventuellen Spektralinter-
ferenz der DTFT (siche Bild 3.2) liefert die DFT/FFT die richtige Information iiber die Fre-
quenzen, Amplituden und Phasen der in diesem Signal enthaltenen Signalkomponenten. In
diesem Fall betrdgt das Frequenz-Auflosungsvermogen Af, was die Untergrenze des Fre-
quenzabstands ist, mit dem man unter Einsatz der Rechteck-Fensterfunktion die zwei harmo-

nischen Komponenten durch die DFT noch richtig auflésen kann (Bild 4.6 a). Werden andere

Fensterfunktionen eingesetzt, verschlechtert sich das Frequenz-Auflésungsvermogen.

Bild 4.6 zeigt die Ergebnisse der DFT/FFT und der DTFT des in Gl. (4.3.2) dargestellten Si-
gnals bei 4, = 1 und 4, = 0,5 unter dem Einsatz der Rechteck- (links) und Hanning-
Fensterfunktion (rechts). Das Signal wird mit der Frequenz f; = 32 Hz in bis zu 32 Punkten

abgetastet. So ergibt sich die Frequenzauflosung zu Af =1 Hz. Die beiden Frequenzen f; und

/> liegen bei der synchronen Abtastung auf den DFT-Rasterpunkten.

Wihrend die DFT/FFT bei der synchronen Abtastung und unter dem Einsatz der Rechteck-

Fensterfunktion fiir den Frequenzabstand (f; — 1) =Af die Signalkomponenten noch auflosen

und die richtigen Informationen iiber die Frequenzen, Amplituden und Phasen liefern kann
(Bild 4.6 a), ist die DFT/FFT unter dem Einsatz der Hanning-Fensterfunktion bei kleineren
Frequenzabstinden nicht mehr in der Lage, die Signalkomponenten richtig zu separieren
(Bild 4.6 f und g). Daher ist der Einsatz anderer Fensterfunktionen als der Rechteck-
Fensterfunktion bei synchroner Abtastung mit allen in einem Signal enthaltenen Signalkom-
ponenten nicht sinnvoll. Die CZT bzw. das Zeropadding-Verfahren ist wegen der eventuellen

Spektralinterferenz und des hoheren Rechenaufwands auch nicht zu empfehlen.
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4. Bestimmung der GrofBen verrauschter periodischer Signalen mit der CZT und dem Zeropadding-Verfahren

Bild 4.6 Vergleich des Frequenz-Aufldsungsvermogens bei synchroner Abtastung und dem Einsatz verschiede-
ner Fensterfunktionen (links: Rechteck-Fensterfunktion; rechts: Hanning-Fensterfunktion)

Es ist zu bemerken, dass das Spektrum der Hanning-Fensterfunktion auf den Frequenz-
Stiitzstellen der DFT/FFT auBBerhalb des Hauptzipfels eine Nullstelle besitzt (siche Bild 3.5).
Wird der Frequenzabstand grofer als 4 Hz (4-Af'), entsteht infolgedessen keine Spektralin-

terferenz zwischen den DTFT der beiden Signalkomponenten auf den Frequenz-Stiitzstellen
der DFT/FFT bei der synchronen Abtastung. In diesem Fall lassen sich die korrekten Grofen
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4. Bestimmung der GroBen verrauschter periodischer Signalen mit der CZT und dem Zeropadding-Verfahren

der Signalkomponenten mit dem Zeropadding-Verfahren und unter Einsatz der Hanning-

Fensterfunktion bestimmen (Bild 4.6 i und j).

In den vorangegangenen Beispielen wurden komplexe Signale meist in Betrachtung gezogen.
In praktischen Messsituationen hat man tiblicherweise mit reellen Signalen zu tun. Aus den
bisherigen Betrachtungen konnen die allgemeinen Bedingungen fiir die Anwendung der CZT
bzw. des Zeropadding-Verfahrens bei reellen Multifrequenz-Signalen unter dem Einsatz der

Fensterfunktionen (auBler der Rechteck-Fensterfunktion) zusammengestellt werden.

Die Amplituden, Frequenzen und Phasen eines reellen periodischen Signals
p
x(1)=Y A4 -cosQnfi+g,)
i=0
lassen sich im Allgemeinen mit der CZT bzw. dem Zeropadding-Verfahren und unter dem
Finsatz der geeigneten Fensterfunktion mit beliebiger Genauigkeit bestimmen, wenn
nhlikn|fh—fk]>BHZ, h#k, hk<p und (4.3.13)

min( /,)> 0,5 BHZ, i< p (4.3.14)

wobei BHZ die Breite der Hauptzipfels einer Fensterfunktion ist. Fiir die Hanning-
Fensterfunktion betrdgt die BHZ 4-Af .

4.4 Statistische Fehler der CZT und des Zeropadding-Verfahrens bei

Storungen

Im letzten Abschnitt wurden ausgehend von der Spektralinterferenz der DTFT eines abgeta-
steten Signals die Voraussetzungen der richtigen Anwendungen des Zeropadding-Verfahrens
oder der CZT zur Bestimmung der Grofen periodischer Multifrequenz-Signale behandelt. Die
von der Zeitbegrenzung verursachten Fehler der Frequenzen, Amplituden und Phasen in den
DFT/FFT-Ergebnissen entsprechen systematischen Fehlern in der Messtechnik. Unter der
Berticksichtigung der Bedingungen Gl. (4.3.13) und (4.3.14) lassen sich diese Fehler stark
unterdriicken bzw. eliminieren. Dabei wurden die Einfliisse von statistischen Storungen auf
die Genauigkeit der zu bestimmenden Groflen der Signale nicht in Betracht gezogen. Grund-
sétzlich treten bei jeder Messung zufillige Storungen auf, da erstens durch die Wechselwir-
kung mit Sensoren eine Storung verursacht wird und zweitens Messsignalen immer ein

Rauschvorgang tiberlagert ist.

4.4.1 Statistische Analyse der DTFT eines komplexen und reellen weilen Rausch-
signals

Aus Griinden der kompakten mathematischen Darstellung wird in der Nachrichtentechnik in
den meisten Féllen von einem komplexen weilen mittelwertfreien Rauschsignal ausgegangen.

Der Realteil y, () und Imaginérteil y,(¢#) von w(¢) sind unabhingig und mit derselben Va-

73
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rianz o°/2 gleich verteilt. Dieses Rauschsignal wird unter der Beriicksichtigung des Ab-
tasttheorems mit der Abtastfrequenz f; in bis zu N Punkten abgetastet. Somit ergibt sich eine
diskrete Folge: w[n]e C, n=0, 1, ..., N-1. Fiir die Folge gelten:

Eyln]i = éiyrlnly =iy [n]; =0
c’/2 p=gq

p, ¢=0,1,..,N-1 (44.1)
0 p#q

(g{l:”R[p]'l//R[q] = ‘g{WI[p]'l//I[q] ¥ :{

sl{welpl-wilql}=0
Die DTFT von  [n] lasst sich ausdriicken als:

W)=Y pln] e

NoI N1 (4.4.2)
= Z(WR[n]-cosQn+wl[n]-sinQn)+j-Z(l//I[n]-cosQn—l//R[n]-sinQn)
Y. (e'?)=Re{¥ ()} = E(WR[n]-cosQn+l//I[n]-sinQn) (4.4.3)
Y, () =Im{¥(®)} = E(Wl[n]-cosQn—t//R[n]-sinQn) (4.4.4)
Q=2nf/f (4.4.5)

Hierbei sind ¥, (e’?) und W,(e'”) jeweils eine kontinuierliche, periodische und zufillige

Funktion, deren Erwartungswert fiir eine beliebige Frequenz Q, = 2nf, / f, null ist, da gilt:

S{P (™)) = &J{f (wpl[n]-cosQ n+y [n]-sinQ, n)}
n=0 (4.4.6)

= S (6{wgrln]}-cosQn+&{y,[n]}-sinQQ,n)=0
LB =613 (] cosQun—p [n] sin @)}
= (4.4.7)

=) (6{y[n]}-cosQn—E{yg[n]}-sinQQn)=0

4

I
(=}

Wenn i [n] noch eine gau3verteilte zufallige Folge ist, konnen der Real- und Imaginérteil der
DTFT ¥, (') und ¥, (e'?) fiir eine beliebige Frequenz Q, =27zf,/f. mit einer GauB-
Verteilung beschrieben werden, da eine lineare Kombination mittelwertfreier zufilliger Va-
riablen der GauB3-Verteilung ebenfalls eine gauBlverteilte Variable ist [83]. Ist  [n] eine mit-
telwertfreie zufdllige Folge mit einer anderen Verteilung, konnen nach dem zentralen Grenz-
wertsatz [2] der Real- und Imaginirteil W, (¢'”) und W,(e’®) fiir eine beliebige Frequenz bei
einer hinreichenden groflen Zahl N nidherungsweise mit einer GauBB-Verteilung beschrieben.

Mit GlIn (4.4.1) bis (4.4.7) ergeben sich die Varianz von ¥, (e’?) und ¥, (e’*) und deren

Kovarianz:
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of = var {¥, (%)} = 6| Wo (@) =6 {¥ (™) [} = (| ¥ ()}
:(S{Z(I/IR[I’[ -cosQn+y [n]-sinQ, n)*}

n=0

:NZ: S{(pp[n]-cosQn+wy,[n]-sinQ,n)’}

»—O

=z [S{(pp[n]-cosQ,n)’}+ &2y, [n]-w,[n]-sinQ,n-cosQ,n} +E{ (w,[n]-sinQ,n)’} ]

n=0
N-1

=Y [6{(wylnl}-cos’ Quu+ & {(y[n]}-sin’ Qun]

0

n

T

[02-(:oszﬂblhtt)'z-sianbn]/2=g-0'2 (4.4.8)

=
f=}

o = var {¥, (%)} =6 {| ¥, (™) =6 ¥, (@) Py = 6 { P (™))
= (S{Z(l//l[n]coszn —ye[n]-sinQ,n)’}

n=0
N-1

= Z "{(l//l[n]-coszn—WR[H]'Sinan)z}

n=0
N-

= 1 [S{(y,[n]-cosQ.n)’}—E 2w, [n]-w,[n]-sinQn-cosQ nt +E{ (we[n]-sinQ,n)’} |

Nl
=Y [E{w[n]}-cos® Qun+E{ (e [n]}-sin® Qn]
f’v_‘% N
[07-cos’Qn+0”-sin an]/2=?-a2 (4.4.9)
n=0

Ay =COV P (") (')}
= S{[WR (&) = E{Y (") - [W, () =S {¥,(")]}
=E{W () W, (™)}

= <€{NZ(WR[11 -cosQ) n+1,V1[n]-sinan)-f(l//I[m]-coszn—l,//R[m]-sinan)}

n= m=0
N-1N-1

=8 Wrln]-wi[m]-cos® Qun—y,[nly, [m]sin® Qn+
n=0 m=0

@ [nly, [m]—wy[mly[n])-sinQn-cosQyn)}

(6 W [n]-w ]} -cos® Qun— & [l [m] }sin Qun +
T sl ml —we Imly[n]) -sinQun-cos Q,m)]

N- 2 2

Z[O cos’Qn+0-sin’Q n+(——o-—} sinQ,n-cosQ n]=0 (4.4.10)
n=0

Die Gleichungen (4.4.8) bis (4.4.10) zeigen, dass der Real- und Imaginirteil ¥, (e’”) und
W, (e’”) der DTFT eines diskreten mittelwertfreien weiBen komplexen Rauschsignals stati-
stisch unabhiingig mit derselben GauB-Verteilung der Varianz (No”)/2 (i. i. d.) und des

Null-Mittelwerts sind, wenn der Real- und Imaginérteil des Rauschsignals i. i. d. sind.

In der Praxis entstehen meist reelle Signale. Zur Untersuchung der Einfliisse eines reellen

weillen Rauschsignals auf die GroBlen eines reellen Signals werden hierbei die statistischen
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Eigenschaften der DTFT dieses Rauschsignals analysiert. Dieses Rauschsignal wird unter der
Berticksichtigung des Abtasttheorems mit der Abtastfrequenz f; in bis zu N Punkten abgeta-
stet. Somit ergibt sich eine diskrete Folge: y[n]e R, n=0,1, ..., N-1. Fiir die Folge gelten:

2

. . (o3 =

&{y[n]} =0 und é{y[p]-y[q]}:{ Pod p g=0,1, . N1 (4.4.11)
0 p=#gq

Die DTFT von ¥ [r] und deren Real- und Imaginérteil lassen sich ausdriicken als:

F(ejg)zfy[n]-e*jg” :g;/[n]-cosQn—j-fr[n]-sin()n, Q=2nf/f. (44.12)

[ (e?)=Re{l(e!)} = fy[n]-cosgn (4.4.13)
[ (e?)=Im{(?)}= fy[n]-singn (4.4.14)

Hierbei sind T'(e’?), T, (e'®) und T',(e’?) eine kontinuierliche, periodische und zufillige

Funktion, deren Erwartungswert fiir eine beliebige Frequenz QQ =271/ f. null ist, da gilt:

o{F(eJQ)}—o{Zy[n] e} = Zb {ylnl}-e? = (4.4.15)
<s;{rR(ejQ)}=<s;{2y[n]-cosgn}=N 1( {y[n]}-cosQn=0 (4.4.16)
<S{1"I(ej9)}=<fi{§7[n]-sin§2n} S 1( {y[n]}-sinQn=0 (4.4.17)

n=0
Der Real- und Imaginérteil konnen fiir eine beliebige Frequenz bei einer hinreichenden gro-

Ben Zahl N ndherungsweise mit einer Gauf3-Verteilung beschrieben werden. Hierbei werden
die Varianz und Kovarianz des Real- und Imaginirteils von I'(e’”*) berechnet:

var{l ()} = 6 {[T (') =& {T (&)} I} = [T ()T

-1 N-1

—o{(z;/[n] cosQn) }—0{227[;14] y[n]-cosQm-cosQn}
n=0 m=0
N-1N-1
&{y[m]-y[n]}-cosQm-cosQn}
n=0 m=0
v =~=N-c*/2 Q#kn, Q#kn/2
=0’Y cos’Qn—>i=N-c> Q=kn keN" (4.4.18)
" 0 Q=kn/2
v =N-c*/2 Q#kn, Q#kn/2
Var{lﬁ[(em)}ZO'ZZ:sin2 Qn—><=N-oc> Q=kn/2 keN’ (4.8.19)
" 0 Q=kn

No?
5 ) (4.4.20)

N-1
cov{T (") Ty (")} =07 sinQn-cosQn=0 (hinsichtlich

n=0
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Dabei werden die bekannten trigonometrischen Formeln angewendet:

== Qe#kn, Q#kZ
|y 2 2
—> cos’Qn—>1=1 Q=kn (4.4.21)
n=0
-0 O=irTF
2
1 T
x— Qz#kn, Q#k—
1 N-1 2 2
—>sin®Qn—>{=0 Q=kn (4.4.22)
n=0
-1 o=i*
2
1 N-1
— Y sinQn-cosQn=0 (4.4.23)
n=0
Man kann ,,~“ durch ,,=" ersetzen, wenn Q =2nm/N fiir eine natiirliche Zahl mit 0 <m <N

gilt, was den Frequenzpunkten der DFT/FFT entspricht. Mit Gln. (4.4.18) bis (4.4.20) kann
davon ausgegangen werden, dass sich der Real- und Imaginirteil ', (¢’®) und T',(e’?) der

DTFT eines reellen diskreten mittelwertfreien weilen Rauschsignals bei einer hinreichenden

grolen Zahl N ndherungsweise als statistisch unabhéngige Variable mit der GauB3-Verteilung

der Varianz (No”)/2 und des Null-Mittelwerts betrachten lassen, d. h. der Real- und Imagi-
nirteil Tp(e’) und T',(e’”) besitzen die statistischen Eigenschaften wie bei dem in Gl.

(4.4.1) dargestellten komplexen Rauschsignal.

Folglich kann der Betrag von I'(e!)

EST(E) = [Re {T()} P +[Im {[(e™)} (4.4.24)
fir eine beliebige Frequenz Q, =2nf, / f. als eine zufillige Variable mit der Rayleigh-

Verteilung beschrieben werden, wihrend die Phase von I'(e’®) allgemeingiiltig in [0, 27]
gleichméBig verteilt ist. Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion und der Erwartungswert der

zufilligen Variablen & :| I'(e'®)| lassen sich ausdriicken als:

VN7
2

[©=52 5 —e S und S1E) = o, £20 (4.4.25)

Mit Gln (4.4.11) bis (4.4.14) ergibt sich die Varianz des Betrags von I'(e!”)
of =var{|T(e™) [} =6{||T(e™) [=6{| D) [} [}
=S {TE™) P =[6{| DE™) [} T
— (TP} - B o =6 ) T ™)) - o

Nrn

= (f;{z_: y[n]-e 1" 2 y{m]- ") - Taz
n=0 m=0
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N 1 N— )
3yl - - N2 2
n=0 m=0 4
N-1N-1
— S {}/[n] y m]} eJQb(M—ﬂ) —¥O'2 — N(l—g)az (4426)
n=0 m=0

4.4.2 EinfluB3 eines reellen weilen Rauschsignals auf die geschitzten Grofien eines
Multifrequenz-Signals

Hierbei wird ein vom in Abschnitt 4.4.1 behandelten reellen weilen Rauschsignal der Varianz

o iiberlagertes Multifrequenz-Signal
K-1
x)=y@®)+y@)= z A -(cos2nf t+@ )+y(t) (4.4.27)
k=0

in Betracht gezogen. Die Frequenzen liegen hinreichend weit voneinander, so dass die syste-
matischen Fehler (Spektralinterferenz) vernachlissigt werden konnen. Dieses Signal wird
unter Beriicksichtigung des Abtasttheorems mit der Abtastfrequenz f; in bis zu N Punkten
abgetastet. Somit ergibt sich eine diskrete Folge:
K-1
x[n]=y[n]+y[n]= ZAk feos2n-n-(f, / f)+H1+y[n] n=0,1,...,N-1; KeN (4.4.28)
k=0
Mit Gl. (4.3.8) und gemal} der Zeitversatz- und Linearitits-Eigenschaft der DTFT [31] erhilt
man die DTFT von x[n]:

X(e)=Y(e™)+T(e)

K-l o MOQ) e in @0
055 4 . -y sin N jlp, -0y sin r( JQ) (4.4.29)
=Y, . [e o Qk ¢ Q+Q 1+I(e

k=0 sin ——-% 2 sin -5« 2

Zu bemerken ist, dass fiir Y(ejQ) auf der Frequenz Q, =+2=nf, / f. (k=1,2, ..., K) gilt:
Y, =Y (e ) = NA und £ Y (e ) =g (4.4.30)

Benutzt wird hierbei der Grenzwert:
sin Y2

lim22— 2 _ N (4.4.31)

Q-0 Sll’l Q- Qk

Unter Beriicksichtigung von Gln. (4.4.29) und (4.4.30) muss der Betrag | X (e'”)| zur Schiit-
zung der Amplituden mit dem Faktor 2/N skaliert werden:

~ 2 . 2 4
A =—| X (&) == | X (™'} 4.4.32
. Nl )| NI ( )| ( )
. I
@ = arctanw (4.4.33)
Re{X(e™)}

Aus Gl. (4.4.29) ist zu erkennen, dass das weille Rauschsignal gleichméBigen Einfluss auf

jede in x[n] enthaltene Signalkomponente nimmt, wie in Bild 4.7 veranschaulicht.
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Bild 4.7 Veranschaulichung der Einfliisse eines weilen Rauschsignals auf die geschétzten Groflen eines Multi-
frequenz-Signals. Der gekennzeichnete Bereich stellt die o _-Verteilung dar.
Das Rauschsignal y [n] verursacht einerseits die Verschiebung der lokalen Maxima entlang

der Frequenzachse, was zu einer statistischen Messabweichung der Frequenzen fiihren kann.

Anderseits verursacht das Rauschsignal eine statistische Messabweichung der Amplituden

bzw. Phasen. Diese Fehler sind zum einen von der Varianz ¢ des Rauschsignals und zum

anderen von der Verschiebung der lokalen Maxima abhingig.

Ausgehend von der Fisher-Informationsmatrix wurde die theoretisch erreichbare Varianz der

Frequenzen (Cramer-Rao-Schranke) bei einer ML-Schétzung fiir ein vom in Gl. (4.4.1) darge-
stellten komplexen Rauschsignal der Varianz o iiberlagerten Einzelfrequenz-Signal:
e[n]= A, Ly n=0,1,.. N-1 (4.4.34)

in [65] untersucht. Die minimale Standardabweichung der Frequenz (Cramer-Rao-Schranke)
lasst sich ausdriicken als [32; 65]:

~ o 6
_.J L | mit AT=1/f, 4435
O-f(J var {.f;)}mm 27[A0AT N'(N2 _1) mi -f; ( )

Fiir ein vom reellen Rauschsignal in Gl. (4.4.11) iiberlagertes Multifrequenz-Signal kann die

Cramer-Rao-Schranke zur Schitzung der Frequenzen nur schwer ausgedriickt werden. Sind
die Frequenzabstidnde hinreichend grof3, so dass die Spektralinterferenz in der DTFT ver-
nachldssigt werden kann, ldsst sich jede Signalkomponente der Frequenz fi in Gl. (4.4.28) als

zwei Einzelfrequenz-Signale der Frequenz f; und —fx betrachten [75]. Bei einer hinreichend
groBen Zahl N kénnen der Real- und Imaginérteil T’ (¢’) und T',(e"*) der DTFT des reellen
diskreten mittelwertfreien weilen Rauschsignals nidherungsweise als statistisch unabhéngige
Variablen mit der GauB-Verteilung der Varianz (No*)/2 und des Nullmittelwerts angesehen

werden, wie in Anschnitt 4.4.1 behandelt. Somit erhilt man unter Beriicksichtigung von GI.

(4.4.30) die Standardabweichung der Frequenzen:
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\/50' 1

o, = .
A TAAT \/N~(N2—1)

, mit AT=1/f, k=1,2,..,K (4.4.36)

Zur Bestimmung der Varianz der Amplituden wird hierbei von der Varianz von | X (e'™)|

3

ausgegangen. Die Zufallsvariable &= X (e
werden [75]:

)| kann mit einer Rice-Verteilung beschrieben

_A=¢
GRS
o

o

(4.4.37)

mit Jo als Besselfunktion 0. Ordnung. Bei 4, > o lésst sich die Verteilungsfunktion fiir

| X(e')| mit einer gauBschen Normalverteilung niherungsweise beschreiben [75], und die

Varianz bzw. Standardabweichung von | X(e'™)|= \/ X: (") + X[ (e"™) kann durch das

GauBsche Fehlerfortpflanzungsgesetz [40] berechnet werden.

Oy, \/VM{«/XliJrXf}
r 2 2
JXe+ X} JXe+ X}
- af{;} .Var{XR}_,_[m] var{X,}

X, 0X,
r 2 2
X, 1., X 1.,
= || —=_—| -=No*+| —=_—| -—No? =0+N (4.4.38)
,/X;+XJ 2 [\/XngXf]

Mit Gl. (4.4.32) ergibt sich die Standardabweichung der geschétzten Amplitude zzlk :

20
o, =—F— k=1,2,..,K 4.4.39
N ( )
Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der geschitzten Phase ¢l in Gl. (4.4.33) ergibt sich
fir 4 > o zu [75]

4
——ksmzyﬁk

f(@)= - jkz_n cosg, e (4.4.40)

Damit kann die Varianz der Phase berechnet werden. Aber mit Hilfe von Bild 4.8 kann man

die Varianz der Phasen bei 4, > o leichter ermitteln.

In Bild 4.8 ist die komplexe Addition der DTFT von Y(e**) und I'(e’**) fiir einen willkiir-
lich gewiéhlten Punkt dargestellt. Es ergibt sich allgemeingiiltig der Phasenfehler A ¢, :

Im{X (")}

A¢@ =arctan 4
P Re {X(e'*)}

@, (4.4.41)

Bei 4> o lasst sich der Phasenfehler A ¢, ndherungsweise berechnen:
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I +T;
¥

var{g} =var{j — ¢} =var{Ag}

war{‘/r;wf} var{,/r2+r2} _var{|T(e) |} (4443)

Ag, ~ (4.4.42)

(0,5NA4, )’

k

Mit Gl. (4.4.26) ergibt sich die Standardabweichung der geschétzten Phase:

— Jvar{g} ~— /(4 M k=1.2,..K (4.4.44)

R( J27rfk/f)
A Im
X
\ | Fl(ejZka ! fy )
Ad, /
4 \ Y, = 0,5NA4,
k Re

Bild 4.8 Phasordiagramm in komplexer Darstellung der Amplitude

4.4.3 Schwellenwert des Signal-zu-Rausch-Verhiltnisses (SNR)

Die durch das lokale Maximum |X(e*)| geschitzte Frequenz fk ist eine Maximum-
Likelihood-Schitzung fiir die Frequenz f [2; 32]. Diese Schitzung hat bei 4/0 >1 die fol-
genden Eigenschaften [66]:

e Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion ist um f; symmetrisch, d. h. &{ fAk - f1=0;

e Die Varianz von fk ist von der Phase ¢_unabhéngig und von (f,/ N)* proportional.
Bild 4.9 zeigt die Haufigkeit der Frequenzfehler bei 5000 unabhdngigen Simulationen mit

dem Zeropadding-Verfahren. Dabei wurden die Frequenzfehler eines vom weillen Rausch-
signal liberlagerten Cosinussignals der Frequenz fx = 15 Hz bei f; = 512 Hz, N = 512 und
SNR = 4/0 =2 berechnet. Daraus ist erkennbar, dass dic Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
der Frequenzfehler ndherungsweise als eine GauB3-Verteilung mit geringer Varianz angesehen

werden kann.
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Bild 4.9 Hiufigkeit der Frequenzfehler ( f, — £, ) bei SNR =2 (max{| f, — f, |} =0.06 Hz)

Bei niedrigem SNR ( 4/ o) entsteht hdufig groBer Frequenzfehler bei Anwendungen der CZT
bzw. des Zeropadding-Verfahrens, wie bei anderen Maximum-Likelihood-Methoden. Die
geschitzte Frequenz mit groBem Fehler wird in der Signalverarbeitung als Ausreiller bezeich-
net [66]. Bild 4.10 stellt die Haufigkeit der Frequenzfehler bei 5000 unabhingigen Simulatio-
nen dar. Dabei wurden die Frequenzfehler eines vom weiflen Rauschsignal iiberlagerten Cosi-
nussignals der Frequenz f, = 15 Hz bei f; = 512 Hz, N = 512 und SNR =A4/0=0,25 (ca. —12
dB) berechnet. Die Verteilung der Frequenzfehler im Hauptbereich (Bild 4.10 rechts oben) ist
der Verteilung in Bild 4.9 dhnlich. Aber es treten bei einigen Schitzungen doch grof3e Fre-
quenzfehler auf (Bild 4.10 rechts unten).
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Bild 4.10 Haufigkeit der Frequenzfehler ( /}k — f,) bei SNR =0,25 ca. —12 dB (max {| ];k - f.1}=53 Hz)
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Im Allgemeinen hat ein digitaler Frequenz-Schitzer einen Schwellenwert fiir das Signal-zu-
Rausch-Verhiltnis [66]. Bei niedrigem SNR gibt es einen Bereich des SNR, in dem die qua-
dratischen Mittelwerte der Frequenzfehler sehr schnell mit dem Abfall des SNR steigen. Dies
kann auf das Auftreten der Ausreifler der geschétzten Frequenzen zuriickgefiihrt werden. Die
Wahrscheinlichkeit g der Ausreifler der geschitzten Frequenzen wurde fiir das in Gl. (4.4.34)
dargestellte Signal in [66] berechnet:

7NA2 (m—1)

_ IS NED" e
q_Nmz_z{(N—m)!m! © ] (4.4.45)

Dabei ist erkennbar, dass die Wahrscheinlichkeit der Frequenz-Ausreifler bei gegebenem
SNR von der Anzahl der Abtastpunkte und dem SNR abhéngig ist. Fiir die CZT bzw. das
Zeropadding-Verfahren kann der Schwellwert des Signal-zu-Rausch-Verhiltnisses numerisch
daher bestimmt werden. Bild 4.11 zeigt beispielhaft die Ergebnisse der quadratischen Mittel-
werte der Frequenzfehler der 5000 unabhéngigen Simulationen fiir verschiedene Anzahlen der
Abtastpunkte bei einer Messezeit von 1 s. Dabei ist erkennbar, dass der Schwellenwert des
SNR mit der Erhdhung der Anzahl der Abtastpunkte erheblich abnimmt. Bei hohem SNR
(z. B. A/0 >1) und hoher Anzahl der Abtastpunkte ldsst sich die Frequenz durch das Zero-
padding-Verfahren mit hoher Sicherheit und Genauigkeit deshalb bestimmen.

1E+35
— 1E+2-E
1E+1 <

1E+0+

RMS Error der Frequenz [ Hz

1E-13

1E_2_|'--|'--|'--|'--|'--|'--|'--|'-'|-"|-"|-"|-"|-"|-"|-"|
12 <10 -§ B -4 -2 1] 2 4 B g 10 12 14 16 18

Bild 4.11 Quadratische Mittelwerte der Frequenzfehler (Messzeit = N-AT =N/ f, =15)

4.5 Praktische Betrachtung der CZT und des Zeropadding-Verfahrens

Aus bisherigen Ausfiihrungen kann davon ausgegangen werden, dass die CZT und das Zero-
padding-Verfahren sich zur Bestimmung der Gréen eines vom Rauschen gestdrten Multifre-
quenz-Signals beim Einsatz einer geeigneten Fensterfunktion und unter Beriicksichtigung der
Bedingungen (4.3.13) und (4.3.14) sowie des Schwellenwerts des SNR anwenden lassen. In-
teressiert nur ein kleiner Ausschnitt des Spektrums, kann man die Chirp-z-Transformation
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einsetzten und eine hohere Frequenzauflosung ist moglich. Vorteilhaft ist die CZT immer
dann, wenn man beispielsweise die Lage lokaler Maxima des Spektrums genauer bestimmen
will, z. B. bei der Bestimmung der Grundfrequenz eines harmonischen Signals. Die Fre-
quenzauflosung der CZT ist in GI. (3.4.8) dargestellt. Mit dem Zeropadding-Verfahren kann
man ebenfalls mit hoher Frequenzauflosung das Spektrum eines diskreten Signals im Bereich
von 0 Hz bis f; /2 berechnen, welches mit den auf der Fourier-Transformation basierenden
Verfahren darstellbar ist. Die Frequenzauflosung des Zeropadding-Verfahrens lisst sich mit
Gl. (3.4.16) berechnen. Wie die CZT kann das Zeropadding-Verfahren ebenfalls die Lage
lokaler Maxima des Spektrums genauer als die DFT/FFT bestimmen. Dabei spielen die erfor-
derliche Frequenzaufldsung und der Rechenaufwand eine grofle Rolle. Im Folgenden wird der
Rechenaufwand der CZT und des Zeropadding-Verfahrens in Betracht gezogen. Fiir die Ver-
arbeitungszeit in einem Rechner ist die Anzahl der Multiplikationen mafigebend. Zur Ab-
schitzung der Rechenzeit beschrinkt man sich darum auf die Bestimmung der Anzahl dieser

,wesentlichen* Operationen.

Die Anzahl der Multiplikationen zur Berechnung der FFT einer mit der Abtastfrequenz f;
gewonnenen diskreten Folge der Lange N (N =27, pe N") betrdgt (N/2)-log, N [9]. Da-

mit ergibt sich die Frequenzauflosung Af = f./ N .

Wird diese Folge durch Einfligen von Nullen bis zu N'=2? (g € N") verldangert und der FFT
unterworfen, erhdlt man die Frequenzauflosung des Zeropadding-Verfahrens Af'= f,/N'.

Der Rechenaufwand der direkten Berechnung der FFT betrdgt (N'/2)-1og, N'. In der Praxis

kann dieser Rechenaufwand durch die ,,FFT-Pruning-Technik® um (g— p)-2?" reduziert
werden [86; 87].

Wenn die CZT der diskreten Folge der Lange N durch die in Bild 3.8 dargestellten Algorith-
musstruktur (schnelle Faltung) berechnet wird und nur ein kleiner Ausschnitt des Spektrums
im Bereich von f; bis f; interessiert, ergibt sich nach Gl. (3.4.8) die Frequenzauflésung zu
df =(f,—f,)/(N—-1). Die Anzahl der Multiplikationen zur Berechnung der CZT der diskre-

ten Folge der Lange N betrigt 4N+ K(2N +1)log, N [87], wobei K ein von N abhingiger

Koeffizient ist. Die Simulationen in [44] zeigten, dass die Rechenzeit der CZT fiir eine Ab-
tastfolge mit N = 1024 Punkten dem etwa 20-fachen der Rechenzeit entspricht, welche die
FFT bei einer Abtastfolge gleicher Lénge fiir die Berechnung benétigt.

Im Folgenden wird zur Veranschaulichung der Rechenaufwand fiir die CZT und das Zero-
padding-Verfahren an Beispielen gegeniiber gestellt. Dabei wird angenommen, dass die

Spektralinterferenz stark unterdriickt bzw. eliminiert sind.

84



4. Bestimmung der GroBen verrauschter periodischer Signalen mit der CZT und dem Zeropadding-Verfahren

Beispiel 1: Ein Signal wird unter Beriicksichtigung des Abtasttheorems mit f; =1000 Hz mit
bis zu N =1024 Punkten digitalisiert. Mit der DFT/FFT erhélt man die Frequenzauflosung
Af =f,/N=1000/1024~1 Hz. Die Anzahl der Multiplikationen zur Berechnung der FFT

ist 5120. Will man eine Frequenzauflosung 0,25 Hz erhalten, kann die originale Folge bis zu
4N = 4096 verlangert und der DFT/FFT unterworfen werden. Somit ergibt sich die Fre-
quenzauflosung zu Af' = f./(4N)=0,24 Hz. Die Anzahl der Multiplikationen bei direkter

Berechnung der FFT ist 24576. Wiirde die ,,FFT-Pruning-Technik* eingesetzt, wiirde die An-
zahl der Multiplikationen 20480 beitragen, was dem 5-fachen der Rechenzeit entspricht, die
zur Berechnung der FFT bei einer Abtastfolge gleicher Lange benétigt wird. Wenn man durch
die CZT einen kleinen Ausschnitt des Spektrums (z. B. im Bereich von 25 Hz — 75 Hz) be-
rechnen will, erhédlt man eine Frequenzauflosung etwa 0,02 Hz. Dafiir braucht man die 20-
fache der Rechenzeit der entsprechenden FFT. Wiahrend das Zeropadding-Verfahren die In-
formationen iiber die Amplituden, Frequenzen und Phasen der im Bereich von 0 Hz bis etwa
fs/2 = 500 Hz enthaltenen Signalkomponenten des Signals liefern kann, kann man bei der
CZT nur in einem kleineren Bereich (von 25 Hz bis 75 Hz in diesem Beispiel) die Informa-

tionen berechnen. In diesem Fall ist der Einsatz des Zeropadding-Verfahrens sinnvoll.

Beispiel 2: Bei der Messung der Frequenzschwankung eines Umrichters ist eine Fre-
quenzauflésung von 0,01 Hz bei 50 Hz notwendig. Mit der DFT/FFT wird eine Messzeit von
100 s verlangt. Wird das Signal unter Berlicksichtigung des Abtasttheorems mit f; =1000 Hz
mit bis zu N =1024 Punkten digitalisiert (Messzeit: etwa 1 s), kann man bei der Berechnung
der CZT den Ausschnitt des Spektrums auf den Bereich von 45 — 55 Hz beschrinken und die
Frequenzauflosung von 0,01 Hz erhalten. Die Rechenzeit fiir die CZT entspricht dem 20-
fachen der Rechenzeit der entsprechenden FFT. Wiirde das Zeropadding-Verfahren einge-

setzt, miilte die originale Abtastfolge mit Nullen von 127N eingefiigt werden. Dabei wird
beriicksichtigt, dass sich die FFT einer Folge der Lange von N =27 (p e N") effizient be-

rechnen ldsst. Die Rechenzeit fiir das Zeropadding ist iiber das 200-fache der Rechenzeit der

entsprechenden FFT. In diesem Fall ist die Anwendung der CZT zu empfehlen.
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Kapitel 5

Messung von elektrischen Signalen an umrichtergespeisten

Motoren

Die Priifstinde der Hersteller fiir Elektromotoren dienen vornehmlich der Warenendkontrolle.
Mit ihnen werden insbesondere bei kundenspezifischen Motoren die vom Kunden geforderten
technischen Daten gepriift. Fiir die Priifung und Diagnose sind folgende elektrische Parameter
von Interesse:

¢ Grundfrequenz der Umrichterausgangsspannung

o Effektivwerte der Spannungen und Strome der 3 AuBenleiter bei der Grundfrequenz

e Wirkleistungen der 3 AuBlenleiter bei der Grundfrequenz
e Phasenwinkel der 3 Aullenleiter bei der Grundfrequenz

Bei Anwendungen von umrichtergespeisten Motoren ist in vielen Fillen erforderlich, die
harmonischen und interharmonischen Komponenten der Umrichterausgangsspannung zu se-
parieren, da die interharmonischen Komponenten zu Drehmomentschwankungen fiihren kén-
nen [19].

In folgendem wird das Kreuzleistungsdichtespektrum zur Unterdriickung der stochastischen
Storungen erldutert. AnschlieBend wird das TDA-Verfahren (Time Domain Averaging) fiir die
Verarbeitung harmonischer Komponenten der Umrichterausgangsspannung beschrieben.
Dann wird ein digitales Filter fiir die Bearbeitung der interharmonischen Komponenten vor-

gestellt.

5.1 Umrichterausgangsspannung

Die Asynchronmotoren mit Kéfigldufer werden wegen ihrer hervorragenden Eigenschaften in
vielen Antrieben bevorzugt eingesetzt [19]. Bedingt durch ihr Funktionsprinzip als Drehfeld-
maschinen ist die Betriebsdrehzahl der Asynchronmotoren mit Kafiglaufer eng mit der Fre-
quenz der speisenden Spannungsquelle verkniipft. Im Betrieb am starren Netz besteht zur
wirtschaftlichen Drehzahlstellung lediglich die Mdglichkeit der Polumschaltung, mit der die
Drehzahl jedoch nur in diskreten Stufen verdndert werden kann. Die Drehzahlstellung iiber
die Hohe der Motorspannung fiihrt zur Verschlechterung des Wirkungsgrades und ist darum
nur fiir kleine Leistungen praktikabel [36]. Die einzige wirtschaftliche Moglichkeit einer kon-
tinuierlichen Drehzahlstellung besteht darin, der Asynchronmaschine ein Netz mit variabler
Frequenz zur Verfiigung zu stellen. Dies wére prinzipiell mit rotierenden Umformern mdog-
lich, was jedoch ebenfalls aus Kostengriinden ausscheidet. Erst die kostengiinstige Entwick-
lung auf dem Gebiet der Leistungselektronik ermoglichte den breiten Einsatz von statischen
Umrichtern und erdffnete damit dem Kifiglaufer das Feld der drehzahlgeregelten Antriebe.

Zur Drehzahlregelung stehen die umrichtergespeisten Asynchronmaschinen daher in Konkur-
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renz zu den klassischen Drehzahlregelantrieben mit Gleichstrommaschinen und haben diese
auf vielen Gebieten verdriangt.

Bild 5.1 zeigt das Leistungsteil eines Umrichters mit eingeprigter Spannung im Zwischen-
kreis und die angeschlossene Asynchronmaschine. Er besteht aus dem netzseitigen Gleich-
richter, dem Gleichspannungszwischenkreis und dem motorseitigen Wechselrichter. Im
Gleichspannungszwischenkreis bilden die Induktivitidt L und der Kondensator C einen Tief-
pass, um einerseits zur Wechselrichterseite hin die Zwischenkreisspannung konstant zu hal-
ten, andererseits die Stromoberschwingungen auf der Netzseite zu reduzieren. Die Motor-
wechselspannung entsteht durch das periodische Ein- und Ausschalten der 16schbaren Halb-
leiterschalter Si, S», ..., Se.
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Bild 5.1 Leistungsteil eines U-Umrichters

Bild 5.2 verdeutlicht die Entstehung der Umrichterausgangsspannung im Blockbetrieb, auch
Grundfrequenztaktung genannt. Bild 5.2 (a) bis (c) zeigt die Verldufe der um 120° versetzten
Schaltspannungen u,,, u,, und u, . Die Aulenleiterspannung ergibt sich aus die Differenz
der Schaltspannungen der beteiligen Stringe:

O ETMOETNG (5.1.1)
Bei Sternschaltung der Motorstringe miissen aufgrund der Knotenpunktbedingung

i, +i,+i,=0und u, +u +u,=0 (5.1.2)
gelten. Mit den Maschinengleichungen [36]

u,—u,=u,,—u,und u —u, =u,—u, (5.1.3)

erhilt man:
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2 1 1
u,=u, —u _Euuo _E”vo _g w0
u, =u,—u, =—%uu0+§uvo—%uwo (5.1.4)
1 2
”w:”wo_uo __Euuo guv0+§uw0’

wobel u, = %(uuo +u,, +u,,) zur Abkiirzung fiir das Nullsystem der Schaltspannung einge-

fiihrt wurde. Im Bild 5.2 (f) wird eine daraus entstehende Phasenspannung u,(f) dargestellt.

Au, () (a)
U, /2 %
0 * n U,/2 2n 3n An : ‘
J
Aod) (b)
oE ;
0 2n/3 + U,/ 2 w,T
}
Aol + ©
% U2
0 U2 * m;
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A w0
()
+Ud/6 U,/ 6
] +| ] | ] [ ] | ] [ ] -
0 * [ +| [ | | ] [ [ —1 [ [ ot
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o 1 o
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Bild 5.2 Entstehung der Umrichterausgangsspannung im Blockbetrieb [36]
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Die bei einer vorgegebenen Speisefrequenz erforderliche Grundschwingungsspannung und
eine gleichzeitige Reduzierung der Oberschwingungen niedriger Ordnungszahlen in der Aus-
gangsspannung werden durch eine Erhohung der Taktzahl erreicht. Als Taktzahl wird die An-
zahl der untereinander gleichen, entweder positiven oder negativen Schaltzustainde wéhrend
einer Periode bezeichnet. Die Lage der Schaltwinkel ergibt sich aus dem Modulationsverfah-

ren [36]. Ausgangsfrequenzen bis etwa 650 Hz sind heute mit Umrichtern realisierbar [19].

Die ideale Umrichterausgangsspannung besteht aus der Grundschwingungsspannung und ih-
ren Harmonischen niedriger Amplituden. Allerdings ergeben sich beim Betrieb eines Um-
richters je nach Modulationsverfahren mehr oder weniger gro3e Abweichungen von der idea-
len Steuerkennlinie [41]. Dies flihrt dazu, dass interharmonische Komponenten auftreten. Nur
bei linearer Modulation und gleichmifBig verteilten Belastungen kdnnen diese Komponenten
klein sein. Tiefgehende Untersuchungen der Entstehung interharmonischer Komponenten bei
Umrichtern finden sich z. B. in [12;13;41].

In der Praxis verursachen Umrichter auBerdem Storsignale mit einem grofen Amplituden-
spektrum. Insbesondere wenn die erforderlichen Filter auf der Lastseite des Umrichters feh-
len, konnen kurze Spannungsimpulse einer Dauer von wenigen ps mit einer Amplitude im
KV-Bereich auftreten [6]. Gerade bei bestehenden Anlagen sind Entstérmafnahmen bedingt
durch den Aufbau haufig schwierig. Bild 5.3 zeigt einen typischen Stérimpuls, der durch ei-
nen Umrichter verursacht wurde. Impulse dieser Grof3e treten mit variierendem Abstand mit
einer mittleren Frequenz von 5 kHz bis 20 kHz auf. Die zeitliche Abfolge ist im Wesentlichen
abhingig von den Parametern [6]:

e Zwischenkreisfrequenz des Frequenzumrichters

e Ausgangsfrequenz

e Belastung des Motors

Wird die Energieversorgung auf die Unterdriickung dieser Storsignale nicht ausgelegt, kon-
nen diese Stérspannungsimpulse sich durch kapazitive und induktive Kopplungen iiber die
Energieversorgungsleitungen in der gesamten elektrischen Anlage ausbreiten. Diese Probleme
zeigen sich auch hiufig in der Praxis beim Anwender. Aus Walzwerken z. B. sind Beschidi-
gungen an Motoren durch Teilentladungsvorgédnge auf Grund der hohen Amplituden der Stor-
spannungsimpulse bekannt. Hier werden deshalb zusétzlich zu den EntstérmaBBnahmen Moto-

ren mit speziellen elektrisch isolierten Wicklungspaketen verwendet [6].

Im Allgemeinen besteht die Umrichterausgangsspannung aus der Grundschwingungsspan-
nung und ihren Harmonischen sowie interharmonischen (nicht harmonischen) Komponenten.
Dabei lassen sich die durch Umrichter bedingten Stérungen und die Stérungen anderer Quel-
len als stochastische Storungen betrachten. Bild 5.4 stellt ein Spannungssignal aus einem Um-

richter dar.
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Bild 5.3 Storimpuls an einer Motorwicklung (200 V/Div; 2 ps/Div)
(Werkbild Fa. Klose Antriebstechnik GmbH & Co. KG, Hilchenbach)
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Bild 5.4 Gestortes Spannungssignal und Autoleistungsdichtespektrum
(Werkbild Fa. Klose Antriebstechnik GmbH & Co. KG, Hilchenbach)

5.2 Bestimmung der Grundfrequenz der umrichtergespeisten Spannung

Bei der Messung von Spannungs- bzw. Stromsignalen treten ebenfalls Messfehler auf. In der
Messtechnik unterscheidet man prinzipiell zwischen systematischen Messfehlern und zufalli-
gen Messfehlern. Der wesentliche Unterschied zwischen diesen Fehlerarten liegt in der Vor-
hersagbarkeit und damit der Korrigierbarkeit der systematischen Fehler, welche bei den zu-
falligen nicht gegeben ist [40]. Wahrend sich die systematischen Fehler bei der Kalibrierung

des Messsystems korrigieren lassen, miissen die zufdlligen Messfehler durch geeignete
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Messwertverarbeitungsalgorithmen unterdriickt werden. Hierbei werden die zufdlligen Mess-
fehler zusammen mit den zufdlligen Stérungen anderer Fehlerquellen, wie z. B. elektrisch-
magnetischer Einflul aus der Umgebung oder thermisches Rauschen in den Sensoren, als
stochastische Storungen betrachtet. Alle Stérungen werden Auswirkungen auf das Signal-zu-
Rausch-Verhiltnis (SNR) haben.

Fiir die Bestimmung der elektrischen Parameter muss das Messsystem diesen speziellen Be-
dingungen gerecht werden. Zusétzlich zu einem diesen Storungen entsprechenden Aufbau der
Messelektronik muss das System iiber Messwertverarbeitungsalgorithmen verfiigen, die eine
ausreichende Unterdriickung dieser Storsignale ermoglichen (siehe Anhang A.2). Die elektri-
schen Parameter sollten im Hinblick auf einen mobilen Einsatz unabhingig von den Priif-
standsaggregaten bestimmt werden. Das Ziel ist die Erzeugung umfangreicher Priifzertifikate
fiir die Qualititssicherung, die auch durch Messungen bei Kunden ergédnzt werden konnen
und so eine Unterstiitzung der Wartung bzw. VerschleiBfritherkennung erméglichen. Eine
Schliisselfunktion féllt dabei der moglichst exakten Bestimmung der Grundfrequenz der stark

gestorten Umrichterausgangsspannung zu.

Die DFT/FFT kann mit geringem Rechenaufwand die Informationen iiber die Frequenzen,
Amplituden, und Phasen der Umrichterausgangsspannung auch bei starken Storungen liefern,
wenn ausreichend lange Messzeit zur Verfligung steht. Dabei ist die Messzeit flir die mog-
lichst exakte Bestimmung dieser Groflen maBgebend. In der Praxis wird oftmals verlangt,
dass sich diese GroBen in kurzer Messzeit bestimmen lassen. Zum einen kdnnen die zu mes-
senden Grofen in der libermifBig langen Messzeit nicht stabil sein. Anderseits ist die tech-
nisch zugéngliche Messzeit stets begrenzt. Aullerdem ist eine lange Messzeit in kritischen

Féllen nicht zuléssig, wie z. B. Messungen bei einem Kurzschluss.

Wie in Abschnitt 3.2 ausgefiihrt, tritt der Leckeffekt bei Anwendungen der DFT/FFT haufig
auf, wenn die Messzeit begrenzt ist. Im Vergleich mit anderen auf der DFT/FFT basierenden
Verfahren fiir die Bestimmung der Grof8en von im Rauschen versteckten periodischen Signa-
len bei kurzer Messzeit liefert die CZT bzw. das Zeropadding-Verfahren mit relativ niedrigem
Rechenaufwand bessere Ergebnisse. Wie alle anderen Verfahren spielt dabei das Signal-zu-
Rausch-Verhiltnis eine groe Rolle. Zur moglichst exakten Bestimmung der Grundfrequenz
der stark gestdrten Umrichterausgangsspannung miissen die obengenannten Storungen mog-

lichst unterdriickt werden.

5.2.1 Kreuzkorrelation zwischen dem Spannungs- und Stromsignal

Hierbei wird von einer Phase des umrichtergespeisten Motors ausgegangen. Bild 5.5 zeigt das
einphasige Modell, und Bild 5.6 stellt die gemessenen Signale x(#) und y(#) sowie die bei den
Messungen auftrtetenden Storungen uy,(f) und i,(f) am Eingang und Ausgang dar. Dabei ist

u(t) die Phasenspannung und i(¢) der Phasenstrom in der Wicklung des Motors. Es gelten:
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t

i(f)=u(t)*h(f)=ju(t)-h(t—§) g, (5.2.1)
0
I(s)=H(s)-U(s), (5.2.2)
I(f)=H(/)-U(f), (5.2.3)
wobei
H(s) - die Ubertragungsfunktion des Modells
Uis) - die Laplace-Transformierte von u(t)
I(s) - die Laplace-Transformierte von i(¢)
H(f) - der Frequenzgang des Modells
h() - die Impulsantwort des Modells, es gilt: H(s)=<L{Ah(t)}
uy) - die Fourier-Transformierte von u(¢)
1 - die Fourier-Transformierte von i()
i(f)
- b H()
3
g L
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Bild 5.5 Einphasiges Modell

Wicklung des Motors i (9
u(t h(t) 10 )
H(s)

NG C x(f)

Bild 5.6 Signale bei Stérungen am Eingang und Ausgang

Zuerst wird angenommen, dass u(¢) nur eine Grundschwingung Frequenz f, enthélt:

u(t)=U,sin(2nft) (5.2.4)
Daher gelten nach dem Einschwingvorgang:

I(f,)=H(f,))-U(f,) und (5.2.5)

i)=U, |H(f)|-sinQ2nft—4¢,), (5.2.6)
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wobei ¢, = LH(f,) der Phasenwinkel zwischen der Phasenspannung und dem Phasenstrom

bei der Grundfrequenz f, ist. Weiter seien die Storungen um(¢) und in(#) am Eingang und Aus-

gang des Modells stochastisch unabhiangig und mittelwertfrei. Aus Bild 5.6 ist zu ersehen:

x(0) = u(t)+u, (1)
y()=i(t)+i_(2) (5.2.7)

wobei x(¢) und y(¢) jeweils das gemessene Signal am Eingang und Ausgang des Modells sind.
Die Kreuzkorrelationsfunktion zwischen den gemessenen Signalen x(¢) und y(¢) lésst sich

nach [24] ausdriicken durch
T

ny(r)=1Tirg% j x(t)- y(t+7)dt (5.2.8)

R, (7)= 1;33% J' [ (t) +u,, () ]-[i(t +7) +i, (¢ +7)] dt

=1Tirg% _J;u(t)-i(t+r) dt+_J;u(t)-im(t+r) dt+_jTum(z)~i(z+f) dt+_J;um(t)~im(t+r) d¢

=R, (1)+0+0+0=R(7) (5.2.9)
Mit den Einsatz der Gln. (5.2.4) und (5.2.6) in GL.(5.2.9) ergibt sich:

R (1)=R,(7)= lTiqg%JT;u(t)-i(t+f)dt
:%|H(f0)|-U0-cos(2nfor—¢o) (5.2.10)

Daraus folgt:

e In der Kreuzkorrelationsfunktion Ryy(7) zwischen den gemessenen Signalen x(¢) und y(¢)
bleiben die Informationen {iber die Frequenz des Eingangssignals und den Phasenwinkel
zwischen dem Ein- und Ausgangssignal erhalten. Der Phasenwinkel lésst sich zur Berech-
nung des Leistungsfaktors benutzen.

e Die bei den Messungen am Eingang und Ausgang des Systems entstehenden Stérungen
werden flir den Fall komplett unterdriickt, in dem die Storungen stochastisch unabhingig
sind und die Messzeit unendlich lang ist. Bei begrenzter Messzeit kann man eine Schét-
zung der Korrelationsfunktion leicht mit hoher Genauigkeit erreichen, da die Schétzgrof3e
eine asymptotisch erwartungstreue und konsistente Schitzung der Korrelationsfunktion
darstellt [31].

Im Allgemeinen enthélt die Ausgangsspannung eines Umrichters auler der Grundschwingung

noch die harmonischen und interharmonischen Komponenten sowie den stochastische Anteil:

u(t)=U, sin(27:fot)+f:U,ﬁ1 sin(2mkfyt) + ZP:U; sinQuf t+¢,)+u, (1),  (5.2.11)

r=l
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wobei U,' die Amplitude der k-ten Harmonischen ist, U; die Amplitude der p-ten Interhar-
monischen ist, und u, (¢) stellt ein weilles, mittelwertfreies und gauBverteiltes Rauschen mit

der Standardabweichung o, dar. Unter der Annahme, dass das Rauschen u, (¢) mit den bei

den Messungen am Eingang und Ausgang entstehenden Storungen u,(7) und i,,(¢) stochastisch
unabhéngig ist, kann man dhnlich wie Gl. (5.2.10) erhalten:

R, (0) =3 |H(f) | Uy c0s(2nfye =)+ Yo | HkE) | UL -cos Rk ) +

+ZZ%|H(fp) |-U, -cos(2nf,r—¢,)+ o0y -h(z). (5.2.12)

Darin werden die Informationen iiber die Grundfrequenz des Eingangssignals und den Pha-
senwinkel zwischen dem Ein- und Ausgangssignal bewahrt, wihrend die bei den Messungen
am Eingang und Ausgang des Systems entstehenden Stérungen komplett unterdriickt werden
konnen. Auflerdem werden die Harmonischen und Interharmonischen hoherer Frequenzen
sowie der hochfrequente Anteil des Rauschens in der Kreuzkorrelation unterdriickt, da die
Wicklung des Motors einem Tiefpassfilter entspricht. Somit erhdht sich das Signal-zu-

Rausch-Verhiltnis fiir die Grundschwingung.

5.2.2 Bestimmung der Grundfrequenz

Anhand der Kreuzkorrelation zwischen dem Spannungs- und Stromsignal, in der die eventu-
ellen Storungen moglichst stark unterdriickt werden, ldsst sich die Grundfrequenz mit ver-
schiedenen Verfahren berechnen, z. B. die in [43] dargestellte Nullstellen-Zahler-Technik fiir
digitale Signale. Bei der Anwendung dieser Technik entsteht kein Leckeffekt, der fiir die Be-
rechnung der DFT/FFT bei begrenzter Messzeit in den meisten Fillen unvermeidbar ist. Mit
dieser Technik kann eine hohe Genauigkeit fiir die Bestimmung der Grundfrequenz bei hoch-
frequenten Signalen in langer Messzeit erreicht werden. Bei niederfrequenten Signalen ist
allerdings eine relativ hohe Messzeit erforderlich [15]. Existieren interharmonische Kompo-
nenten im Signal, konnen die Nullstellen verdndert werden, was zu Frequenzfehlern fiihren

kann.

Wird die Kreuzkorrelation der Fourier-Transformation unterworfen, kann die Grundfrequenz
aufgrund der Unterdriickung der Stérungen genauer bestimmt werden. Durch die Fourier-
Transformation der Kreuzkorrelation erhélt man das Kreuzleistungsdichtespektrum. Tatsdch-
lich bilden die Kreuzkorrelation und das Kreuzleistungsdichtespektrum ein Fourier-
Transformationspaar, da fiir zwei beliebige mittelwertfreie stationdre Signale o(f) und J3(¢)
nach der Wiener-Khintchine-Beziehung gilt [2; 32]:

Sy (f) = TRQB(T) eV dr (5.2.13)
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wobei S_,(f) das Kreuzleistungsdichtespektrum zwischen den Signalen ¢(¢) und A(¢) ist.

Das Kreuzleistungsdichtespektrum ist im Allgemeinen eine komplexe Funktion, deren Betrag
ein Mal fiir die gemeinsame Leistung der beiden Signale bei einer bestimmten Frequenz ist
und deren Phase die Phasenverschiebung zwischen den beiden Signalen bei dieser Frequenz

wiedergibt.

Fiir die im letzten Abschnitt dargestellten Signale x(¢) und y(¢) ergibt sich entsprechend:
S, (f)= j R, (r)-e™"d7 (5.2.14)

Im Kreuzleistungsdichtespektrum S, (/) verschwinden die Beitrage der bei den Messungen

auftretenden Storungen uy,(f) und in(f), wenn diese Storungen stochastisch unabhingig sind.
Die Amplituden der hochfrequenten Harmonischen und Interharmonischen sowie der hoch-
frequenten Anteile des Rauschens im Eingangssignal des Stroms werden wegen der Tiefpass-
filterung der Motorwicklung unterdriickt, so dass sich die Grundschwingung im Spektrum in
den Vordergrund dringt. Die Erhdhung des Signal-zu-Rausch-Verhiltnisses fiir die Grund-
schwingung ermdglicht mit der DFT/FFT eine moglichst exakte Bestimmung der Grundfre-

quenz.

Steht ausreichend lange Messzeit zur Verfiigung, kann man zur Berechnung der Grundfre-
quenz und des Phasenwinkels direkt das Kreuzleistungsdichtespektrum Syy(f) der digitalisier-
ten Signale von x(f) und y(#) anwenden, da sich das Kreuzleistungsdichtespektrum Sy, (f)
schnell anhand der DFT von x(¢) und y(¢) berechnen ldsst. Dabei wird die zweite Wiener-

Khintchine-Beziehung in den meisten Féllen benutzt [5]:

S, (N=lim—E (X, (f, 1) X (fs T} (5.2.15)

T T
wobei X, (f, T)= ka (1)-e*™d¢,und Y, (f, T)= ka (¢)-e72™d¢ . Fiir ergodische Signale
0

0
gilt: Sxy(f)zlrim%-[X(f, T)-Y'(f, T, (5.2.16)
wobei X ( f, T ) , Y ( f, T ) die Fourier-Transformationen von x(¢) und y(f) im Zeitintervall

[0, 7] sindund Y (f, T) diezu Y(f, T) konjugiert komplexe GroBe bedeutet.

Da das Kreuzleistungsdichtespektrum S, (/) die Fourier-Transformation der Kreuzkorrelati-

on von x(¢) und y(¢) ist, tritt der Leckeffekt bei kurzer Messzeit oder bei nicht synchroner Ab-
tastung auf. Der maximal absolute Frequenzfehler betriagt 0,5Af. Hierbei ist Af die Fre-
quenzauflosung der DFT und dem Kehrwert der Messzeit gleich.

Zur moglichst exakten Bestimmung der Grundfrequenz bei kurzer Messzeit wird im Rahmen
dieser Arbeit die Chirp-z-Transformation (CZT) zur Berechnung von X (f, T) und Y(f, T)
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eingesetzt, was in Kapitel 4 behandelt wurde. Dabei kénnen die Grundfrequenz und der Pha-
senwinkel berechnet werden. Die Amplitude der Spannung bzw. des Stroms muss mit einem
anderen Verfahren bestimmt werden, da die Amplitude der Kreuzkorrelation dem Produkt der
Amplituden der Spannung und des Stroms proportional ist (Gl. (5.2.12)). Bild 5.7 veran-

schaulicht das Prinzip fiir die Bestimmung der Grundfrequenz.

S ignal
pannungssigna : Grundfrequenz
———
Kreuzleistungsdichtespektrum
Stromsignal Phasenwinkel
I ——
—

Bild 5.7 Prinzip fiir die Bestimmung der Grundfrequenz

5.3 Bestimmung der elektrischen Grofien

Hierbei sind die folgenden elektrischen Grofen zu berechnen:

e Effektivwerte der Spannungen und Strome der 3 AuBenleiter bei der Grundfrequenz
e Wirkleistungen der 3 AuBlenleiter bei der Grundfrequenz

Die Wirkleistung entspricht dem Produkt von Spannungs- und Stromeffektivwert, multipli-
ziert mit dem Cosinus des Phasenwinkels zwischen Strom und Spannung

Py =U, -1 4 -cosd,.
Anhand von den Effektivwerten Uk, Iorr und dem Phasenwinkel ¢, kann daher die Messung
der Wirkleistung direkt erfolgen.

5.3.1 Effektivwertbildung durch digitale Filterung

Zur Berechnung des Effektivwerts der Phasenspannung bzw. des Phasenstroms bei der
Grundfrequenz kann zuerst das Spannungs- bzw. Stromsignal mit einem mitlaufenden digita-
len Bandpassfilter mit der Mittelfrequenz der Grundfrequenz gefiltert werden, und der Effek-
tivwert ergibt sich dann zu

N-1 N-1
Upye = |— 2 u’[n] bzw. I, = izl'z[n] (5.3.1)
Nn:O Nn:O

Damit kénnen die Wirkleistung und die entsprechenden Leitwerte nach den Beziehungen fiir
die Stern- und Dreieckschaltung berechnet werden [19]. Mit dieser Technik kann eine hohe
Genauigkeit fiir die Bestimmung der Effektivwerte hochfrequenter Signale bei ausreichend

langer Messzeit erreicht werden.

Zur Gewinnung der Grundschwingung niederfrequenter Signalen ist ein schmalbandiges

Bandpassfilter erforderlich. Daher ist eine relativ hohe Messzeit notwendig [15].
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5 Messung von elektrischen Signalen an umrichtergespeisten Motoren

Zur Effektivwertbildung tliber ein festes Zeitintervall sind, wie beim Einsatz von analogen
Filtern auch, das Einschwingverhalten der digitalen Filter und die notwendige Messzeit zu
beachten. In der Praxis bedeutet dies, dass die Zeitkonstante des Digitalfilters im Verhéltnis
zur Messzeit klein sein soll. Als Faustformel kann fiir die mindestens notwendige Ein-
schwingzeit des Filters gelten: 7, = 1/B. Dabei ist 7; in Sekunden anzugeben und B die Band-
breite des Filters in Hz. Dies entspricht etwa einem Abfall von —3 dB [5].

5.3.2 Effektivwertbildung durch die kleinsten Quadrate (Least Squares — LS)

Das Prinzip der kleinsten Quadrate wird vielféltig in der Ingenieurwissenschaft und der Stati-
stik verwendet. Es wird angewendet, wann immer ein Mal} der ,,guten Anpassung benotigt
wird [74; 83].

Hierbei wird ein vom Rauschen r(¢) gestortes diskretes harmonisches Signal:
x[n]=A,cos(2nfnAt+6,)+r(nAt), n=0,1,2,.., N-1 (5.3.2)

betrachtet. Daraus sind die Frequenz f;, Amplitude 4y, und Phase 0y zu schitzen. Nach dem

Prinzip der kleinsten Quadrate sollen die Schitzwerte f‘o, 1210, und éo die Summe der Fehler-

quadrate:
~ ~ ~ N_] ~ ~ ~
S(fy, A4y» 6?0):Z{x[n]—Aocos(2nf0nAt+¢90)}2 (5.3.3)
n=0
minimieren. Der Summe S gehorchen dabei y*-Verteilung, die asymptotisch normalverteilt ist,

auch wenn nicht normalverteilte Storgrofen vorliegen [83]. Zur Bestimmung der Parameter
fo, 1210 , und éo mit der LS-Methode wird Gl. (5.3.3) partiell differenziert und gleich Null

gesetzt:
oS oS 0 oS

(5.3.4)

of, o4, 00,
Daraus ergeben sich drei nichtlineare Gleichungen. Bei der analytischen oder numerischen
Losung dieser Gleichungen ist mit hohem Rechenaufwand zu rechnen. Ist ein Parameter, z. B.

die Frequenz f, bekannt, wird die Losung stark vereinfacht.

Hierbei wird angenommen, dass die Frequenz f, bekannt ist oder mit geeigneten Verfahren,
z. B. der CZT oder dem Zeropadding-Verfahren, moglichst exakt berechnet werden kann.

Dann sind zwei Parameter 1:10 und éo in GI. (5.3.3) zu l6sen:

=

S, 6= tafn]- A cosnfnnt+d,))

=
—_ (=]

=

{x[n]- 4, cos2nf,nAt)cosd, + A sin(2nf,nAt)sind,}* (5.3.5)

f=}

n=

Zur Minimierung von S(zao, éo) ist:
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95 _0und 25— (5.3.6)
04, 00,

erforderlich. Daraus ergeben sich wieder zwei nichtlineare Gleichungen.

Unter Einsetzen von X = /]0 cosé0 und Y = 1:10 sin éo wird GLI. (5.3.6) umgeformt:

S(X, Y)= f{x[n]—)ﬂcos(27tf0nAt)+Y-sin(27tf0nAt)}2 (5.3.7)

n=0
Die hierin enthaltenen Parameter X und Y sind als SchétzgroBen zu verstehen. Die Minimie-
rung von S(X, Y) verlangt
aS—Ouda—Szo. (5.3.8)
o0X oY
Mit GL. (5.3.8) wird die Bedingung (5.3.6) erfiillt, da gilt:
oS _ oS oX oS oy _
o4, 0X 04 oY o4
oS 0§ oX aS oY

und =0. (5.3.10)
06, 0X 26, oY 20,

(5.3.9)

Daher kann davon ausgegangen werden, dass die Minimierung von S(X, Y) zur Minimierung
von S(4,, 6,) fiihrt.
a:; N-1

a——o = ZnZ(;{x[n — X cos(2nf,nAt)+Ysin(2nf,nAt) [—cos(2nf,nAt]=0
= Nz Jcos(2nf,nAt)— XZcos Qnf,nAt)+0,5- YZSln(47tf0nAt) 0
n=0 n=0 n=0
= XZCOS (2nf,nAt)—0.5- YZSIII(4TEfOnAt)=N 1x[n]cos(27[f0nAt) (5.3.11)
n=0 n=0 n=0
Eat; N-1
5—0 = ZMZ(;{x[n] Xcos(2nfynAt)+Ysin(2nf,nAt) i sin(2nf nAt]=0
= NZ x[n]sin(2nf,nAt)—0,5- XZsm(47tf0nAt)+YZsm Qnf,nAt)=0
n=0 n=0 n=0
= Zsm(4nf0nAt) YZsm (2nf,nAt) = Zx [n]sin(2nf,nAt) (5.3.12)
n=0 n=0

Die Gleichungen (5.3.11) und (5.3.12) lassen sich in eine kompakte Matrix-Form umsetzen:

B = (5.3.13)
x[n]51n(2nf0nA 1)

2

gcosz(2nﬂ)nAt) —0,5§Sin(4nfonAt) [Xj ;xn]COSanonAt)

N1 N-1
0,5) sin(4nfynAt) =) sin’(2nfynAt)
n=0 n=0

Gl. (5.3.13) stellt die linearen Gleichungen dar, und ist leicht zu 16sen. Nach der Losung von

X und Y kann man erhalten:
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1, =NX>+Y*; 0 :arctani (5.3.14
4, b %

Zur Effektivwertbildung von x(¢) bei der Grundfrequenz kann man die Beziehung fiir rein

sinusformige Signale benutzen: x,,. = 4, / 2 (5.3.15)

Im Prinzip gibt es bei Anwendungen der LS-Methode keine Beschriankung auf die Lénge der
Messzeit. Daher lésst sich die LS-Methode zur Bestimmung der Frequenz, Amplitude und
Phasen eines im Rauschen versteckten sinusférmigen Signals bei kurzer Messzeit anwenden.
Wenn die Frequenz bekannt ist oder mit einem geeigneten Verfahren moglichst genau be-
rechnet werden kann, wird der Rechenaufwand stark reduziert. Wie andere auf der Maximum-
Likelihood-Schitzung (MLE) basierende Verfahren wird die Varianz der Schitzgrofe der LS-
Methode durch die Cramer-Rao-Schranke von unten begrenzt, die mit der Linge der Messzeit
im Zusammenhang steht. Je hoher die Genauigkeit fiir die Bestimmung der Schitzgrofen mit
der LS-Methode verlangt wird, desto ldnger muss das zugrunde liegende Zeitsignal sein, desto

langer ist die erforderliche Messzeit.

Nach den obigen Behandlungen werden die in diesem Beitrag eingesetzten Verfahren zur
Bestimmung der elektrischen Gréen umrichtergespeister Motoren in Bild 5.8 dargestellt.
Das mit Hilfe des LabView-Programms realisierte virtuelle Instrument ist in Anhang A.3 be-
schrieben. Die praktischen Versuche unter industriellen Bedingungen erfolgten mit diesem
Verfahren. Die Abweichungen bei der Bestimmung der elektrischen Grofen eines umrichter-
gespeisten Motors in der kiirzesten zuldssigen Messzeit (1 Sekunde) lagen im Bereich < 0,5%
v. M..

Spannungssignal u[n] |

——» Grundfrequenz f

Stromsignal i[n] Kreuzleistungsdichtespektrum

Y

> Phasenwinkel ¢,

lvr Y

LS-Verfahren

L Py, = Uy L cos ¢ —  Wirkleistung P,

™ Effektivwert der Spannung U,

> Effektivwert des Stroms I,

Bild 5.8 Flussdiagramm fiir die Bestimmung der elektrischen GréBen umrichtergespeister Motoren

5.4 Bearbeitung der harmonischen und interharmonischen Komponen-
ten

In der Literatur wird diejenige Komponente als interharmonische Komponente bezeichnet,
deren Frequenz kein Vielfaches der Grundfrequenz ist [41; 116; 117]. Nur bei linearer Mo-

dulation und gleichméBig verteilten Belastungen kénnen diese Komponenten klein sein [64].
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Bei praktischen Anwendungen von umrichtergespeisten Motoren sind die harmonischen und
interharmonischen Komponenten der Umrichterausgangsspannungen bzw. der Strome in den
Wicklungen des Motores im Zeit- und Frequenzbereich zu separieren. Zum einen koénnen in-
terharmonische Komponenten zu Drehmomentschwankungen und Energieverlust fithren [19].
Zum anderen ist eine moglichst exakte Bestimmung der harmonischen und interharmonischen
Komponenten fiir Regelungssysteme sehr wichtig [39]. Interharmonische Komponenten eines

PWM-Unmrichters kénnen im Ubertragungsnetz Stérungen verursachen [64].

Die Empfehlungen und Definitionen fiir die Bearbeitung der harmonischen und interharmoni-

schen Komponenten wurden in The IEC Standard Drafts eingefiihrt [116; 117] und hierbei

kurz zusammengefasst:

e Abtastfrequenz ( f) soll ausreichend hoch sein, sodass die Analyse von Frequenzkompo-
nenten bis zu 9 kHz moglich ist.

e Die Rechteck-Funktion wird verwendet.

e Die eingesetzte Fensterfunktion ist exakt einer Linge von zehn Grundperioden entspre-
chend und bei einer Grundfrequenz von 50 Hz somit 200 ms.

e Die Frequenzauflosung der diskreten Fourier-Transformation (DFT) betrdgt 5 Hz bei der
Grundfrequenz von 50 Hz.

e Bei der Grundfrequenz 50 Hz ist die Amplitude einer harmonischen Gruppe definiert als:

[
C200ms = Z C120n+k > (5.4.1)
k=1

wihrend die Amplitude einer interharmonischen Untergruppe zu

8
Cor0.5200ems = 1/ZC120,1+1¢ definiert ist. (5.4.2)
k=2

Bild 5.9 veranschaulicht die IEC-Gruppierung der spektralen Komponenten fiir harmonische

und interharmonische Komponenten bei der Grundfrequenz von 50 Hz.

Die zweite harmonische Gruppe Die dritte harmonische Gruppe

Die 1,5 interharmonische
Untergruppe

bl

L —
90 95 100 105 110 115 120 125 130 135 140 145 150 155
Frequenz (Hz)

Amplitude

Bild 5.9 IEC-Gruppierung der spektralen Komponenten fiir harmonische und interharmonische Komponenten
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Bei der praktischen Analyse der interharmonischen Komponenten mit der DFT entstehen
Schwierigkeiten wegen des durch die Zeitbegrenzung verursachten Leckeffekts und/oder der
begrenzten Frequenzauflosung [41; 77]. Zur Vermeidung des Leckeffekts der DFT muss ein
Signal synchron mit allen im Signal enthaltenen Komponenten abgetastet werden. Die syn-
chrone Abtastung mit interharmonischen Komponenten ist in der Praxis kaum realisierbar, da
ihre Frequenzen in den meisten Féllen nicht leicht vorauszusagen sind oder die erforderliche
Léange der Fensterfunktion zu grof} ist. Daher sind die Gréfen der interharmonischen Kompo-

nenten schwierig zu bestimmen.

5.4.1 TDA-Verfahren zur Bearbeitung der harmonischen Komponenten

Das TDA-Verfahren ist eine sehr bekannte Technik fiir die Trennung des gewiinschten peri-
odischen Signals aus dem Frequenzgemisch eines gestorten Signals [10]. Dieses Verfahren

findet in der Fehlerdiagnose von Maschinen sehr hiufig Anwendung [49 — 51].

Zur Darstellung des TDA-Verfahrens wird zuerst ein vom Rauschen gestortes periodisches
Signal betrachtet:

x(t) = x,(t)+n(t), (5.4.3)
wobei x¢(f) periodisch mit der Grundperiode T ist. Das Signal x(¢) wird mit der Abtastfre-
quenz f, =1/AT diskretisiert und ergibt sich zu:

x(i-AT)=x,i-AT)+n(i-AT), ieN’ (5.4.4)

Es wird angenommen, dass sich J Punkte aus der Abtastung in einer Grundperiode ergeben.

Dann fiihrt man die folgende Operation durch:

M-1
a(i-AT):%-Zx(i-Anm-J-AT), i=0,1,..,J-1. (5.4.5)

m=0
Damit erhélt man das im Zeitbereich gemittelte (time domain averaged) Signal, dessen Lange
eine Grundperiode betrigt. Dieser Mittelungsvorgang wurde in der Literatur auch als syn-
chrone Mittelung bezeichnet. Die z-Transformation von a(i-AT) lésst sich ausdriicken als:
X(z) & ., X(z) 1=z

A(Z)ZT';Z =7? (5.4.6)
Der im Zeitbereich durchgefiihrte Mittelungsvorgang (Gl. (5.4.5)) verbessert durch die Ab-
schwéchung der nicht harmonischen Komponenten die Schitzung der Komponente der
Grundfrequenz und der harmonischen Komponenten [10]. Zur Gewinnung einer besseren

Analyse mit der DFT/FFT im Frequenzbereich wird das Signal a(i-AT) hierbei periodisch
bis zu M Perioden verldngert:

ay (iIAT +m-JAT)=a(iAT) i=0,1,..,/-1;m=1,2, ..., M. (5.4.7)
Das verlidngerte Signal wird hierbei als TDA-Signal bezeichnet. Die entsprechende z-

Transformation des TDA-Signals ergibt sich zu [18]:
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1 1-z"

AM(Z)=H' 1 _J

- A(z) (5.4.8)

Mit Gln (5.4.6) und (5.4.8) erhéilt man:
X(z) 1-z7% .l—zMJ

Ay (2) = 5.4.9
u(?) M* 1-z7 1-Z ( )
Somit ergibt sich die Ubertragungsfunktion des Mittelungsvorgangs:
Ho(5)= L 1=z 127 (5.4.10)
M M* 1-z7 1=z o
Der Frequenzgang lisst sich durch den Ersatz von z =¢'*”*" gewinnen:
11— 2/ ATMI | Gi2nf AT M
HM (f) = {HM (Z) }Z:ejzn/u = M2 ’ | — g P20/ AT ’ | — ei2W AT
o iRmMTf q j2nMT,f )
_ I 1-e I-¢ 1 sin"(aMT,f) (5.4.11)

M* 1—e P eh T 2 sin’(nT,f)
wobei Ty =J-AT und f; =1/T;. Somit erhdlt man den Amplitudengang und Phasengang:
1 sin’[n-M-(f/
|y () oy ST M )]
M sin“[n-(f/ f,)]
und D, (f)=0. (5.4.13)
Fir '/ f,=K (K eN") folgt damit:

1 'sinz[nM-(f/fo)]} Mlim 1 'sinz[M(u+K-n)]
M?> sin’[n-(f/f)] T o M sin’(u+ K -m)

| (5.4.12)

|HM(f)‘f:K/6={

=1 (5.4.14)

Der Frequenzgang beschreibt damit ein Kammfilter mit | H,,(Kf;)|=1 (K € N") — ,,Z&hnen*
des Kammfilters. Bild 5.10 zeigt den Amplitudengang (Ausschnitt) fiir unterschiedliche Mit-

telungszahlen M. Dabei ist erkennbar, dass das Kammfilter die Signalanteile der Grundfre-

quenz f; und der harmonischen Frequenzen Kf, (K e N°) durchldsst und die Signalanteile

anderer Frequenzen unterdriickt. Mit der Zunahme der Mittelungszahl verengen sich die
Durchlassbereiche, und die Welligkeit in den Sperrbereichen wird kleiner. Somit lassen sich

nicht harmonische Signalanteile stark unterdriicken.

Fiir die weiteren Ausfiihrungen ist wichtig, dass im Amplitudengang zwischen Zéhnen dqui-
distant M-1 Nullstellen auftreten. Beispielsweise fiir f = 50 Hz entstehen neun Nullstellen
(55 Hz, 60 Hz, ..., 95 Hz) bei M = 10 (Bild 5.11). Spektralanteile an diesen Stellen werden
damit vollstdndig unterdriickt. Diese Eigenschaft ldsst sich bei der Unterdriickung interhar-
monischer Komponenten nutzen. In der Praxis tritt der Fall hdufig auf, bei dem eine starke
interharmonische Komponente bekannter Frequenz existiert. Durch gezielte Wahl von M ist
es moglich, diese Komponente zu eliminieren. Beispielsweise enthélt ein Signal harmonische
Komponenten mit der Grundfrequenz fy = 50 Hz und eine interharmonische Komponente der
Frequenz f; = 62,5 Hz. Mit M = 10 kann die interharmonische Komponente bei einer mit der

Grundfrequenz synchronen Mittelung um etwa 34 dB geddmpft werden. Diese Komponente
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lasst sich mit der Mittelungszahl M = 4 (oder 8, 16, ...) bei der mit der Grundfrequenz syn-
chronen Mittelung vollstdndig unterdriicken. In diesem Beispiel liegt die interharmonische
Komponente der Frequenz f; = 62,5 Hz in einer Nullstelle des Kammfilters. Damit kann durch

gezielte Wahl der Mittelungszahl bereits durch wenige Mittelungen ein markanter periodi-
scher Storanteil unterdriickt werden.

—

Amplitude
<
W

Amplitude

Amplitude

— o

Amplitude
o
N

0.8

o
)

Amplitude

e
~

0.2

Frequency (Hz)

Bild 5.11 Nullstellen des Kammfilters fiir f, = 50 Hz bei M =4, §, 10, und 20

5.4.2 Differenz-Filter (DF) zur Bearbeitung der interharmonischen Komponenten

Bei der Bearbeitung interharmonischer Komponenten mit der DFT/FFT kann eine interhar-

monische Komponente wegen des von der Zeitbegrenzung verursachten Leckeffekts und/oder
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der begrenzten Frequenzauflosung durch starke harmonische Komponenten verdeckt werden.
Zur Vermeidung des Leckeffekts muss die Abtastung mit allen harmonischen und interhar-
monischen Komponenten synchron sein, was in der Praxis kaum realisierbar ist. Auflerdem
fiihrt die Spektralinterferenz (sieche Abschnitt 3.2) zwischen harmonischen und interharmoni-
schen Komponenten im Frequenzbereich dazu, dass eine mdglichst exakte Bestimmung der

interharmonischen Frequenzen schwierig ist.

Das TDA-Verfahren liefert eine verbesserte Schitzung der Grundschwingung und der Har-
monischen. Dabei werden die nicht harmonischen Signalanteile stark unterdriickt. Werden die
Grundschwingung und die Harmonischen vom originalen Signal im Zeitbereich subtrahiert,
wird die Spektralinterferenz zwischen harmonischen und interharmonischen Komponenten im
Frequenzbereich eliminiert. Dazu wird hier ein Filter zur Bearbeitung interharmonischer

Komponenten in einem Signal vorgeschlagen.

Das originale Signal wird in M exakten Grundperioden abgetastet und mit Gl. (5.4.5) gemit-
telt. Dann erhédlt man mit Gl. (5.4.7) das verldngerte TDA-Signal a,,(iAT), welches eine ver-

besserte Schitzung der Grundschwingung und der Harmonischen in den M exakten Grundpe-
rioden ist. Somit kann ein Differenz-Signal gewonnen werden:

V(IAT)=x(iAT)—a,(iAT). i=0,1, .., MJ-1 (5.4.15)
Durch die z-Transformation und unter Beriicksichtigung von Gl. (5.4.9) erhilt man die Uber-
tragungstransformation:
Y(2) 1 1 'l—ZfMJ 'I—ZMJ

H (2)= —
S o VE R B R

(5.4.16)

Durch den Einsatz von z = ¢!?V47

L sin’[nM -(f/£)] (5.4.17)
M sin’[n-(f/f,)] h

Fir f/f,=K (KeN") folgt
| Hp (/) |2, =0 (5.4.18)

Dies bedeutet, dass die Grundschwingung und die Harmonischen im Differenz-Signal

wird der Frequenzgang gewonnen:

Hy(f)=1-

y(iAT) vollstindig unterdriickt werden. Somit kénnen die harmonischen und nicht harmoni-
schen separiert im Zeit- und Frequenzbereich bearbeitet werden, und die Spektralinterferenz
im Frequenzbereich wird unerdriickt. Der Vorgang entspricht einer linearen Filterung, was
hierbei als Differenz-Filter (DF) bezeichnet wird. In Bild 5.12 wird der Amplitudengang
(Ausschnitt) fiir die Mittelungszahl M = 10 gezeigt. Mit der Zunahme der Mittelungszahl M

verringern sich die Bandbreite der Sperrbereiche und die Welligkeit im Durchlassbereich.
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Bild 5.12 Amplitudengang des Differenz-Filters fiir M = 10

5.4.3 Beispiele der Simulation und der praktischen Anwendung

Bild 5.13 und Bild 5.14 zeigen die DFT-Ergebnisse des TDA-Signals und des DF-Signals bei
einer Simulation. Fiir die Simulation wird ein aus der Grundschwingung, zwei Harmonischen
und einer interharmonischen Komponente bestehendes Signal eingesetzt:
x(t)=x,t)+x,(), x,(t)=10sin(2n-50-¢)+3sin(2nx-100-¢)+sin(2n-150-¢),
x,(t)=A4,sin(2nft+6,),
wobei fi, A; und 6, jeweils die Frequenz, Amplitude und Phase der interharmonischen Kom-

ponente sind. Mit der Abtastfrequenz f; = 1000 Hz wird das Signal x(¢) in bis zu N = 200
Punkten diskretisiert, entsprechend zehn Grundperioden (200 ms). Die Abtastung ist synchron
mit der Grundschwingung und ihren harmonischen Komponenten, aber nicht mit den inter-
harmonischen Komponenten. In Bild 5.13 (a) und Bild 5.14 (a) ist die Spektralinterferenz
zwischen der interharmonischen und den harmonischen Komponenten im Frequenzbereich

erkennbar.

Die Spektralinterferenz fiihrt zu Amplitudenfehlern der DFT-Ergebnisse. Beim Vergleich von
Bild 5.13 (a) (6, =30°) mit Bild 5.14 (a) (6, =45°) kann man erkennen, dass die Amplitu-

denfehler von der Phase der interharmonischen Komponente abhingig sind. Auflerdem sind
die Amplitudenfehler im Allgemeinen auch von dem Verhiltnis zwischen den Amplituden
der interharmonischen und harmonischen Komponenten abhingig [65]. Durch gezielte Wahl
der Mittelungszahl, z. B. M = 8, lassen sich die Einfliisse der interharmonischen Komponente
auf die DFT-Koeffizienten der Grundschwingung und harmonischen Komponenten vollstén-
dig unterdriicken, wie in Bild 5.13 (b) und Bild 5.14 (b) gezeigt. In diesem Fall liegt die in-
terharmonische Komponente der Frequenz f; = 62,5 Hz auf einer Nullstelle des Kammfilters.
Gleichfalls werden die Einfliisse der Grundschwingung und harmonischen Komponenten auf
die DFT-Koeffizienten der interharmonischen Komponente eliminiert (Bild 5.13 (b) und Bild
5.14 (b)).
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Wird die Mittelungszahl M = 10 festgelegt, fillt die Frequenz der interharmonischen Kompo-
nente mit keiner Nullstellen des TDA-Filters zusammen. Trotzdem lassen sich die harmoni-
schen und interharmonischen Komponenten im Zeitbereich gut trennen. Die Einfliisse der
Grundschwingung und Harmonischen auf die DFT-Koeffizienten der interharmonischen
Komponente im Spektrum des DF-Signals und damit die Spektralinterferenz werden stark
unterdriickt. Wird das DF-Signal mit dem Zeropadding-Verfahren bearbeitet, lassen sich die
Frequenz und Amplituden der interharmonischen Komponente genauer bestimmen. Bild 5.15
zeigt die Ergebnisse der DFT und des Zeropadding-Verfahrens fiir das DF-Signal bei M = 10.
Das durch das Zeropadding gewonnene Spektrum hat ein lokales Maximum der Amplitude
1,960 V (Sollwert = 2.000 V) bei der Frequenz 62,5 Hz, wihrend die Amplituden bei dieser
Frequenz in Bild 5.13 (a) und Bild 5.14 (a) jeweils 1,729 V und 1,489 V sind. Es soll darauf
hingewiesen werden, dass sich dieser Amplitudenfehler mit dem durch das Zeropadding ge-

wonnenen Spektrum nach Gl. (5.4.17) oder Bild 5.12 korrigieren lasst.

2.5 T T T T T T
_ 1 1 1 (62,5 Hz, 1,960 V) 4 DFT
> 20 S R 16_ S B S zero padding
3 T
ELSfo R R 5 S A o o SRR
o | | | | | | | |
g | | | | | | | |
< lr—"" . T . T C C D T
055t E R T ERRRIEEEE B
0e 40000725 |7]Y[-1.0.9.0- .0.0.0.60.5.0.0 Y ]
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

Frequencz (Hz)

Bild 5.15 Spektren des DF-Signals, berechnet durch die DFT und das Zeropadding-Verfahren
Eine praktische Anwendung fiir die Bearbeitung harmonischer und interharmonischer Kom-
ponenten im Zeit- und Frequenzbereich zeigt Bild 5.16. Das Spannungssignal eines Umrich-
ters wird nach der Signalanpassung und Anti-Aliasing-Filterung mit der Abtastfrequenz f; =
10 kHz tiber zehn Grundperioden digitalisiert. Bei der Grundfrequenz f, = 50 Hz betrigt die
Lange der diskreten Folge N = 1000. Daraus erhélt man nach Gln. (5.4.5) und (5.4.7) das mit
der Grundfrequenz synchron gemittelte Signal (TDA-Signal) und nach GI. (5.4.15) das durch
die Differenz-Filterung gewonnene Signal (DF-Signal). Ein Ausschnitt aus Bild 5.16 wird in
Bild 5.17 dargestellt.

Aus den vorausgegangenen Ausfithrungen konnen einige Folgerungen gezogen werden:

e Harmonische und interharmonische Komponenten lassen sich durch die TDA- und DF-
Filterung im Zeit- und Frequenzbereich getrennt bearbeiten.

e FEine genauere Bestimmung der Frequenzen und Amplituden interharmonischer Kompo-
nenten ist moglich, wenn das durch die Differenz-Filterung gewonnene Signal mit der
CZT oder dem Zeropadding-Verfahren bearbeitet wird.

e Durch gezielte Wahl der Mittelungszahl ist moglich, eine interharmonische Komponente

vollstindig zu unterdriicken.
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6 Schwingungsstirkemessung und Spektralanalyse mit dem LabView

Kapitel 6

Schwingungsstirkemessung und Spektralanalyse mit dem

LabView-Programm

Jedes Getriebe ist aufgrund der Elastizitdit und der Massentridgheit der einzelnen
Getriebeglieder prinzipiell ein schwingungsfdhiges System [78]. Wéhrend des Betriebes
werden stets — auch im fehlerfreien Zustand — Kdrperschwingungen durch Krifte, die bei der
Ubertragung der eingespeisten Leistung auftreten, angeregt. Vom Entstehungsort erfolgt die
Ubertragung  dieser Schwingungen zum Gehiduse maBgeblich iiber die weiteren
Getriebeelemente. Uber das feste Ausbreitungsmedium hinaus werden die Schwingungen

auch an den Grenzflichen Maschine-Luft an die Umgebungsluft abgegeben.

Je nach Schwingungsmedium wird deshalb zwischen Korperschall und Luftschall
unterschieden. In der Literatur werden unter dem Begriff Luftschall meistens Schwingungen
im Horfrequenzbereich verstanden, also zwischen etwa 10 Hz und 20 kHz. Als Kdorperschall
hingegen werden mechanische Schwingungen in einem festen Medium bezeichnet, die
Frequenzen von unter 1 Hz bis mehreren MHz besitzen [27]. Bei Messungen von
Korperschall wird zwischen Schwingungsstirkemessungen und Schwingungsmessungen fiir

die Zustandsiiberwachung und Fehlerdiagnose an Maschinen unterschieden.

Die Schwingungsstirkemessung stand naturgemidfl am Anfang aller der Schwingungs-
messtechniken. Der wihrend des Betriebs einer Maschine auftretende Korperschall ist in der
Regel ein Schwingungsgemisch, das durch Uberlagerung von mehreren Schwingungen
unterschiedlicher Frequenzen entsteht. Die unterschiedlichen Schwingungen werden z. B.
durch die Bewegung mehrerer verschiedener Maschinenteile — z. B. bei Zahnradgetrieben
durch die Wellen mit verschiedenen Drehzahlen und die Zahneingriffsereignisse von
Zahnridern — oder durch Ubertragung von anderen Aggregaten verursacht. Um derartige
Schwingungsgemische auf vergleichender Basis beurteilen zu konnen, wird die sogenannte
»effektive Schwingstirke* in VDI 2056 und DIN 45666 definiert. Darunter ist der
quadratische Mittelwert der Schwinggeschwindigkeit im Frequenzbereich von 10 Hz bis 1000
Hz zu verstehen. Die Empfehlung der Frequenzbandbegrenzung und Frequenzbewertung fiir
die Messung dieser Schwingstérke ist DIN 45662 zu entnehmen. Die Messergebnisse sind im
Hinblick auf VDI 2056 oder VDI 2063 (zulédssige Schwingstéirke fiir Hubkolbenmaschinen)
als die Festlegung von Abnahmespezifikationen zu betrachten. Man beachte den
Frequenzbereich von 10 Hz bis 1 kHz [115]. In diesem Frequenzbereich liegen in der Regel
Schwingungen zufolge Unwucht, Rissen in Wellen oder Rissen im Fundament. Andere

Fehler, z. B. Fehler in Zahnradgetrieben, werden sich hier unter Umstdnden nicht ausgepragt
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widerspiegeln [34]. Aus diesem Grund ist die Mdglichkeit der Fehldiagnose von vornherein

nicht vorgesehen.

Fiir die Zustandsiiberwachung und Fehlerdiagnose an Maschinen ist die Untersuchung von
Korperschall besser geeignet als die von Luftschall, da der Einfluss duerer StorgroBen, wie
Umgebungslarm, geringer ist. Was mit dem Ohr horbar ist, ist in jedem Fall auch am Gehause
als Schwingung messbar [34]. Zur Fehlerdiagnose nutzt man aus, dass die Korper-
schwingungen im fehlerfreien Zustand bei konstanten Betriebsbedingungen charakteristische
Anteile aufweisen, deren Zusammensetzung und/oder Stirke sich praktisch erst bei einer
Fehlerentwicklung infolge verdanderter Krifte oder verdnderter mechanischer Eigenschaften in
ebenfalls charakteristischer Weise dndern [5]. Aus diesen fehlerspezifischen Verdnderungen
in den Signalen kann umgekehrt auch auf den konkreten Fehler oder zumindest auf eine
Klasse von Fehlern, die zu gleichen bzw. mit den verwendeten Verfahren nicht unterscheid-
baren Verdanderungen fiihren, geschlossen werden. Die Erfassung der Kdrperschwingungen
erfolgt meist liber Beschleunigungsaufnehmer, die am Gehduse befestigt werden. Der

Aufnahmeort wird dabei meist experimentell ermittelt.

6.1 Schwingungsaufnehmer

Der Schwingungsaufnehmer wird zwangsldufig immer Bestandteil am Anfang einer
Messkette zur Zustandsiiberwachung und Fehlerdiagnose von Maschinen sein. Seine Aufgabe
ist es, die mechanischen Bewegungen am Messpunkt in ein proportionales elektrisches Signal
umzuwandeln. Prinzipiell kann zwischen Aufnehmern unterschieden werden, deren
elektrisches Signal proportional dem Schwingweg, der Schwinggeschwindigkeit oder der
Schwingbeschleunigung ist. Gelegentlich sind auch direkte Beanspruchungen festzustellen.

Dies geschieht durch die Messung von Kriften oder Dehnungen.

6.1.1 Schwingweg, Schwinggeschwindigkeit und Schwingbeschleunigung

Unter Schwingungen versteht man zunéchst die zeitlichen Schwingwege s(¢). Im erweiterten

Sinn denkt man aber auch an die durch zeitliche Differentiation bzw. Integration fest

gekoppelten GroBlen Schwinggeschwindigkeit v(#) und Schwingbeschleunigung a(r). Die

mathematischen Zusammenhéinge lauten:

Weg s(t) = ju(t)dz = j dr j a(t)dt [m]
Geschwindigkeit o(t)= %s(t) = '[a(t)dt [m/s] (6.1.1)
Beschleunigung a(t)= f—;s(t) [m/s?]

Dabei konnen die Integrationskonstanten im Allgemeinen gleich null gesetzt und damit

vernachléssigt werden.
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Diese Zusammenhinge sind bei der Wahl von Messgro3en und Sensoren wichtig. Es bedeutet
ndmlich nichts anderes, als dass die Messung einer einzigen der drei Grofen geniigt, da diese
drei Messgroflen im Prinzip durch Integration bzw. Differentiation ineinander tiberfiihrbar
sind. Allerdings betont die Wegmessung Komponenten mit niedrigen Frequenzen, die
Beschleunigungsmessung solche mit hohen Frequenzen. Dies ist durch die Betrachtung der
harmonischen Schwingung zu erkennen. Da man sich periodische Schwingungen immer als
Zusammensetzung harmonischer Schwingungen vorstellen darf, gilt diese Betrachtung

allgemein.

Die Zusammenhinge zwischen Weg, Geschwindigkeit und Beschleunigung lauten bei der

harmonischen Schwingung folgendermafen:

Weg s(t) = A,cos2nft [m]
Geschwindigkeit v(t)=—A4,2nf)sin2nft  [m/s] (6.1.2)
Beschleunigung a(t) = —A4,(2nf)’ cos2nft [m/s’]

Man sieht, dass bei konstantem Scheitelwert 4o des Weges s(f) der Scheitelwert der
Geschwindigkeit bzw. der Scheitelwert der Beschleunigung linear bzw. quadratisch von der
Frequenz f abhéngig ist (Bild 6.1).
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Bild 1.5 Schwingweg-, Schwinggeschwindigkeits- und Schwingbeschleunigungs-Spektrum im Vergleich
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Unter Beriicksichtigung dieser Zusammenhinge ist es in der Praxis nicht zu empfehlen, mit
einem Wegsensor den Weg s(f) zu messen und diesen anschlieBend zweimal zu
differenzieren. Dies hétte zur Folge, dass die immer auch vorhandenen, iiberlagerten, meist
hochfrequenten Storsignale differenziert und damit unverhdltnisméBig verstirkt wiirden. Ist
man an der Beschleunigung interessiert, sollte man die Beschleunigung messen! In
umgekehrter Richtung sieht es anders aus: Wenn man die Beschleunigungen gemessen hat,
kann man ohne weiteres diese ein- bzw. zweimal integrieren, um zu den Schwing-

geschwindigkeiten bzw. zu den Schwingwegen zu kommen [60].

Eine weitere Beobachtung von Bild 6.1 ist aus anderem Grund interessant: Wir nehmen an,
bei einer schwingenden Struktur sei der zeitliche Verlauf des Schwingwegs gemessen und
dessen Spektrum durch Fourier-Transformation bestimmt worden. Es ist bekannt, dass bei
vielen praktischen Signalen von Schwingwegen die spektralen Betrdge mit steigenden
Frequenzen zuriickgehen. Damit sind sie fiir Schwingungsaufnehmer auch schwerer
aufzuldsen. Nach den erwihnten Signaleigenschaften fallt aber das Spektrum der zugehdrigen
Geschwindigkeit und insbesondere dasjenige der Beschleunigung mit steigenden Frequenzen
weniger stark ab. Von daher gesehen kann es in der Praxis sinnvoll sein, nicht den
Schwingweg s(f), sondern die Beschleunigung a(f) zu messen. Dies ist giinstig fiir die
Fehlerdiagnose von Maschinen und Anlagen. Gleichzeitig ist bei niedrigen Frequenzen der
umgekehrte Effekt zu beobachten: Die spektralen Betrige der Geschwindigkeit und der
Beschleunigung werden bei fallenden Frequenzen immer kleiner, deshalb sollen

Schwingwege bei niedrigen Frequenzen gemessen werden.

6.1.2 Messung des Schwingwegs

Bei der Messung des Schwingwegs werden in den meisten Féllen Wirbelstromaufnehmer
eingesetzt. Der Wirbelstromaufnehmer misst beriihrungslos die Distanz zwischen Aufnehmer-
Stirnseite und einem metallischen Objekt. Dazu wird im Aufnehmer ein hochfrequentes
elektromagnetisches Feld aufgebaut, das von dem Objekt und damit auch vom zu erfassenden
Abstand beeinflusst wird (Bild 6.2). Da das System mit einer hohen Frequenz arbeitet, sind
Sensor, Elektronik und Kabelsystem als Einheit zu betrachten.

tisches Wechselfeld

LSchwir gweg

Metallplatte

Bild 6.2 Physikalische Grundlage fiir Wirbelstromaufnehmer
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Wirbelstromaufnehmer werden héufig fir die Wellenschwingungsmessung in Turbo-
maschinen eingesetzt, was hinsichtlich Verfahren und Messeinrichtung standardisiert ist. Die
Tatsache, dass das Messobjekt (Welle) selbst praktisch zum Bestandteil des Aufnehmers
wird, bringt eine Reihe von Nachteilen mit sich. So wird durch Unrundheit,
Oberflachenrauigkeit oder Exzentrizitdit (mechanischer Run-Out) sowie durch
Werkstoffabweichungen (elektrischer Run-Out) ein Messsignal vorgetduscht, das den
nutzbaren Dynamikbereich der eigentlichen Messung stark eingeschrinkt. Die obere
Grenzfrequenz solcher Aufnehmer liegt zwar theoretisch recht hoch (typisch bis 10 kHz), der
tatsdchlich nutzbare Frequenzbereich wird durch den reduzierten Dynamikbereich indirekt
stark eingeengt, da die Schwingwege bei hohen Frequenzen immer klein sein werden; in der
Praxis wird demnach ein Frequenzbereich der Grofenordnung 0 Hz bis 200 Hz als realistisch
anzusehen sein [34]. AuBerdem muss der Aufnehmer wegen moglicher storender duferer
Einflisse an Ort und Stelle kalibriert werden. Deshalb werden Wirbelstromaufnehmer meist

nicht flir eine differenzierte Fehlerdiagnose eingesetzt.

6.1.3 Messung der Schwinggeschwindigkeit

Fir die Messung der Schwinggeschwindigkeit ldsst sich der in Bild 6.3 dargestellte
elektrodynamische Geschwindigkeitsaufnehmer benutzen. Innerhalb des Aufnehmergehéuses
ist ein Permanentmagnet federnd aufgehingt. Bei Relativbewegung zwischen diesem
Magneten und der fest mit dem Gehéduse verbundenen Spule entsteht in letzterer eine
elektrische Spannung (nach dem Faradayschen Induktionsgesetz). Setzt man den Aufnehmer
auf eine schwingende Struktur, so wird fiir Schwingfrequenzen oberhalb der Eigenresonanz
des Aufnehmers die seismische Masse (= Magnet) im Raum stillstehen. Die Relativbewegung
zwischen dem Magneten und der Spule entspricht der Schwingbewegung, und die induzierte
Spannung ist proportional der Schwinggeschwindigkeit. Elektrodynamische Geschwindig-
keitsaufnehmer waren die ersten Schwingungsaufnehmer, die im Maschinenbau {iberhaupt
verwendet wurden. Der nutzbare Frequenzbereich ist klein, typisch 10 Hz bis 1000 Hz.
Wegen ihres schmalen nutzbaren Frequenzbereichs sind elektrodynamische Geschwindig-

keitsaufnehmer fiir die Fehlerdiagnose nur bedingt zu empfehlen.

II‘I.

//>// LN ///// ’..7 
/ :

Bild 6.3 Beispiel eines elektrodynamischen Geschwindigkeitsaufnehmers (a  Membrane, b  Spule, c
Spulentriager, d Permanentmagnet) [60]
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6.1.4 Messung der Beschleunigung

Fiir die meisten Anwendungen im Bereich der Maschineniiberwachung und Fehlerdiagnose
haben sich Beschleunigungsaufnehmer nach dem piezoelektrischen Prinzip [28] durchgesetzt.
Der sehr groe Dynamikbereich und der breite nutzbare Frequenzbereich sind dafiir
ausschlaggebend. Beschleunigungsaufnehmer werden von einer Vielzahl von Firmen
angeboten und unterscheiden sich je nach benétigtem Frequenzbereich, Dynamikbereich,
Grofle, Befestigung usw. Der grofle Nachteil piezoelektischer Beschleunigungsaufnehmer ist
thr hochohmiger Ausgang, der insbesondere bei grofen Leitungsldngen zu einer hohen
Storempfindlichkeit fiihrt. Da die Beschleunigung proportional einer elektrischen Ladung ist,
wird ein spezieller Vorverstirker, ein sogenannte Ladungsverstirker, benotigt. Dank heutiger
Halbleitertechnologie bietet die Industrie Sensoren mit im Sensorgehduse integriertem

Ladungsverstérker, so dass dieser Nachteil fiir viele Anwendungen nicht mehr relevant ist.

Piezoelektrische Beschleunigungsaufnehmer basieren auf dem piezoelektrischen Effekt.
Dieser besagt, dass an elektrisch polarisierten Kristallen bei mechanischen Beanspruchungen
in definierten Richtungen (Polarisationsrichtung) elektrische Ladungen auftreten. Zur
Polarisation wird das Material (z. B. SiO;) in einer bestimmten Stufe des Herstellungs-
prozesses erhitzt und einem starken Gleichfeld ausgesetzt. Dadurch richten sich die Dipole
dauerhaft aus. Solange keine Kraft auf den Kristall einwirkt, verhélt er sich nach auflen
elektrisch neutral. Unter Einfluss mechanischer Belastung in der Polarisationsrichtung wird
elektrische Oberflaichenladung ausgebildet, die der Kraft streng proportional ist [28]. Bild
6.4a zeigt einen Beschleunigungsaufnehmer (Kompressionstyp). Uber das piezoelektrische
Element P wird eine kleine Masse M beschleunigt, die Kraft auf die Scheibe ausiibt. Das

Ausgangssignal ist der Beschleunigung proportional, solange die Frequenz geniigend weit

unterhalb der Aufnehmer-Resonanzfrequenz liegt. Das piezoelektrische Element wirkt hier als
harte Feder.

3
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Bild 6.4 (a) Piezoelektrischer Beschleunigungsaufnehmer (B Basis, P Piezoelektrisches Element, M
Seismische Masse, S Spannelement) [60]
(b) Mechanisches Modell des Beschleunigungsaufnehmers
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Das mechanische Modell des Beschleunigungsaufnehmers, der an einer schwingenden

Struktur angebracht wird, ist in Bild 6.4b dargestellt, wobei:

z, — der absolute Schwingweg der zu messenden Struktur

z, — der absolute Schwingweg der seismischen Masse

z,, — der relative Schwingweg zwischen dem Aufnehmergehiuse und der Masse
(Es gilt: z,, =z, —z,, undz,, ist der Kraft auf das piezoelektrische Element und somit
dem elektrischen Ausgangssignal proportional.)

k — die Federsteifigkeit des piezoelektrischen Elements

¢ — die absolute Dampfungszahl

m — die Masse

Nach dem zweiten Newtonschen Gesetz ergibt sich die Differentialgleichung:

d’z, dz, _dz

m =—k(z,—z)—c 6.1.3
Somit erhilt man
2
md22°+c%+kzozkzl+c% (6.1.4)
de dt de
Mit z,, = z, — z, ergibt sich
2 2
mdzglJrcﬂJrkzlz—mdZz1 (6.1.5)
d¢ d¢ d¢

Diese Differentialgleichung driickt die direkte Beziehung zwischen der absoluten
Schwingbeschleunigung der zu messenden Struktur und dem relativen Schwingweg
(Aufnehmergehiuse—Masse) aus, wihrend dieser relative Schwingweg z,, der Kraft auf das

piezoelektrische Element und somit dem elektrischen Ausgangssignal proportional ist.

2

Z _
2
t

Wird die zu messende Beschleunigung (Eingangssignal) Bcos2nft angenommen,

kann man unter Vernachldssigung der Ubergangsldsung die stetige Losung von GI. (6.1.5)

angeben:
20 ()= B A(S), - cosl2nft+o(f)., ], (6.1.6)
wobei
1
A1), = (6.1.7)
4w £ =P +[26()T
20(L
o([)., ., =—arctan g(f”)z (6.1.8)
01721 1_(%)
1 |k . c . ,
/. — Eigenfrequenz; ¢ = relative Ddmpfungszahl

2Nmk
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6 Schwingungsstirkemessung und Spektralanalyse mit dem LabView

Die Gln. (6.1.7) und (6.1.8) sind der Amplitudengang und Phasengang des Beschleunigungs-
aufnehmers. Dabei ist der Eingang die Beschleunigung der zu messenden Struktur und der
Ausgang der relative Schwingweg, welcher der Kraft auf das piezoelektrische Element und
somit dem elektrischen Ausgangssignal proportional ist. Bild 6.6 zeigt den normierten

Amplitudengang und den Phasengang.
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Bild 6.6 Frequenzgang des Beschleunigungsaufnehmers. (a) Normierter Amplitudengang; (b) Phasengang

Bei f << f, und ¢=0,7 sind der normierte Amplitudengang A(f) ~1, und der

Phasengang ist ndherungsweise linear. Dies ist eine erwiinschte Eigenschaft, da die zeitliche

Signalverzerrung gering ist fiir den Fall, dass das Signal mehrere Frequenzanteile enthélt.

Der nutzbare Frequenzbereich eines Beschleunigungsaufnehmers erstreckt sich von sehr
niedrigen Frequenzen (abhingig vom Vorverstirker) bis in den Bereich der Eigenfrequenz f;.
Im Resonanzbereich wird meist nicht gemessen, da die Gefahr eines Messfehlers zu groB ist.
Als Faustregel fiir die obere Grenzfrequenz kann etwa ein Drittel der Eigenfrequenz angesetzt
werden [5]. Dabei wird der maximale Fehler infolge Resonanziiberhdhung im Aufnehmer bei
10 % liegen. Ublicherweise werden im Vorverstirker Tiefpassfilter zwischengeschaltet,
welche die Komponenten oberhalb dieser Grenze abschneiden. Je nach Ausfiihrung sind mit
Beschleunigungsaufnehmern Messungen auch weit unter 1 Hz moglich. Allerdings ist es

prinzipbedingt nicht mdglich, statische Messungen durchzufiihren.

6.1.5 Anordnung von Schwingungsaufnehmern

Bei Schwingungsmessungen verwendet man iiberwiegend beriihrungslose Schwingungs-
aufnehmer fiir relative Schwingungen (Wirbelstromaufnehmer) oder Schwinggeschwindig-

keits- bzw. Beschleunigungsaufnehmer fiir absolute Schwingungsmessungen. Die Montage
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des Aufnehmers hat einen groBen Einfluss auf seine Ubertragungscharakteristik. Wihrend die
Messpunkte fiir Schwingwegaufnehmer an den Gleitlagern von Turbomaschinen vorgegeben
sind, sollte die geeignete Platzierung fiir Beschleunigungsaufnehmer an der Maschinen-
struktur in jedem Einzelfall abgewogen werden [113]. Dabei sind die Hauptschwingungs-
richtung, Ubertragungseigenschaften zwischen Schwingungsquellen und Messpunkten und
Umgebungseinfliisse zu beriicksichtigen [34].

Besonders ist die Befestigung von Beschleunigungsaufnehmern zu beachten. Die Befestigung
wirkt wie eine Feder, auf der die Masse des Schwingungsaufnehmers sitzt (Bild 6.7). Dadurch
tritt eine Masse-Feder-Resonanz auf. Die Gesamtiibertragungscharakteristik dieses
Zweimassenschwingers wird durch eine niedrige Masse-Feder-Resonanzfrequenz stark
beeinflusst. Aus diesem Grund ist auf eine moglichst steife Verbindung zwischen Aufnehmer
und Maschinenoberfliache zu achten, da daraus eine sehr hohe Resonanzfrequenz des Systems
Aufnehmer—Befestigung resultiert. Als ideale Montageart ist die Schraubverbindung zu
nennen, da sich hierbei, eine ebene Oberfliche vorausgesetzt, die Ubertragungscharakteristik
nicht nennenswert verdndert. Handgeflihrte Testspitzen, schlecht geklebte oder {iiber
Permanent-magnet auf rauen Oberflichen befestigte Aufnehmer sind dagegen fiir
schwingungs-diagnostische Uberwachungszwecke ungeeignet. Weitere Hinweise dazu lassen
sich z. B. in [34] finden.

Beschleunigungsaufnehmer

e

m @

k % \/C Befestigung
‘ \/ é Maschinenoberfldche

Bild 6.7 Vereinfachtes Schwingungsmodell: Schwingungsaufnehmer—Befestigung—Messobjekt

6.2 Realisierung eines virtuellen Messgerites fiir die Schwingungsstiirke-
messung mit LabView

Im industriellen Einsatz sind fiir Schwingungsstirkemessungen auch heute herkdmmliche
kommerzielle Messgeréite dominierend. Sie kdnnen analog oder digital sein. Zur Beurteilung
von Schwingungsgemischen auf vergleichender Basis wird die sogenannte ,effektive
Schwingstarke in VDI 2056 und DIN 45666 benutzt. Darunter ist der quadratische
Mittelwert der Schwingbeschleunigung, der Schwinggeschwindigkeit, und des Schwingwegs
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im Frequenzbereich von 10 Hz bis 1000 Hz zu verstechen. Die Empfehlung der
Frequenzbandbegrenzung und Frequenzbewertung fiir die Messung dieser Schwingstirke ist
in DIN 45662 zu finden. Bild 6.8 zeigt das Flussdiagramm eines Schwingungsmessgerits.

Vorverstirker ~Bandbegrenzung

Frequenzbewertung Anzeige

/—\ KenngroBendetektion

> \\ Intergrator o <> \/75
AN 0

Schwingungsaufnehmer

Intergrator

=

Bild 6.8 Flussdiagramm einer Schwingungsmesseinrichtung

T

%_[x(t) de

0

Aufgabenstellung im Rahmen dieser Arbeit ist der Entwurf und die praktische Umsetzung
eines PC-gestiitzen Messsystems, mit dem man Schwingungsstirkemessungen an
mechanischen Getrieben und elektrischen Motoren durchfithren kann. Dazu steht eine A/D-
Wandlerkarte mit einer Auflésung von 16 bit bei 230 kHz sowie ein Beschleunigungssensor
und ein Ladungsverstirker mit einem integrierten Tiefpassfilter der Grenzfrequenz von 10
kHz zur Verfiigung. Gemeinsam mit einem PC und einer unter LabView entwickelten
Applikation wird damit ein virtueller Schwingungsstarkemesser realisiert. Dabei sind die
folgenden Anforderungen des industriellen Partners zu beriicksichtigen:

e Messung des Effektivwerts der Schwingbeschleunigung, der Schwinggeschwindigkeit,
und des Schwingwegs unter Beriicksichtigung von DIN 45662 und firmenspezifischer
Frequenzbandbegrenzung (Bild 6.9).

e Gewinnung stabiler Messergebnisse in der industriellen Umgebung

e Anpassung firmenspezifischer Messprozesse

e Abspeichern der Messergebnisse im Spreadsheed-Format zum Einlesen in géngiger

Software wie z. B. Microsoft Excel

A
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o o -
=| g %
= 13 ©
Sl %
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| [
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Bild 6.9 Die firmenspezifische Frequenzbandbegrenzung fiir die Messung der Schwingbeschleunigung

Zur Gewinnung stabiler Messergebnisse sollen die Einfliisse von Storungen unter Betriebs-

bedingungen vermindert werden, die in den meisten Fillen als stochastische Signale
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betrachtet werden konnen. Dazu wird das Messergebnis iiber eine wihlbare Anzahl von
Signalsegmenten gemittelt. Zur Gewinnung einheitlicher und reproduzierbarer Messergeb-
nisse ist die Frequenzbandbegrenzung erforderlich [110; 111].

6.2.1 Digitale Filter

Die Frequenzbandbegrenzung ldsst sich durch analoge oder digitale Filter realisieren. Die
analoge Filterung eines Signals erfordert die Entwicklung einer elektrischen Schaltung, die
bestimmte Frequenzanteile eines Eingangssignals amplituden- bzw. phasenmifBig verdndert
und dann ein entsprechendes Ausgangssignal abgibt. Die Realisierung eines solchen Filters
fiihrt bei anspruchsvollen Filterfunktionen zu einem aufwéndigen Schaltungsaufbau mit
vielen Bauelementen. Eine Verdnderung der Filtereigenschaften ist dann nur noch in engen
Grenzen durch eine Umschaltung von zusitzlich vorhandenen Bauelementen moglich. Aus
diesem Grunde wird sich heute die Verwendung von analogen Filtern vor allem auf
Spezialprobleme bzw. Aufgaben mit hochsten Geschwindigkeitsanforderungen konzentrieren.
AuBerdem werden analoge Filter vor dem Abtasten von analogen Signalen als Anti-Aliasing-
Filter sowie bei der Digital-Analog-Umsetzung als Rekonstruktionsfilter eingesetzt. In diesen

Fillen ist die analoge Filterung unumgéinglich.

Digitale Filter konnen in den meisten Anwendungsféllen analoge Filterfunktionen vollstindig
ersetzen und gestatten zusitzlich die Realisierung von vollig neuartigen Filterfunktionen, die
es im Bereich der analogen Filtertechnik praktisch nicht gibt. Eigentlich stellen digitale Filter
nichts anderes als mehr oder weniger aufwindige Rechenvorschriften zur Umrechnung einer
Eingangsfolge x[n] zeitdiskreter Signale in eine Ausgangsfolge y[n] zeitdiskreter Signale dar.
Die Rechenvorschrift selbst bezeichnet man als den Filteralgorithmus, und damit wird sofort
klar, dass man durch den Austausch der Filteralgorithmen unterschiedlichste Filterfunktionen
realisieren kann. Digitale Filter bieten gegeniiber analogen Filtern groBe Vorteile: die
Stabilitit, Reproduzierbarkeit, Flexibilitit, Vorhersagbarkeit und Stérimmunitét [60].

Digitale Filter konnen als digitale lineare Systeme betrachtet werden. Es wurde gezeigt [31],
dass man die Ubertragungseigenschaften linearer digitaler Systeme im z-Bereich durch eine
gebrochen rationale Ubertragungsfunktion beschreiben kann:

H(z)= ; ((ZZ)) - (Zbﬂz‘”)/(z a,z") (6.2.1)

Durch die Wahl der Parameter 5, und a, wird es moglich, bestimmte Eigenschaften eines

Filters beziiglich seines Amplitudengangs (Tiefpass, Hochpass, Bandpass und Bandsperre),
seiner Phase bzw. seiner Gruppenlaufzeit zu realisieren [60]. Anhand des Parameters N lassen
sich zwei Grundstrukturen von digitalen Filtern unterscheiden: Mit N >1 ergibt sich ein

rekursives Filter, wobei der Koeffizient g, auf eins festgelegt wird, wihrend man fir N =0

ein nichtrekursives Filter erhilt.
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Die rekursiven Filter sind in ihrem Systemverhalten und beziiglich der Entwurfs-
moglichkeiten (Butterworth-, Tschebyscheff-, Bessel- und Cauer-Entwurf) eng mit den
klassischen analogen Filtern verwandt. Beide Systemtypen werden durch Pole und Nullstellen
der Ubertragungsfunktion H(s) bzw. H(z) charakterisiert. Bei Anregung eines rekursiven

Filters durch einen Einheitsimpuls kann das Ausgangssignal nie verschwinden, da der zum
Zeitpunkt ¢+ = 0 wirksam gewesene Einheitsimpuls das Ausgangssignal immer noch
beeinflusst. Man bezeichnet diese Art von Filtern daher als Infinite Impulse Response Filter
(IIR-Filter). Die nichtrekursiven Filter haben im zeitkontinuierlichen Bereich keine
Entsprechung und besitzen eine zeitlich streng begrenzte Impulsantwort, also eine
Eigenschaft, die sich bei analogen Systemen prinzipiell nicht findet. Diese Filter werden als

FIR-Filter — Finite Impulse Response Filter — bezeichnet.

FIR-Filter werden meist dort eingesetzt, wo die erwiinschten Filterspezifikationen nicht mit
einem IIR-Filter erreicht werden konnen. FIR-Filter sind ein Spezialfall der rekursiven
Systeme, indem keine Riickfiihrungen, sondern nur feed-forward-Pfade existieren [60]. So
erhilt man aus Gl. (6.2.1) die Ubertragungsfunktion von FIR-Filtern:

H(z)= % = ibﬂz_” (6.2.2)

#=0

und daraus folgt die Rechenvorschrift:
M
ynl=> b, x[n—u] (6.2.3)
©=0

Mit FIR-Filtern kann man vollig neue Mdglichkeiten des Filterentwurfs schaffen. Beispiele
sind die Erzeugung exakt linearphasiger Systeme, die stetige Stabilitidt und groBere Toleranz
von Rundungen von Koeffizienten als IIR-Filter. Allerdings bendtigen FIR-Filter fiir eine
bestimmte Flankensteilheit eine grofere Ordnung und damit mehr Rechenaufwand als IIR-
Filter. Aus diesem Grunde wire es nicht sinnvoll, ein Filter dort einzusetzen, wo die
gestellten Aufgaben auch mit einem IIR-Filter gelost werden konnen. Ein IIR-Filter 2.
Ordnung beispielsweise kann mit maximal fiinf Filterkoeffizienten realisiert werden. Will
man ein vergleichbares Filter als FIR-Filter bauen, dann erfordert dies etwa 20 bis 50
Koeffizienten [60]. Zum Entwurf von FIR-Filtern stehen zwei Methoden im Vordergrund
[18]:

e im Zeitbereich: Fenstermethode

e im z-Bereich: Approximationmethode (Parks-McClellan-Verfahren)

IIR-Filter werden meist dann eingesetzt, wenn die Eigenschaften eines bekannten
Analogfilters durch digitale Mittel nachgebildet werden sollen. So wird meist ein IIR-Filter
realisiert, wenn ein Frequenzgang H( f') erreicht werden soll, der dhnlich verlduft wie der
Frequenzgang eines analogen Filters. Daher kann man das IIR-Filter als digitale Version eines
Analogfilters auffassen. Dadurch wird es moglich, die Impulsantwort A[n] (oder die z-

Ubertragungsfunktion H(z)) des IIR-Filters durch eine mathematische Transformation aus der
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Impulsantwort 4(¢) (oder aus der Ubertragungsfunktion H(s)) des Analogfilters herzuleiten.
Fiir diese mathematische Transformation kann man viele verschiedene Ansdtze machen.
Davon stehen zwei im Vordergrund fiir den Entwurf von IIR-Filtern [60]:

e Entwurf mit impulsinvarianter z-Transformation

e Entwurf mit bilinearer z-Transformation.

Butterworth-Filter sind hiufig eingesetzte Filter, sobald es um Signalbehandlung vorwiegend
im Frequenzbereich geht, wihrend Bessel-Filter besonders filir die Behandlung von Signalen
im Zeitbereich und fiir lineare Phasengéinge geeignet sind. Tschebycheff- und Cauer-Filter
sind Filter fiir besondere Anforderungen beziiglich des Amplitudenabfalls im Ubergangs-
bereich [1].

6.2.2 Frequenzbandbegrenzung mit digitalen Filtern

Die Frequenzbandbegrenzung unterdriickt Frequenzkomponenten im Schwingungssignal
auBlerhalb des interessierenden Frequenzbereiches mit dem Ziel einheitlicher, reproduzier-
barer Messergebnisse. Im Hinblick auf die meistens unscharfen Frequenzgrenzen der
verschiedenen Wirkungen mechanischer Schwingungen sowie auf den technischen Aufwand
sollten die Bandbegrenzungen nicht zu scharf einsetzen [110 — 112]. Zur Realisierung der
firmenspezifischen Frequenzbandbegrenzung fiir die Messung der Schwingbeschleunigung
wird hierbei ein Butterworth-Hochpassfilter der 3. Ordnung und ein Butterworth-
Tiefpassfilter der 2. Ordnung eingesetzt. Butterworth-Filter besitzen die folgenden
Eigenschaften:

e Maximal flacher Amplitudengang ohne Welligkeiten in Durchlass- und Sperrbereich.

e Kurze Anstiegszeit bei der Sprungantwort.

e Mit zunehmender Filterordnung nimmt die Flankensteilheit des Ubergangsbereichs zu.
Der nicht frequenzproportionale Phasengang des Butterworth-Filters im Durchlassbereich

spielt nur eine geringe Rolle bei der Effektivwertbildung.

In Bild 6.10 und 6.11 werden das Frontpanel und das Blockdiagramm eines mit Hilfe des
LabView-Programms zusammengestellten virtuellen Instruments zur Ermittlung des
Effektivwerts der Schwinggeschwindigkeit gezeigt. Die Amplitudengénge beim Messen der
Beschleunigung, der Geschwindigkeit und des Wegs werden in Bild 6.11 dargestellt.

Bei der Schwingungsstirkemessung handelt sich in den meisten Fallen um die Ermittlung des
Effektivwerts von Beschleunigungen, Geschwindigkeiten oder Wegen. Die Problematik dabei
besteht weniger in der Applikation, sondern darin, die Vergleichbarkeit der Messergebnisse
mit dem bisherigen konventionellen Messsystem herzustellen. Genaue Aussagen zur
Vergleichbarkeit sind nur moglich, wenn derartige Messungen unter Einhaltung der aktuell
giiltigen DIN-Normen erfolgen. Die heute iiblichen Messgerite konnen den idealen
Anforderungen der DIN oft nicht vollstindig entsprechen. In den meisten Féllen sind die

Messgerdte Kompromisse im Verhéltnis von Messgenauigkeit und Preis, was eine
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Vergleichbarkeit erschwert. Vor dem industriellen Einsatz miissen virtuelle Messsysteme
kalibriert werden [112]. In durch den TUV festzulegenden zeitlichen Abstinden ist eine
Uberpriifung der Kalibrierung erforderlich. Da die Software keiner zeitlichen , Alterung®
unterliegt, ist es fiir nachfolgende Uberpriifungen vollig ausreichend, nur den
Beschleunigungsaufnehmer sowie den Verstiarker und das dazugehorige analoge Tiefpassfilter

zu iiberpriifen.
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Bild 6.10 Frontpanel eines virtuellen Instruments fiir die Messung der Geschwindigkeit
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Bild 6.11 Bandbegrenzung und Frequenzbewertung mit den digitalen Filtern bei der Ermittlung des
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Bild 6.12 Amplitudenginge beim Messen der Beschleunigung (oben), der Geschwindigkeit (mitte) und des

Wegs (unten)

Zur Effektivwertbildung iiber ein festes Zeitintervall sind, wie beim Einsatz von analogen

Filtern auch, das Einschwingverhalten der digitalen Filter und die notwendige Messzeit zu

beachten. In der Praxis bedeutet dies, dass die Zeitkonstante des Digitalfilters im Verhéltnis

zur Messzeit klein sein soll. Als Faustformel kann fiir die mindestens notwendige
Einschwingzeit des Filters gelten: 7; = 1/B. Dabei ist 7; in Sekunden anzugeben und B die
Bandbreite des Filters in Hz [5]. Dies entspricht etwa einem Abfall von —3 dB. Betrachtet
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man die Amplitudengdnge in Bild 6.12, erkennt man, dass die Bandbreiten fiir
Geschwindigkeits- und Wegmessungen immer schmaler werden. Bezogen auf die oben
aufgefiihrte Faustformel ist fiir Geschwindigkeits- und besonders fiir Wegmessungen die

verlangerte Einschwingzeit zu beriicksichtigen [5].

6.3 Spektralanalyse mit Hilfe von LabView

In der Fehlerfriiherkennung und Diagnose von Maschinen kommt der Spektralanalyse eine
zentrale Rolle zu. Aufgabe der Spektralanalyse ist es, eine Schwingung in ihre Einzel-
komponenten hinsichtlich der Frequenz zu zerlegen. Dazu wird das Schwingungssignal, das
im AuBenbereich einer Maschine beispielsweise iiber einen Beschleunigungsaufnehmer

gemessen wird, durch einen Spektralanalysator verarbeitet.

Messtechnisch kann eine Frequenzanalyse iiber einen seriellen Frequenzanalysator mit einem
analogen Bandpassfilter ausgefiihrt werden. Die Mittenfrequenz und Bandbreite des Filters
sind durchstimmbar, das im Idealfall nur fiir Komponenten eines bestimmten Frequenz-
bereiches durchléssig ist und andere Anteile hingegen ausblendet. Der ideale Amplituden-
gang des Filters verliefe rechteckig, aber dies ist gerdtetechnisch fiir analoge Filter nicht zu
realisieren. Bei realen Filtern miissen innerhalb des Durchlassbereichs gewisse Signal-
verzerrungen in Kauf genommen werden, auerhalb der Bandgrenzen setzt die Ddmpfung nur
mit endlicher Flankensteilheit ein [31]. Mit einer Kombination aus einem seriellen
Frequenzanalysator und einem passenden Schreiber konnen Analysen einschlieBlich
Dokumentation vor Ort durchgefiihrt werden. Der Einsatz serieller Frequenz-Analysatoren

bleibt allerdings auf stationire Schwingungen beschrinkt.

Der klassische FFT-Analysator stellt zur Spektralanalyse ein flexibles und leistungsfahiges
Gerit dar, das auch zur Analyse instationdrer Schwingungen geeignet ist. Unter Beachtung
der grundsitzlichen Gesichtspunkte iiber Frequenzanalyse (z. B. Aliasing, Leckeffekt,

Frequenzauflosung und Spektralinterfrenz) kann man befriedigende Ergebnisse erzielen,

Wihrend der analoge Spektralanalysator und der klassische FFT-Analysator meist teure
(Spezial-) Hardware in Form von Einzweckgeriten voraussetzt, ldsst sich die Spektralanalyse
auf einem General-Purpose-Rechner, wie z. B. einem PC, oder auf einem universellen
digitalen Signalprozessor relativ einfach in die Software implementieren. FEinzige
Voraussetzung ist die korrekte zeitliche Abtastung des Schwingungssignals sowie die
anschlieende Analog-Digital-Umsetzung des in der Regel in analoger Form vorliegenden
Messsignals.

Im Folgenden soll auf einen im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Spektralanalysator
eingegangen werden. Bei der Priifstandsmodernisierung soll ein Spektralanalysator in ein
Messsystem, das alle thermischen, mechanischen und elektrischen GréBen zur Diagnose des

Betriebsverhaltens der Antriebe und Getriebe erfasst, integriert werden. Vorhanden waren
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6 Schwingungsstirkemessung und Spektralanalyse mit dem LabView

eine A/D-Wandlerkarte mit hoher Auflosung (16 bit bei 230 kHz) und LabView-Treiber

sowie zwei Beschleuningungsaufnehmer und entsprechende Ladungsverstirker mit einem

integrierten Tiefpassfilter der Eckfrequenz 10 kHz. Beim Aufbau dieses integrierten

Spektralanalysators waren die folgenden Anforderungen zu berticksichtigen:

e verschiedene Abtastfrequenzen ohne den Einsatz zusétzlicher analoger Antialiasingfilter

e verschiedene Frequenzauflésungen

e Fensterung mit verschiedenen Fensterfunktionen

e Gewinnung stabiler Spektren in der industriellen Umgebung

e Online-Darstellung der gewonnenen Spektren mit der Zoom-Funktion

e Abspeichern der Spektren im Spreadsheed-Format zum Einlesen in géngiger Software wie
z. B. Microsoft Excel

Da das entwickelte ,,Virtuelle Instrument® meistens von Dritten benutzt wird, sollte auf ein

professionelles Design der Bedienoberfldche geachtet werden.

6.3.1 Realisierung verschiedener Abtastfrequenzen

Die Digitalisierung der analogen Signale erfolgt mit elektronischen Analog-Digital-
Umsetzern (ADU). ADUs sind elektronische Baugruppen, welche analoge Spannungen in
bindre Zahlen umwandeln. Dabei wird das Eingangssignal periodisch abgetastet und in eine
Bindrzahl umgesetzt. Die Wahl der Abtastfrequenz stellt einen elementaren Punkt der
digitalen Signalverarbeitung dar. Das Abtasttheorem gibt Bedingungen zur Vermeidung von
Aliasing vor. Eine zu niedrige Abtastfrequenz fiihrt im Frequenzbereich zum sogenannten
Aliasing-Effekt [9].

Zur Vermeidung des Aliasing-Effekts fiihrt man in den meisten Féllen vor der Abtastung das
Signal iiber ein analoges Antialiasingfilter. Die Abtastfrequenz muss mindestens doppelt so
hoch wie die Eckfrequenz des Filters sein. In der Praxis sollte die Abtastfrequenz aber noch
hoher gewdhlt werden. Als Richtwert kann gelten f >3 --- 8 ) f,.., wobei f, die

Abtastfrequenz und f.

max

die hochste im Messsignal enthaltene Frequenz ist [5].

Sind fiir die Messung nur die niedrigeren Frequenzbereiche von Interesse, kann man
folgenden Weg gehen. Man wihlt aus der Datenreihe des Analog-Digital-Umsetzers nur jeden
M-ten Wert. Dies entspricht zwar wieder einer Abtastung, die nach dem Abtasttheorem
erfolgen muss, aber das jetzt bendtigte Antialiasingfilter darf digitaler Natur sein. Digitale
Filter sind einfach realisierbar und an die zweite Abtastfrequenz adaptierbar. Dieses
Verfahren wird als Abwartstastung bezeichnet [21]. Dadurch werden der Rechenaufwand und
Speicherplatzbedarf reduziert. Auf die Behandlung dieses Verfahrens im Frequenzbereich

wird hierbei kurz eingegangen.

125



6 Schwingungsstirkemessung und Spektralanalyse mit dem LabView

Ein kontinuierliches Signal x(#) der Bandbreite f.x wird mit einer Abtastfrequenz fg
abgetastet und damit das diskrete Signal x[n] (0 < n < +00) gewonnen. Die z-Transformation

von x[n] lasst sich ausdriicken als:
X(z)=> xn]-z" (6.3.1)
n=0

Nun wird die Abtastfrequenz um den Faktor M reduziert, indem nur jeder M-te (M € N) Wert
des Signals weiterverwendet wird. Das so entstehende Signal y[m] ldsst sich aus dem
urspriinglichen Signal x[n] wie folgt ableiten

y[m]=x[m-M] (6.3.2)
Dieser Vorgang ist in Bild 6.13 symbolisch dargestellt.

yim]
Das Ausgangssignal y[m] ist ein gegeniiber dem — l M

Eingangssignal x[n] abwirtsgetastetes Signal [81].

Bild 6.13 Abwirtstaster
Die Abwirtstastung des Signals x[n] wird als ein zweistufiger Vorgang betrachtet, mit dem
die Signale x[n] und y[m] im Frequenzbereich in Verbindung gesetzt werden. In der ersten
Stufe entsteht das Signal Py[n] in Bild 6.14b, wobei gilt:

xn] fir n=m-M, meN° (6.3.3)
0 sonst

Po[n]={

In der Multiraten-Signalverarbeitung nennt man das Teilsignal Po[n] eine Polyphasen-
komponente des urspriinglichen Signals x[n] [21]. Die z-Transformationen von Py[n] und x[#]
werden auf die gleiche Taktrate bezogen, und sie kdnnen in Zusammenhang gestellt werden
[21] (siche Anhang):

P(z") = ﬁﬁi‘:X(W; ¥ (6.3.4)

wobei W) =e*™*"  Durch Weglassen der M-1 nullwertigen Abtastwerte von Po[n]

zwischen den von null verschiedenen Abtastwerten entsteht schlieSlich das abwértsgetastetes

Signal y[m] in Bild 6.14¢. Die z-Transformation von y[m] ldsst sich ausdriicken als

Y(z)= +Z‘Oy[m] z" (6.3.5)
Somit folgt
YE) =3l " =3 2 (63.6)

Mit Gln. (6.3.2) und (6.3.3) ergibt sich
Y(z")=) x[m-M]-z"" = B(z") (6.3.7)
m=0

Mit Gln. (6.3.4) und (6.3.7) folgt die gesuchte z-Transformation von y[m]:

Y(z)=PB(z2) =%MZIX(WA’; ZUMy (6.3.8)

m=0
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wobei W) =e ™" Wird z von e'?ersetzt, erhilt man die zeitdiskrete Fourier-Transfor-

mation (DTFT) des abwirtsgetasteten Signals y[m]:

Y(ejQ)_ m ZX(e—ﬂnk/M eJQ/M ZX( J(Q/M- 27[k/M)) (639)

m=0

wobei Q =2xnf-AT =2nf/ f..
@ A

[ 1%TIT$ °?

23 l' S

AT

%

[4] x[12]  x[16] X[24]
? ! s
0 1 lz 3 4 Sl 6 m
AAT
x[8] x[20]

Bild 6.14 Beispiel der Abwirtstastung bei M =4

Bild 6.15a zeigt als Beispiel das Spektrum | X |5 X(e”¥'%)| des urspriinglichen Signals.

Hierbei ist eine Bandbegrenzung auf f

max

< f./(2M) angenommen. Das Spektrum ist
periodisch in /' mit Abstdnden der Abtastfrequenz f.

GemiB Gl. (6.3.9) wird das Spektrum |Y|=/Y(e'*”'*)| in Bild 6.15b dargestellt. Das
Spektrum | X |5 X (e"*”'"*)| des urspriinglichen Signals wird in Abstinden f./M periodisch

fortgesetzt. In der Periode der Linge f; kommen zum urspriinglichen Spektrum M-1
gleichméBig versetzte Kopien hinzu. Es ist allerdings zu beachten, dass die Betrdge der
Spektren um den Faktor M reduziert sind (Gl. (6.3.9)). Durch die hinzugekommenen Spektren

entsteht eine neue Periodizitit der Linge f, /M . Dies stimmt mit der Tatsache tiberein, dass

die Abtastfrequenz um den Faktor M reduziert wurde.

Aus Bild 6.15 ist ersichtlich, dass sich die bei der Abwartstastung entstehenden Spektren

iberlappen, wenn das urspriingliche Spektrum nicht auf f, < f./(2M) bandbegrenzt ist.

max
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6 Schwingungsstirkemessung und Spektralanalyse mit dem LabView

Dieser Uberlappungseffekt, auch Aliasing genannt, fithrt zu einer irreversiblen Verinderung
des Signals [81]. Aus diesem Grunde ist es erforderlich, das urspriingliche Signal vor der
Abwirtstastung mit Hilfe eines Tiefpassfilters in seiner Bandbreite zu begrenzen. Diese
Tiefpassfilterung lédsst sich digital realisieren. Das dafiir eingesetzte IIR- oder FIR-Filter ist
einfach realisierbar und an die zweite Abtastfrequenz adaptierbar. Bild 6.16 zeigt die

Realisierung verschiedener Abtastfrequenzen mit der digitalen Antialiasing-Filterung und

Abwirtstastung.
(@) | X|
]’r‘nax

\/I/ | | | | | ! |

0 frem fi 12 1. /
® Yy

k=0 k=1 k!=2 k='3 k!=0 !

0 fiM L 31,/2M) 1. S

Bild 6.15 Spektren bei der Abwirtstastung bei M =4

x(t). Analoges Antialiasingfilter | | Uberabtastung mit der Xn] Digitales Antialiasingfilter E[i]
mit fester Eckfrequenz f;, Abtastfrequenz mit der Eckfrequenz f;,
Ja =G 8) f

uln] j y[n] Verarbeitung,
—p| Abwirtstastung (—= Speicherung

Bild 6.16 Vorgehen bei Benutzung der digitalen Antialiasing-Filterung und Abwiértstastung
6.3.2 FEin virtuelles Instrument fiir die Spektralanalyse mit dem LabView-Programm

In Bild 6.17 wird die Struktur des Spektralanalysators dargestellt. Unter Beriicksichtigung der
Eckfrequenz (10 kHz) der in den Ladungsverstirkern integrierten Tiefpassfilter und der A/D-
Wandlerkarte (230 kHz fiir ein Kanal) ist die Abtastfrequenz mit den Messzeiten von 1 s, 2 s,
4 s und 8 s bei f; =32768 Hz (= 2'° Hz) festgelegt. Dabei wird beriicksichtigt, dass sich die
FFT mit der Blocklinge einer Zweierpotenz effizient berechnen ldsst. Bei direkter
Bearbeitung der Abtastwerte mit der DFT/FFT ist fiir diese Abtastfrequenz der darstellbare
Frequenzbereich 0 Hz bis 16384 Hz.

Zur Verringerung der FFT-Datenmenge und Realisierung von verschiedenen Abtast-
frequenzen konnen die digitalen Signale durch digitale Tiefpassfilter gefiltert werden, die sich
im Rahmen des LabView-Programms nach den Anforderungen der verschiedenen
Eckfrequenzen leicht realisieren lassen. Dadurch kann man ohne den Aliasing-Effekt und den

Einsatz eines weiteren analogen Tiefpassfilters diese gefilterten Signale abwirtstasten.
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Beschleunigungsaufnehmer Rechner

Virtuelle Instrumente

— 107 1 A rta <
1 -|D1g1tales Filter |->| Abwamtastungl SPA* | gl Anzeigen

Speichern

Schwingung 1

Messverstirker |

Schwingung 2
und ADU [Tl -
— Tiefpassfilter [ Digitales Filter Abwirtstastung SPA
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—

/ \ ? * SPA - Spektralanalyse

| | Software LabView

Bild 6.17 Struktur des Spektralanalysators

Liegen z. B. die interessierenden Frequenzen in einem Bereich von 0 Hz bis 2000 Hz, kann
man ein digitales Tiefpassfilter (IIR- oder FIR-Filter) mit der Eckfrequenz von 4000 Hz
einsetzen. Fiir den betrachteten Bereich von 0 Hz bis 2000 Hz ist es moglich, nur jeden achten
Wert der gefilterten Datenbereiche zu benutzen. Die zweite Abtastfrequenz ergibt sich dann
zu 32768/8 Hz = 4096 Hz. Die Frequenz von 4096 Hz liegt noch etwas iiber dem Wert, der
durch das Abtasttheorem vorgeschrieben wird. Mit dieser Vorgehensweise spart man ein
weiteres analoges Anti-Aliasing-Filter, die Menge der zu speichernden Daten sinkt auf ein
Achtel, und der zeitliche Rechenaufwand fiir die FFT wird ebenfalls reduziert.

Da die Messzeit fiir die Frequenzauflosung mallgebend ist, erhdlt man ungeachtet der
Abtastfrequenz mit den obengenannten Messzeiten jeweils 1 Hz, 0,5 Hz, 0,25 Hz und 0,125
Hz.

Die Spektralanalyse von deterministischen abgetasteten Signalen basiert auf der DFT/FFT.
Da die gemessenen Signale praktisch nicht nur deterministische Anteile, sondern zusétzlich
stochastische Anteile aufweisen, reicht die einfache Verwendung einer DFT/FFT zur
Spektralanalyse meist nicht aus. Man kann solche Signale als stochastische Signale
beobachten. Die Spektralschdtzung stochastischer Signale kann mit Hilfe des Periodogramms
implementiert werden. Dabei basiert die Spektralschitzung auf einer begrenzten
Musterfunktion [48]. Eine solche Zeitbegrenzung hat bei der Spektralanalyse determinischer
Signale mit DFT/FFT meist den Leckeffekt zur Folge. Entsprechende Auswirkungen ergeben
sich auch fiir stochastische Signale: eine Verfialschung des berechneten Spektrums gegeniiber
dem wahren Leistungsdichtespektrum. Zur Gewinnung stabiler Spektren in der industriellen
Umgebung wird meist in praktischen Anwendungen das Bartlett- oder Welch-Verfahren,
welches als verbessertes Periodogramm betrachtet werden kann, eingesetzt. Dabei wird haufig
die DFT/FFT zur Schitzung des Leistungsdichtespektrums abgetasteter Signale
implementiert. Somit gelten sowohl fiir deterministische als auch fiir stochastische Signale der
Einsatz von Fensterfunktionen zur Unterdriickung des Leckeffekts sowie die Zusammenhinge
zwischen der Frequenzauflosung, der Anzahl der Frequenzlinien und der erforderlichenen

Zeitdatensatzldnge in gleicher Weise.

Im Rahmen der Signalverarbeitungs-Toolbox des LabVIEW-Programms stehen insgesamt

zwoOlf Fensterfunktionen zur Verfligung, die sich je nach den zu analysierenden Signalen und
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den gestellten Anforderungen in diesem integrierten Spektralanalysator auswéhlen lassen. Im
Vergleich mit der Rechteck-Fensterfunktion weisen alle anderen Fensterfunktionen im
Frequenzbereich Nebenzipfel mit geringeren Amplituden auf. Somit wird der Leckeffekt bei
der Spektralanalyse von determinierten Signalen verringert, und bei der Spektralanalyse von
stochastischen Signalen werden die Schwankungen und Verzerrungen des geschitzten
Spektrums reduziert. In vielen Anwendungen wird die Hanning-Fensterfunktion dank ihrer
einfachen Implementierungsmoglichkeit und niedrigen Nebenzipfel-Amplituden eingesetzt.
Bild 6.18 zeigt das Frontpanel dieses Spektralanalysators. Die manuelle Eingabe von
Parametern oder Events ldsst sich per Knopfdruck durchfithren. Zur manuellen Eingabe von
Kommentaren oder Datenspeichern wurden verschiedene Editoren als SubVIs programmiert,
die sich ebenfalls quasi per Knopfdruck 6ffnen lassen. Die eingetragenen Daten lassen sich

dann mit den berechneten Spektren im ASCII-Format abspeichern.

! spektralanalysator(version 6.2 No Color).vi =10[x]
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Bild 6.18 Frontpanel des 2-Kanal-Spektralanalysators
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Kapitel 7

Virtuelle Instrumente zur Schwingungsanalyse und Fehler-

diagnose an Planetengetrieben

7.1 Einleitung

Eine aussagefihige und sichere schwingungsdiagnostische Beurteilung des Zustands von
Maschinen und Anlagen setzt in Zusammenhang mit den Erkenntnissen iiber ihre
Laufeigenschaften und Konstruktionsdaten sowie die Anregungsquellen von Schwingungen
beim Schaden eine geeignete Erfassung und Verarbeitung von Schwingungssignalen voraus
[72]. Hierbei hat die Signalverarbeitung die Aufgabe, die fiir eine Zustandsiiberwachung und
Fehlerdiagnose niitzlichen Informationen aus den gemessenen Schwingungssignalen zu
extrahieren, die storenden Gerdusche herauszufiltern und die Schadensmerkmale
herauszufinden sowie die Maschinenzustinde zu beurteilen und ihre Entwicklung zu

prognostizieren.

Die fiir die Schwingungsdiagnose von Maschinen und Anlagen zur Verfiigung stehenden
Verfahren werden meist im Frequenzbereich durchgefiihrt. Das grundlegende Verfahren ist
die Spektralanalyse. Durch Uberfiihrung eines Signals vom Zeitbereich in den
Frequenzbereich lassen sich die im Signal enthaltenen Frequenzkomponenten im gewihlten
Bereich aufzeigen. Zur schwingungsdiagnostischen Beurteilung von Maschinen und Anlagen
wird meist in erster Linie ein breitbandiges Spektrum der am Gehéduse gemessenen Signale
beobachtet [35]. Das Breitbandspektrum gibt einen spektralen Uberblick von der Frequenz f =
0 Hz bis zur Grenzfrequenz, die von der Abtastfrequenz her bei rechnergestiitzten
Diagnosesystemen bedingt oder von dem Messbereich eines analogen Frequenz-Analysators
bestimmt ist. In vielen Féllen konnen verschiedene Schadenarten und ihre Ursachen durch die
Spektralanalyse von Schwingungssignalen herausgefunden werden. Dafiir 14sst sich der im

vorhergehenden Kapitel dargestellte Spektralanalysator einsetzen.

Die meisten Schidden lassen sich allerdings nicht so einfach detektieren oder zuordnen,
besonders in threm Friihstadium. Einerseits zeigt sich ein Schaden in der Regel nicht nur
durch eine einzige Frequenz. Vielmehr fiihrt er meist zu einem Frequenzmuster, bestehend
aus verschiedenen Frequenzanteilen. In Verbindung mit den von anderen Anregungsquellen
erzeugten Schwingungsanteilen bilden sie eine komplizierte spektrale Struktur. Uberdies
lassen sich starke Rauschanteile des Spektrums hdufig im Spektrum nicht sinnvoll
interpretieren. Eine zuverldssige Detektion oder Zuordnung ist dann schwierig. Andererseits
ist der durch einen Fehler erzeugte Anteil im Schwingungssignal in vielen Féllen nur schwach
ausgeprigt, sodass er durch andere stirkere Anteile dieses Signals iiberdeckt werden kann.

Ein Beispiel dafiir ist der Schaden eines Wilzlagers in einem Zahnradgetriebe. In solchen
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Getrieben gibt es meist viele Anregungsquellen [35]. Die dem Wailzlager zugeordneten
Schwingungskomponenten sind meist viel schwicher als die durch die Zahneingriffe
erzeugten Komponenten. Fiir eine aussagefdhige Fehlerdiagnose ist eine einfache

Spektralanalyse ohne weitere Vorverarbeitung hdufig nicht ausreichend.

Heutzutage stehen vielfdltige Verfahren der Signalverarbeitung fiir unterschiedliche Schiaden
in Maschinenteilen zur Verfligung [34; 35]. Allerdings gibt es kein grundsétzliches, allgemein
einsetzbares Verfahren fiir die Fehlerdiagnose aller Arten von Maschinen. Welches Verfahren
fiir welche Diagnoseaufgabe besonders geeignet ist, hdngt immer vom Anwendungsfall, also

dem Diagnoseobjekt, den vorliegenden Problemen, der Diagnoseumgebung usw., ab.

Eine Aufgabenstellung im Rahmen der Zusammenarbeit mit der Firma Klose ist der Entwurf

und die praktische Umsetzung eines PC-gestiitzen Messsystems, mit dem man die

Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Planetengetrieben durchfiihren kann. Dazu steht

eine A/D-Wandlerkarte mit einer Auflésung von 16 bit bei 230 kHz sowie ein

Beschleunigungssensor und ein Ladungsverstirker mit einem integrierten Tiefpassfilter der

Grenzfrequenz von 10 kHz zur Verfiigung. Gemeinsam mit einem PC und einer unter

LabView entwickelten Applikation sollen industrietaugliche virtuelle Instrumente fiir die

Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose von Verzahnungs- und Wilzlagerfehlern an einem

kombinierten Planetengetriebe entwickelt werden. Dabei sind die folgenden Anforderungen

des industriellen Partners zu beriicksichtigen:

e Untersuchung der charakteristischen Frequenzen des kombinierten Planetengetriebes

e Untersuchung der geeigneten und mit dem LabView-Programm realisierbaren Signal-
verarbeitungsverfahren fiir die Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose am kombinierten
Planetengetriebe

e Anpassung firmenspezifischer Messprozesse

e Abspeichern der Messergebnisse im Spreadsheed-Format zum Einlesen in gingige

Software wie z. B. Microsoft Excel
7.2  Fehler und Schwingungen in Planetengetrieben

Planetengetriebe sind eine besondere Bauart von Zahnradgetrieben (Bild 7.1). Sie bestehen
aus zwei sogenannten Zentralradern, dem Sonnenrad S (AuBenverzahnung) und dem Hohlrad
H (Innenverzahnung), sowie einer Anzahl von Planetenrddern P, die auf dem Planetentrager 7
gelagert sind. Welches der Getriebeglieder S, H oder T fest mit dem Gehduse verbunden ist
und {iiber welche der Antrieb bzw. Abtrieb erfolgt, hdngt vom gewiinschten
Ubersetzungsverhéltnis ab. Getriebe mit feststehendem Planetentriiger werden im
Allgemeinen Standgetriebe, solche mit umlaufendem Planetentrdger Umlaufgetriebe genannt.
Es gibt aber auch Bauformen, bei denen alle drei Glieder drehbar sind. Damit sind dann in der
Drehzahl stufenlos variable Antriebe oder Uberlagerungsgetriebe méglich. Dariiber hinaus

sind auch mehrstufige Planetengetriebe im Einsatz [59].
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Bild 7.1 Schemazeichnung eines einfachen Planetengetriebes

Bei der Ubersetzung ins Langsame dient das Sonnenrad als Antriebswelle und der
Planetentrdger bildet den Abtrieb. Die Planetenrdder sind durch die Planetenlager im
Planetentréger abgestiitzt und drehen sich nicht nur um ihre eigene Achse, sondern auch noch
um den Mittelpunkt des Planetentriigers. Uber die Planetenlager wird das Drehmoment dem
Planetentriger zugefiihrt. Umgekehrt bildet bei der Ubersetzung ins Schnelle der

Planetentriger den Antrieb und das Sonnenrad den Abtrieb.

7.2.1 Zahneingriffsschwingungen

Wie alle Maschinen besitzen Planetengetriebe eine schwingungsfahige Struktur [38]. Als

Folge dieser Schwingungsfahigkeit und in Verbindung mit den funktionsbedingten inneren

Wechselkriften (inneren Anregungsquellen) und den eventuellen dynamischen Verldufen im

Antriebsmoment (dufleren Anregungsquellen) stellen sich in einem Getriebe Zahnrad-,

Wellen- und Gehéduseschwingungen ein. Als Beispiele dullerer Anregungsquellen sind zu

nennen:

e Regelantriebe (Stromrichter, Umrichter) mit Stromoberschwingungen oder Liicken des
Stroms

e Verbrennungskraftmaschinen (Kolbenmaschinen)

e Arbeitsmaschinen, die mit ungleichféormigen Lastzyklen oder mit sich stidndig
verdnderndem Arbeitspunkt arbeiten

Diese dufleren Anregungsquellen konnen in manchen Fillen schddigende Betriebszusténde,

wie anhaltende Eigenschwingungen (z. B. Torsionsresonanzen des Antriebs) und Ent-

kopplung von Zahnflanken, ausldsen.
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Die inneren Anregungsquellen in Zahnradgetrieben lassen sich in drei Gruppen aufteilen:

e Anregungen im Zahneingriff: Sie gehen von kdmmenden Zahnrddern aus und sind
funktions- und konstruktionsbedingt. Diese Anregungen treten meist dominierend in
Erscheinung. Bei fehlerfreien Zahnrddern werden sie vor allem durch die
Zahndeformation unter Last hervorgerufen.

e Fertigungstechnisch bedingte Anregungen: Sie werden von Abweichungen der idealen
Zahnflankengeometrie oder der normalen Eingriffsverhéltnisse hervorgerufen.

e Zusitzliche Anregungen: Sie treten bei Verzahnungsschiden, Lagerschiden und

Ausrichtfehlern von Wellen auf.

Beim Eingriff von Zahnrddern édndern sich iiber die Eingriffsstrecke der Angriffspunkt und
die Komponenten der Zahnkraft. Dies geschieht diskontinuierlich bei geradverzahnten
Zahnradern, quasikontinuierlich bei schrigverzahnten Zahnrddern. Infolge der Zahn-
deformation unter der Zahnkraft und weiter wegen der stindigen Belastungswechsel durch die
nicht immer gleiche Zahl von momentan in Kontakt stehenden Zihnen werden auch vom
fehlerfrei gefertigten Zahnrad Schwingungen beim Zahneingriff erzeugt. Das
Schwingungsbild ist deutlich lastabhéngig und stark oberschwingungshaltig (Bild 7.2). Die

Grundfrequenz ist die Zahneingriffsfrequenz ( = Drehfrequenz x Zéhnezahl).

/_\/\

erformung unter Last

Ideales Evolventenprofil

Wailzkreisperiode
b x(7)

f=}
~

Bild 7.2 Schwingungsbild infolge Zahndeformation

Ein weiterer schwingungserregender Vorgang ist die richtungswechselnde Gleitreibung bei
Zahnberiihrungen entlang der Eingriffsstrecke [5]. Reines Rollen zwischen den Zahnflanken
tritt nur im Wilzpunkt auf, beiderseits davon entsteht eine zusitzliche Gleitbewegung. Die
Richtung der Gleitbewegungen und damit der Gleitreibungskrifte wechselt vor und nach dem
Wilzpunkt (Bild 7.3). Das Resultat ist ein ungleichmédBiges Verschlei3bild, welches
zusammen mit dem Richtungswechsel der Gleitreibungskriafte Schwingungen entstehen lasst.
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Wilzpunkt

Wilzkreis [\~ N\ Jf7 penune O\

Richtung

Wilzkreis 2 der Gleitbewegung

Bild 7.3 Gleitbewegung entlang der Zahnflanke
7.2.2 Schwingungen durch Verzahnungsfehler

Betrieblich auftretende Fehler in Verzahnungen lassen sich grob in Flankenschdden und
Zahnfullschiden unterteilen [35; 109].

Flankenschdden: Durch das Abwilzen der beiden im Eingriff befindlichen Zahnflanken unter
Last entstehen iiber die gesamte Zahnflanke Pressungen auf die Flanken. Werden die
Pressungen grofBer als die zuldssige Pressung des Zahnradwerkstoffs, brechen kleine Teilchen
der Zahnflanken aus. Es entstehen kleine Griibchen (Pittings). Ein weiterer Schaden auf
Zahnflanken wird durch die Zerstorung des Schmierdlfilms zwischen den Zahnflanken
ausgelost. Bei hoher Flankenpressung und hoher Gleitgeschwindigkeit sowie der darauf
folgenden Temperaturerh6hung, oder auch bei ortlich hoher Flankenpressung in Verbindung
mit extrem niedrigen Geschwindigkeiten, rei3t der Schmierdlfilm ab oder wird durchbrochen.
Es reiben dann unmittelbar metallische Flichen aufeinander. Dabei konnen die Zahnflanken
miteinander verschweilen und durch die Bewegung der Zahnridder wieder auseinander
gerissen werden. Das Resultat ist die Zerstorung der Zahnflanken. Dieser Flankenschaden

wird als ,,Fressen der Zahnflanken* bezeichnet.

Zahnfufischaden: Durch das Eintauchen des Zahns in die Liicke des Gegenradzahns bewirkt
der Druck am Kopf iiber dem Hebelarm der Zahnhohe eine Biege- und Druckspannung am
Zahnfufl. Ist der Widerstand des ZahnfuBles nicht ausreichend, kommt es zum
Zahnfuf3schaden.

Im Rahmen diagnostischer Untersuchungen ist es aussichtsreicher, Zahnschiden im
Zusammenhang mit ihren spektralen Kennzeichen oder Mustern zu sehen. Dafiir ist
prinzipiell zu unterscheiden zwischen verteilten Fehlern (gleichméBige Abniitzung) und

lokalen Fehlern (beschddigter Einzelzahn). Hinzu kommen stochastische Anteile aus
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Reibungs- und Stromungsvorgdngen. Letztere besitzen bei schnell laufenden Getrieben

bereits einen erheblichen Anteil am Signalgeschehen.

Verteilte Fehler: Bei der gleichmiBig liber den Umfang verteilten Abniitzung eines Zahnrads
duBert sich die Schwingung durch eine Zunahme der Leistungsdichte im ganzen
Frequenzbereich und ein Anwachsen der Komponenten mit der Zahneingriffsfrequenz
(= Drehfrequenz x Zdhnezahl) sowie deren Harmonischen. Au3erdem zeigt sich im Spektrum
das Auftreten von Seitenbandkomponenten beiderseits der Zahneingriffsfrequenz und ihrer
Harmonischen. Diese Seitenbandkomponenten sind die Spektrallinien im Abstand von
ganzzahligen Vielfachen der Drehfrequenz und konnen auf die Amplitudenmodulation der
die
UnregelmiBigkeiten im Zahneingriff auftreten. Bild 7.4 zeigt ein praktisches Beispiel:

Schwingungskomponenten zuriickgefithrt werden, aufgrund stetig periodischer
Spektren der Schwingungen eines zweistufigen Getriebes vor und nach der Reparatur. In
diesem Getriebe waren die beiden Zahnrdder der ersten Stufe abgeniitzt. Die
Zahneingriffsfrequenz betrug bei der Drehzahl 1480 min' (24,8 Hz) 594,5 Hz. Man beachte
vor allem die Abnahme der 2. und 3. Harmonischen infolge der Reparatur. Eine Reduktion

der Amplituden von Seitenbandkomponenten ist in den Spektren auch bemerkbar.
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Bild 7.4 Spektren der Schwingungssignale eines Zahnradgetriebes bei der Abniitzung
(oben: Vor der Reparatur; unten: nach der Reparatur)

Lokale Fehler: An der Oberfliche eines Zahns entstehende Fehler haben Zahnlast-
schwankungen zur Folge, die wiederum zur Schwankung der Schwingungsamplituden fiihren.
Wie bei verteilten Fehlern resultieren daraus Amplitudenmodulationen. Ein ortlicher Fehler,
wie etwa vereinzelte Abblatterung oder Ortliche Griibchenbildung, wirkt auf das

Schwingungssignal in einer begrenzten Zeit, in der die geschéddigten Zihne im Eingriff
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stehen. Die Wirkung zeigt sich im Zeitsignal als impulsférmige Funktion: grob gesprochen,
ein Puls je Umdrehung (siehe Bild 7.5). Das Spektrum einer solchen Impulsfunktion ist
breitbandig. Infolge der Amplitudenmodulation tritt um die Zahneingriffsfrequenz und ihre
Harmonischen eine flach verteilte Seitenbandstruktur auf (Bild 7.5 oben). Im Gegensatz dazu
ist die Modulationsfunktion bei  verteilten Fehlern  schmalbandig, weniger
oberschwingungshaltig; die Energie der Seitenbdnder ist um die Zahneingriffskomponente
und ihre Harmonischen konzentriert (Bild 7.5 unten). In beiden Fillen ist die Modulations-
funktion im stationdren Zustand periodisch mit der Drehfrequenz als Grundfrequenz. Dies
fiihrt zu den Harmonischen der Zahneingriffsfrequenz mit Seitenbdndern beiderseits im

Abstand von ganzzahligen Vielfachen der Drehfrequenz.

Amplitudenmodulationen riihren in erster Linie von der Lastabhédnigkeit der Zahndeformation
und damit der Zahneingriffschwingungen her [34]. Diese Lastschwankungen 16sen praktisch
immer auch geringe Schwankungen der Drehzahl aus. Dadurch konnen Zahneingriff-
schwingungen noch frequenzmoduliert (oder phasenmoduliert) werden, d. h., die Momentan-
frequenz schwankt um einen konstanten Mittelwert. Im Allgemeinen fiihrt die
Frequenzmodulation zu einer Seitenbandfamilie im Abstand von Vielfachen der

Drehfrequenz beiderseits der Harmonischen der Zahneingriffsfrequenz [34].

A
WWW V ..|||‘ H||. ||||h|||||f=

240

I | 1 AX (H Frequenzbereich

(L

. Frequenzbereich

i

Zeitsignal bei verteilten Fehlern

Bild 7.5 Zeitsignal und Spektrum von ortlichen und verteilten Fehlern in der Verzahnung

Nach den vorangegangenen Ausfiihrungen iiber unterschiedliche Erscheinungsformen von
Schwingungen in Zahnradgetrieben bzw. Planetengetrieben stehen mehrere industriell
angewandte Verfahren der Zustandsiiberwachung von Zahnradgetrieben zur Verfiigung,
welche zum Teil untereinander zu kombinieren sind. Meist sind diese Verfahren im
Frequenzbereich anzutreffen [35; 72]:

e Spektrale Beobachtung kinematischer Frequenzen (Zahneingriffsfrequenz und bis zur 4.,

teils bis zur 8. Harmonischen)
e Seitenbandanalyse (Modulationsanalyse)

e Hiillkurvenanalyse im Frequenzbereich
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e Cepstrumanalyse und Filterung

e Ordnungsanalyse

7.2.3 Wailzlagerfehler und ihr Erscheinungsbild

Schwingungen bei Wailzlagern sind auf Ursachen zuriickzufithren, wie zum Beispiel
geometrische Abweichungen der Bauteile, die periodische variable Anzahl der lasttragenden
Wilzkorper, Lagerschiden usw.. Ein schadenfreies Wailzlager hat eine glatte
Oberflichenberiihrung zwischen Wélzkorper und Laufbahn und regt normalerweise eine
stochastische Schwingung mit niedriger Amplitude an. Tritt ein Schaden im Wilzlager auf,
werden die Laufeigenschaften des Lagers gedndert, und die Wailzkorper laufen nicht mehr
stabil. Dadurch entstehen impulsformige Anregungen. Die Amplitude und Form der
angeregten Schwingungen eines schadhaften Lagers dndert sich je nach der Schadensart und
den Laufeigenschaften des Wilzlagers [35]. Die Laufeigenschaften von Wiélzlagern sind
primir durch eine Reihe kinematischer Grofen gegeben, die von der Relativdrehzahl
zwischen Auflen- und Innenring iiber Rollkreis- und Kugeldurchmesser bis zur Kugelanzahl
und dem Beriihrungswinkel reichen. Héaufig werden nur diese kinematischen Groflen
betrachtet, jedoch miissen auch allgemeine Zusammenhinge im hdherfrequenten
deterministischen Bereich (Impulsfolgenanalyse und Resonanzen von Bauteilen) und im
stochastischen Bereich infolge Rollreibung herangezogen werden. Bild 7.6 zeigt die typischen
LagerkenngroBen fiir kinematische Grundfrequenzen. Die kinematischen Grundfrequenzen
lauten [34]:

Uberrollfrequenz AuBenring (BPFO) £, =0,5f, -z-[1—(d / D)cos ¢] (7.2.1)
Uberrollfrequenz Innenring (BPFI) £, =0,5f, -z-[1+(d / D)cos ¢] (7.2.2)
Rotationsfrequenz Kéfig (FTF) fiis =0,5f, -[1=(d/D)cos ¢] (7.2.3)
Wilzkérperrotationsfrequenz (BSF) £, = £, -(D/d)-[1—(d / D)’ cos’ ¢] (7.2.4)

J
N\ \ Teilkreis- oder Rollkreisdurchmesser

. AuBendurchmesser

Innendurchmesser
Wailzkorperdurchmesser
Anzahl der Wilzkorper
Beriihrungswinkel
Wellendrehfrequenz (Hz) bzw. Relativdrehzahl

zwischen dem inneren und dufleren Laufring
%)

D
SSuvaAay bu

Bild 7.6 WilzlagerkenngroBen fiir die kinematische Grundfrequenz
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Je nach Zustand der Walzpaarung und der Reibungsverhéltnisse treten an konstruktions-

bedingt verhéltnisméBig starr in die Maschinenstruktur eingebetteten Wailzlagern die

folgenden Schwingungserscheinungen auf [35]:

e stochastische Schwingungsanregungen

e Strukturresonanzen der angeschlossenen Bauteile

e diskrete Schwingungsanregungen (Impulsfolgen)

e zusitzliche Modulationen aus anderen Quellen, z. B. durch Wellenunwucht und dhnliche
drehzahlgebundene Anregungen

Die durch diese Anregungen erzeugten Schwingungen éndern sich je nach dem Fehlerstadium

und den Schadenarten (verteilte Fehler und diskrete Fehler).

Im einwandfreien Zustand und im Frilhstadium von Schidden erzeugt ein Walzlager
breitbandige schwache Rauschsignale. Die in den GlIn. (7.2.1) bis (7.2.4) aufgefiihrten
kinematischen Grundfrequenzen, die sich auch fiir baugleiche Lager wegen der
Fertigungstoleranzen unterschiedlich ausbilden konnen, sind in der Regel nur schwach
ausgeprdgt. In dieser Phase stoBen die stochastischen Schwingungsanregungen die
Lagerelemente und die angeschlossenen Bauteile zu Strukturresonanzen an. Im
Frequenzbereich zeigt sich ein breitbandiges Spektrum mit schwachen Spitzen bei den
Resonanzfrequenzen (Eigenfrequenzen) der Lagerelemente und der angeschlossenen Bauteile
(Bild 7.7). In der Praxis besitzen die Wailzlagerringe und die Wailzkdrper hohe
Eigenfrequenzen (3 kHz bis 20 kHz), weit oberhalb der oben genannten kinematischen
Frequenzen. Dagegen konnen die Eigenfrequenzen von Wailzlagerkdfigen im Bereich der
kinematischen Frequenzen (unter 1 kHz) liegen [35]. Demzufolge sollte man vor der Analyse
von Schwingungssignalen die FEigenfrequenz des AuBen- und Innenrings sowie der
Wilzkorper kennen, um die zu erwartenden Frequenzbidnder mit erhohten Anteilen
abzuschitzen. Nach betrieblichen Erfahrungen sind die Biegeeigenschwingungen des
AuBenrings die dominierende Schwingungsform. Anhaltswerte fiir Lagerresonanzfrequenzen
lassen sich errechnen oder werden von einigen Herstellern angegeben. Bild 7.7
veranschaulicht das Spektrum eines Zahnradgetriebes bei verteiltem Verschleil eines
Wiilzlagers. ErfahrungsgemiB sind fiir spektrale Uberwachung von Wilzlagern im
Fehlerfrithstadium die Frequenzbereiche ab 5 kHz besonders interessant, da sich hier
bereichsweise die Schwingungspegel als frithe Anzeichen fiir Verschleil anheben. Hierzu
nehmen die Einbau- und die Lastbedingungen erheblichen Einfluss auf die praktisch

messbaren Resonanzfrequenzen und fithren in der Regel zur Anhebung dieser Frequenzen.

Diskrete Fehler in den verschiedenen Elementen eines Wailzlagers fithren bei der
Drehbewegung zu einer Folge von impulsformigen StoBanregungen. Bild 7.8 stellt
iiberzeichnet das Schwingungsbild solcher Fehler dar. Die Wiederholfrequenzen lassen sich

aus der Lagergeometrie und Drehzahl des Lagers und dem Ort des Fehlers nach Gln. (7.2.1)
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bis (7.2.4) leicht berechnen bzw. zuordnen. Man beachte die Amplitudenmodulation bei

Fehlern am Innenring infolge wechselnder Belastung im Fehlerbereich.
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Bild 7.7 Frequenzspektren bei verteilten Wilzlagerschiden
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Bild 7.8 Ausgeprigte Wilzlager-Einzelfehler mit Impulssignal und Hiillkurvensignal

Betrieblichen Erfahrungen gemidfl sind die durch einen diskreten Fehler verursachten
impulsformigen StoBe jeweils sehr kurz, vor allem im Anfangsstadium, wenn der Fehler noch
mikroskopisch klein von der Ausdehnung her ist. Der Frequenzbereich im Spektrum geht
daher hoch hinauf. So entstechen im hoheren Frequenzbereich (bis zu Frequenzen der
GroBenordnung 300 kHz) zahlreiche energiereiche Harmonische der Grundfrequenz (z. B.
Uberrollfrequenz fiir einen diskreten Einzelfehler). Die StoBe regen verschiedene Resonanzen
im System an. Im Schwingungsbild tritt demnach eine regelmiflige Folge von einzelnen

Transienten (Bursts) auf, was als das Ausschwingen des Systems nach dem AnstoBen immer
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beim Passieren des Fehlers betrachtet werden kann. Der idealisierte Verlauf ist in Bild 7.8
dargestellt. In der Realitdt wird diese Burstfolge von anderen Komponenten im

Schwingungsbild weitgehend iiberdeckt sein.

Aus den vorgenannten Griinden gilt, dass fiir eine Walzlageriiberwachung der
Beobachtungsbereich der in den GIn. (7.2.1) bis (7.2.4) aufgefiihrten kinematischen
Grundfrequenzen ohne spektrale Vorverarbeitung nicht ausreicht. Man muss einen
Frequenzbereich finden, in dem das Lagerschwingungsgerdusch gegeniiber dem Hintergrund
dominiert. Zur Wilzlager-Zustandsanalyse stehen mehrere industriell angewendete Verfahren
zur Verfliigung:

e Frequenz- und Ordnungsanalyse

e Hiillkurvenanalyse

e (Cepstrumanalyse
7.3 Drehzahlverhiltnisse eines einfachen Planetengetriebes

Bei Umlaufgetrieben steht das Hohlrad als Gehduse des Planetengetriebes fest. Das

Sonnenrad und der Planetentrdger rotieren jeweils mit @, und @, um den Mittelpunkt des

Hohlrads. Die drei Planetenrdder drehen sich aber nicht nur um ihre eigene Achse, sondern
auch noch um den Mittelpunkt des Planetentridgers — die Kombination der Verschiebung und
Umdrehung, was in der Mechanik als ebene Bewegung bezeichnet wird. Aus diesem Grund
lasst sich das Drehzahlverhiltnis nicht wie in dem Fall berechnen, bei dem die beiden Achsen
raumfest sind [59] (siche G1.(7.4.1)).

Bei der ebenen Bewegung des Planetenrads greift das Planetenrad gleichzeitig mit dem
Sonnen- und Hohlrad ineinander, wie in Bild 7.9 dargestellt. Der Eingriffspunkt I zwischen
dem Planetenrad und Hohlrad, der sich bei der Verzahnung entlang dem Teilkreis des
Sonnenrads bewegt, besitzt immer die absolute Geschwindigkeit 0, =0 (momentaner
Mittelpunkt der Umdrehung des Planetenrads), wihrend die absolute Geschwindigkeit des
Eingriffspunkts III zwischen dem Planetenrad und Sonnenrad

|V =7, @, betrdgt (Bild 7.9 links). (7.3.1)

Somit ergeben sich die absolute Geschwindigkeit des geometrischen Mittelpunkts II des

Planetenrads: | v, |= %| Uy |:%rs -, (7.3.2)
und die absolute Winkelgeschwindigkeit des Planetenrads:
@, =\ Uy | 121, =@ - (1, / 21;) (7.3.4)

Das Planetenrad setzt den Planetentridger in Bewegung (Umdrehung), und sie haben einen
gemeinsamen Punkt II (Bild 7.9 rechts). Folglich errechnet sich die Winkelgeschwindigkeit

des Planetentragers zu
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— T, V4
. =v, |/(r+r)= e > 0
T ‘ 11 | s p 2(”'5 +7"p) s 2(Zs +Zp) S

(7.3.5)

wobei z; und z, jeweils die Zihnezahl des Sonnen- und Planetenrads sind. Somit erhélt man
die Ubersetzung des Umlaufgetriebes:

2(z, + Zp)

(7.3.6)

>

‘@%ﬂ‘uli S

Bild 7.9 Kinematische Analyse eines einfachen Planetengetriebes

7.4 Charakteristische Frequenzen des kombinierten Planetengetriebes

Das untersuchte Planetengetriebe besteht aus zwei Stufen — einem normalen Antrieb und
einem Umlaufgetriebe. Bild 7.10 stellt die Schemazeichnung des kombinierten Planeten-
getriebes dar. Die Schnittzeichnung findet sich in Anhang A.4. Dieses Getriebe ist durch drei
vom Umrichter gespeiste Motoren angetrieben. Die aktiven Zahnréder der ersten Stufe sind

direkt auf den Antriebswellen der Motoren angebracht. Die Ubersetzung der ersten Stufe

betrdgt: i ,=w,/w,=2z2,/z (7.4.1)
Mit GL.(7.3.6) erhilt man die gesamte Ubersetzung des kombinierten Planetengetriebes:
2z, +z
=i i, = 5 2atz) (7.4.2)
4 z

Das Sonnenrad des Umlaufgetriebes dreht sich mit dem Zentralrad der ersten Stufe, und damit

wird das Umlaufgetriebe in Bewegung gesetzt. Der Planetentréger bildet den Abtrieb.

Die Laufeigenschaften des kombinierten Planetengetriebes werden durch eine Reihe
kinematischen Grofen bestimmt. Die fiir die Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose
wichtigsten kinematischen Frequenzen werden im Folgenden nidher erldutert. Dabei wird von
einer konstanten Drehfrequenz fy; des Motors ausgegangen.

142



7 Virtuelle Instrumente zur Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Planetengetrieben

Motor-Ritzel (z, = 31)
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Bild 7.10 Schemazeichnung des kombinierten Planetengetriebes

Zahneingriffsfrequenz zwischen dem Motor-Ritzel und Zentralrad in der ersten Stufe:

Sz =2 Ju (7.4.3)
Obwohl die drei Motor-Ritzel sich gleichzeitig im Eingriff mit dem Zentralrad befinden, gibt
es aber nur eine Zahneingriffsfrequenz. Grundsétzlich sind sie und ihre Harmonischen im
Frequenzspektrum des Schwingungssignals aufzufinden, sogar beim fehlerfreien Lauf des

Getriebes.

Antriebs- und Abtriebsdrehfrequenz:
) Z, 2,
San =/Ju und fAb:fM/l:fM'l— (7.4.4)
2z)(z,+z,)
Die Antriebsfrequenz f, und gegebenenfalls ihre Harmonischen kdénnen im Frequenz-

spektrum des Schwingungssignals entweder als Grundfrequenz oder als Seitenbédnder um die
Zahneingriffsfrequenz fy.z auftauchen. In den meisten Fillen tritt die Abtriebsfrequenz f,,
wegen ihres niedrigeren Wertes mit geringer Amplitude im Frequenzspektrum auf, da die
Amplitude einer Schwingungskomponente mit dem Quadrat der Drehfrequenz proportional

ist. Die Abtriebsfrequenz f,, bestimmt die Wailzlagerkenngrofen fiir kinematische

Grundfrequenzen beim Schaden der auf der Achse des Planetentrigers angebrachten
Wailzlager (siehe GI. (7.2.1) bis (7.2.4)).
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Drehfrequenz des Sonnenrads:
Aon:A:fM'ZI/ZZ (745)
Diese Frequenz bestimmt die WilzlagerkenngréBen flir kinematische Grundfrequenzen beim

Schaden der entsprechenden Walzlager.

Zahneingriffsfrequenz zwischen dem Sonnen- und Planetenrad im Umlaufgetriebe:

Das Planetenrad dreht sich nicht nur um seine eigene Achse, sondern auch noch um den
Mittelpunkt des Planetentrigers. Aus diesem Grund ergibt sich die Zahneingriffsfrequenz
zwischen dem Sonnen- und Planetenrad:

4 (22p +z,)

Jso =ty (7.4.6)

. 2z, (zp +z)

Relativdrehfrequenz des Planetenrads:
Die Relativdrehfrequenz des Planetenrads ist die Drehfrequenz des Planetenrads gegeniiber
den Planetentrdger und ergibt sich zu

72,2z, + z,) (7.4.7)

P 2z,(z, +zp)

Diese Frequenz bestimmt die Wilzlagerkenngrofen fiir kinematische Grundfrequenzen beim

Schaden der Planetenwélzlager.

7.5 Virtuelles Instrument fiir die Spektralanalyse von Hoch- und

Ablaufvorgingen

Bei Hoch- und Ablaufvorgéngen erzeugen die inneren Anregungsquellen in einer Maschine
mechanische Schwingungen, deren Frequenzen und Amplituden sich meist mit den
momentanen Drehzahlen @ndern. Die Spektralanalyse der dabei auftretenden Schwingungs-
signale liefert in vielen Féllen wertvolle Zusatzinformationen zu den im Stationdrbetrieb
aufgenommenen Signalen. Thre Hauptaufgabe ist es, die drehzahlbezogenen Schwingungs-
anteile und auch die Resonanzfrequenzen in der Maschine zu untersuchen. Dabei handelt es
sich nicht um ein einzelnes Spektrum, sondern um ein ganzes Feld von Spektren, die bei

unterschiedlichen Drehzahlen oder Zeitpunkten gemessen werden.

Fiir die tiberblickshaften Auswertungen des Spektrenfelds ist die 3D-Darstellung, die meist
als Wasserfalldiagramm bezeichnet wird, vorziiglich geeignet (Bild 7.11). Bei drehzahl-
abhingiger Messung und dquidistanten Drehzahlschritten von Spektrum zu Spektrum treten
drehzahlunabhingige Frequenzanteile (z. B. Strukturresonanzen oder die Netzfrequenz und
ihre Harmonischen) als gerade von vorne nach hinten verlaufende Spitzenreihen hervor.
Dagegen verlduft die Drehzahlordnung schrig, da die Frequenz der Ordnung und damit die

Nummer des zugeordneten Spektrums mit der Drehzahl steigt.
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—

Amplifude

Bild 7.11 3D-Darstellung eines Spektrenfelds

Fiir die schwingungsdiagnostische Untersuchung des kombinierten Planetengetriebes wurde
ein virtuelles Instrument mit Hilfe des LabView-Programms entwickelt. Im Rahmen dieses
virtuellen Instruments konnen die Schwingungssignale bei unterschiedlichen Drehzahlen
erfasst, bearbeitet und dargestellt werden. Daraus ergibt sich ein Spektralfeld. Dabei lésst sich
das der maximalen Drehzahl zugeordnete Spektrum fiir eine bessere Beobachtung der

wichtigen Frequenzanteile im Vorder- oder im Hintergrund darstellen.

In Bild 7.12 ist das Spektralfeld eines Hochlaufvorgangs des kombinierten Planetengetriebes
gezeigt. Darin sind die Zahneingriffsfrequenzen, ihre Harmonischen und eine Struktur-
resonanzfrequenz (etwa 400 Hz) bei verschiedenen Drehzahlen deutlich erkennbar. Man
beachte, dass stirkere Schwingungen auftreten, wenn die Zahneingriffsfrequenz und ihre
Harmonischen in die Umgebung der Resonanzfrequenz fallen. Eine weitere Untersuchung
zeigt, dass die Eigenfrequenz eines Deckels des Getriebes in der Umgebung der Frequenz von
etwa 400 Hz liegt. Durch eine Strukturverdnderung nimmt die Schwingungsstédrke erheblich
ab.
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Bild 7.12 Spektralfeld des kombinierten Planetengetriebes bei einem Hochlaufvorgang.

7.6  Virtuelles Instrument fiir die Cepstrum-Analyse

Wie schon in Abschnitt 7.2 erwidhnt, treten Modulationsschwingungen bei Schéiden in
Zahnridern und Wailzlagern auf. Im Frequenzbereich treten periodische Strukturen bzw.
Seitenbandfamilien in Erscheinung. Verstirktes Auftreten von Harmonischen und von
Seitenbandfamilien kann Anzeichen fiir bestimmte Fehler in Maschinen sein. Zahlreiche
Untersuchungen und Erfahrungsberichte zeigen, dass die Cepstrum-Analyse fiir die Detektion

von Periodizititen in den Breitbandspektren geeignet ist [34].

7.6.1 Modulationseffekte

Die im Betrieb an einem fehlerhaften Zahnradgetriebe auftretenden Schwingungs-
komponenten, die andere Frequenzen besitzen als die Zahneingriffsfrequenzen, lassen sich
iblicherweise aus der Modulation von sonst gleichméfBigen Zahnradschwingungen erklaren.
Durch Fehler, wie z. B. Exzentrizitdt, Teilungsfehler oder mit dem Drehwinkel synchron
schwankende Last, wird die Zahneingriffsschwingung iiber dem Drehwinkel ungleichmiBig

moduliert — amplitudenmoduliert, meist auch noch zusétzlich frequenzmoduliert [34].
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Bild 7.13 zeigt anschaulich die Amplitudenmodulation einer reinen Sinusschwingung

konstanter Amplitude x_(¢) (c = carrier). Wird diese Tridgerschwingung durch eine nieder-
frequente Schwingung x_(#) (m = modulation) moduliert (multipliziert), entsteht das in Bild

7.13 unten links dargestellte Schwingungssignal. Dem Frequenzbereich-Faltungstheorem

nach sind entsprechend die Spektren X (f) und X _(f) durch das Faltungsprodukt

verbunden [9].

Die Frequenzmodulation ist bei rotierenden Maschinen wie Zahnradgetrieben an
Schwankungen der Drehgeschwindigkeit gebunden. In den meisten Féllen bestehen relativ
komplizierte Zusammenhédnge zwischen dem modulierenden und dem modulierten Signal. Im
Allgemeinen fiihrt die Frequenzmodulation zu einer Seitenbandfamilie [22]. Darin liegen die

spektralen Anteile oberhalb und unterhalb der Trigerfrequenz f,. Der Abstand entspricht der
Modulationsfrequenz f_ fiir den Fall, dass sich die Frequenz des modulierten Signals

sinusformig dndert (Bild 7.14).

7.6.2 Cepstrum-Analyse

Das Cepstrum c(r) eines deterministischen Signals x(7) ist definiert als inverse Fourier-
Transformation einer logarithmierten Frequenzbereichsfunktion [34]:

c(r)= 7 "{logF(f)} (7.6.1)
wobei F(f) = |7 {x(0)}]* = |X(f)] (7.6.2)
Das Symbol .7 steht fiir die Fourier-Transformation, .7 ' fiir die inverse Fourier-

Transformation. Ahnlich gilt fiir stochastische Signale:

«(r)= 7 '{logS. ()} (7.6.3)
wobei S_(f) das Leistungsdichtespektrum ist. Demnach ist das Cepstrum eng mit der
Autokorrelationsfunktion R_(7) verwandt. Das Cepstrum ist eine Art Spektrum eines

Spektrums oder die Umkehrung eines Spektrums, woher auch die Bezeichnung ,,Cepstrum
durch die Verdrehung des englischen Wortes ,,Spectrum® herriihrt. Vergleichsweise sind
andere Bezeichnungen von Funktionen und Variablen im Zusammenhang mit dieser Analyse

entstanden: Spectrum — Cepstrum; Frequenz — Quefrenz; Harmonische — Rahmonische.

Bild 7.15 zeigt die Zusammenhdnge zwischen einem Zeitsignal, dessen Spektrum und dem
Cepstrum. Eine periodische Struktur im Zeitsignal zeigt sich im Spektrum als Linienmuster,
die Linien liegen dquidistant (harmonisch) auf der Frequenzachse (Bild 7.15 Mitte). Eine
periodische Struktur im Spektrum (z. B. dquidistante Seitenbénder) zeigt sich vergleichsweise
als Linienmuster im Cepstrum. Wiederum liegen die Linien &quidistant auf der
Quefrenzachse. Dabei hat die Quefrenz 7 die Dimension einer Zeit (Bild 7.15 unten). Die
erste Linie auf dieser Quefrenzachse ist maBligebend fiir den gegenseitigen Abstand der

regelméBigen Linien im Spektrum (z. B. Oberschwingungen oder Seitenbandfamilie infolge
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von Amplituden- und Frequenzmodulation). Daher hat die erste Quefrenz fiir die Analyse
eine hohe Bedeutung [35]. Die Linien bei Vielfachen der Quefrenz werden als Rahmonische
bezeichnet. Beim Auftreten mehrerer Seitenbandgruppierungen sind diejenigen Fundamental-
Rahmonischen im Cepstrum zu beachten, die nicht im Quefrenz-Vielfachen zueinander

stehen. Sie enthalten die signifikante Information iiber die jeweilige Harmonischen- oder

Seitenbandfamilie im Spektrum [5].
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Bild 7.13 Amplitudenmodulierte Schwingungen im Zeitbereich (links) und im Frequenzbereich (rechts)
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Bild 7.14 Frequenzmoduliertes Schwingungssignal im Zeitbereich (oben) und im Frequenzbereich (unten)
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7.6.3 Realisierung mit dem LabView-Programm

Bei der Untersuchung der Seitenbandentwicklung auf Grund von Modulationseffekten ist die
Cepstrumanalyse eine treffsichere Analysetechnik. Mit Hilfe der Standard-Funktionen des
LabView-Programms ldsst sie sich leicht realisieren. Man kann entweder aus dem schon
gewonnenen Amplitudenspektrum deterministischer Signale bzw. Leistungsdichtespektrum
stochastischer Signale oder direkt tiber das Zeitsignal das Cepstrum berechnen. Bild 7.16

zeigt eine der Realisierungsmoglichkeiten.

7.6.4 Anwendung der Cepstrum-Analyse

In der Fehlerdiagnose an Maschinen findet die Cepstrum-Analyse in erster Linie zur
Detektion von periodischen Strukturen im Spektrum Anwendung. Beispielsweise treten
Seitenbdnder um die Zahneingriffsfrequenz und deren Harmonische bei Schiden an
Zahnflanken auf.

Als Anwendungsbeispiel wird Bild 7.4 verwendet. Darin sind die Schwingungsspektren der
vertikalen Schwingungssignale eines zweistufigen Zahnrad-getriebes dargestellt. Die
Spektralanalyse zeigt eine Seitenbandfamilie mit dem Abstand von etwa 25 Hz. Daher wird
ein Schaden am Antriebszahnrad der ersten Stufe vermutet. Bild 7.17 zeigt die
entsprechenden Cepstren. In den beiden Cepstren zeigen sich bei den Quefrenzen 20 ms, 40
ms und 60 ms drei Peaks. Bei der 2. Messung erhdhen sich diese Peaks im Cepstrum. Der
Peak bei der Quefrenz etwa 40 ms (entsprechend der Drehfrequenz 24,5 Hz) steigt stirker als

die anderen Peaks an. Dadurch kann man den Fehler an der ersten Stufe identifizieren.

Cepstrum der 2. Messung

1E+3

Cuefrenz von etwa 40 ms
1E+2 - [191.0] (Entsprechend der Drehfreg. won 24,5 Hz)

1E+1 [6.07] [12.9]

1E+0 |

1E-1 -

Intensitét (x1,0E-10)

1E-2 -

1E-3 -

Cepstrum der 1. Wessung

— Quefrenz von etwa 40 ms
1E+2 - [12,9] (Entsprechend der Drehfreg. won 24.5 Hz)

Intensitat {x 1,0E-10)
m
+
(=]
1

1 1 1
u] S 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 &0 65 70 75 a0
Quefrenz (1ns)

Bild 7.17 Cepstren eines zweistufigen Zahnradgetriebes. Die Ziffern in den eckigen Klammern bedeuten die
Intensitdten (x 107°).
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7.7  Virtuelles Instrument fiir die Hiillkurvenanalyse

Wie in Abschnitt 7.2 ausgefiihrt, sind die durch Schdden in Wilzlagern oder Zahneingriffe bei
schwankender Belastung in Zahnradgetrieben angeregten Schwingungen der Modulation
dhnlich. Infolge der Modulation treten im Frequenzbereich Seitenbdnder auf, in denen die
zugehorigen Anteile meist periodisch mit dem Abstand der Wellendrehfrequenz sind. Durch
die Spektral- und Cepstrum-Analyse lassen sich solche Seitenbandstrukturen in einigen Fillen
identifizieren. Durch die Zuordnung charakteristischer Frequenz- oder Quefrenzanteile
konnen die Schiden detektiert werden.

Die meisten Schiden in Wilzlagern in Zahnradgetrieben bzw. Planetengetrieben lassen sich
allerdings nicht so einfach detektieren oder zuordnen, besonders nicht in threm Friihstadium.
In solchen Getrieben gibt es meist viele Anregungsquellen, wie in Abschnitt 7.2 erwihnt. Die
dem Wilzlager zugeordneten Schwingungskomponenten sind meist viel schwiécher als die
durch die Zahneingriffe erzeugten Komponenten. Fiir eine aussagefdhige Fehlerdiagnose ist
eine einfache Spektral- oder Cepstrum-Analyse ohne weitere Vorverarbeitung haufig nicht
ausreichend [22].

Die Demodulationstechnik ldsst sich fiir die Vorverarbeitung von hiufig auftretenden
modulierten Schwingungssignalen verwenden. Die Nachrichtentechnik kennt fiir die
Demodulation eine Reihe von Verfahren, zu denen die Hiillkurvenbildung gehdrt [84]. Durch
die Bildung der Hiillkurve eines amplitudenmodulierten Signals ldsst sich das hochfrequente
Trégersignal vom niederfrequenten Modulationssignal trennen. Damit kann man die
Anregungsquellen in Maschinen gezielt untersuchen. In diesem Abschnitt wird das Prinzip
der Hiillkurvenanalyse anschaulich dargestellt und mit Beispielen erldutert. Die

mathematische Behandlung dieses Themas ist der Literatur z. B. [22; 75; 84] zu entnehmen.

7.7.1 Bildung der Hiillkurve

Die Bildung der Hiillkurven erfolgt meist durch die Gleichrichtung mit einer Tiefpassfilterung
[22] oder mit Hilfe der Hilbert-Transformation [34]. Die klassische Analysetechnik zur
Hiillkurvenbildung nutzt die Gleichrichtung und anschlieBende Tiefpassfilterung. Bild 7.18
zeigt das Prinzip dieser Analysetechnik. Die Gleichrichtung des Signals kann durch
Einweggleichrichtung, Doppelweggleichrichtung oder durch Quadrierung erfolgen. Ziel der
Gleichrichtung bei der Demodulation ist die Trennung der Seitenbidnder von der
Tragerfrequenz. Die anschlieBende Tiefpassfilterung unterdriickt das Trégersignal und weitere
hochfrequente Signale, die durch die Gleichrichtung erzeugt werden. Ein Bandpassfilter vor
der Gleichrichtung stellt sicher, dass nur die interessierenden Trigerfrequenzen demoduliert
werden. Ferner ddmpft dieses Filter die niederfrequenten Anteile des urspriinglichen Signals,

die sonst auch gleichgerichtet werden und das nachfolgende Tiefpassfilter ungehindert
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passieren konnten. Durch die Tiefpassfilterung und Gleichanteilunterdriickung erhdlt man

dann aus dem gleichgerichteten Signal das Hiillkurvensignal.

Schwingungs- / \ ol _| | > Hillkurven-
EUUSUR TR )
signal L~ signal

Bandpassfilter Gleichrichtung Tiefpassfilter

Bild 7.18 Hiillkurvenbildung durch Gleichrichtung und Tiefpassfilterung

Bild 7.19a zeigt ein mit dem Signal x(f) =4 -sin2nf, ¢t moduliertes, vom Rauschen

iberlagertes Sinussignal:

x(t)=A[1+(4,/A) -sin2nf t]-sin2nft (7.7.1)
Infolge der Amplitudenmodulation entstehen im Spektrum neben der Tragerfrequenz f. die
Seitenbédnder beiderseits im Abstand f, (Bild 7.19f). Die Vorgehensweise des Gleichrichtung-
Tiefpassfilterung-Verfahrens wird hier im Zeit- und Frequenzbereich veranschaulicht. Die
Anteile auBlerhalb des interessierenden Frequenzbereichs werden zundchst durch ein
Bandpassfilter unterdriickt. AnschlieBend wird das gefilterte Signal gleichgerichtet. Infolge
der Gleichrichtung treten viele zusétzliche Frequenzanteile im Nieder- und
Hochfrequenzbereich auf (Bild 7.19g). Nach der Tiefpassfilterung und Gleichanteil-
unterdriickung ldsst sich das Hiillkurvensignal extrahieren (Bild 7.19d). Bei der vollstindigen
Hiillkurvenanalyse bildet man anschlieBend das Hiillkurvenspektrum, um die nieder-

frequenten Frequenzanteile darzustellen.

Eine andere Moglichkeit, das Hiillkurvensignal zu bilden, bietet die Hilbert-Transformation
[34]:

H{x()) = %(t) = % [ x(@) t_% dr (7.7.2)

Ein Signal mit beliebigen Frequenzanteilen wird durch die Hilbert-Transformation um 90°
phasenverschoben. Aus einer Cosinusschwingung ergibt sich z. B. eine Sinusschwingung. Die
Hilbert-Transformation ldsst sich iiber die DFT/FFT berechnen. Im LabView-Programm steht
eine Standard-Funktion fiir die schnelle Berechnung der Hilbert-Transformation (FHT) zur
Verfiigung. Mit Hilfe der Hilbert-Transformation lésst sich das Hiillkurvensignal x,(¢) eines
Signals x(¢) in folgender Weise bilden [34]:

X () =X () + F(t) (7.7.3)

Vorteilhaft dabei ist, dass das beim Gleichrichtung-Tiefpassfilterung-Verfahren eingesetzte
Tiefpassfilter nicht mehr gebraucht wird. Daher lassen sich die fiir anspruchsvolle Analysen
ungiinstigen Auswirkungen des Filters (z. B. Einschwingverhalten, nicht idealer Frequenz-

und Phasengang usw.) vermeiden.
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Bild 7.19 Veranschaulichung der Hillkurvenbildung eines Schwingungssignals mit dem Gleichrichtung-
Tiefpassfilterung-Verfahren

Als Beispiel soll das Hiillkurvensignal der amplitudenmodulierten Schwingung

x(t)=4.(1 +% -cos 2mf t)-cos 2mf.t (7.7.4)

C

gebildet werden. Durch trigonometrische Umformungen erhilt man
A A
x(t)= A, -cos 21Ifcl‘+7m-COS 2n(f. + £.) t+7m~cos 2n(f. - f.)t (7.7.5)
Das hilberttransformierte Signal lautet (Phasenverschiebung um —m/2):
H(t)= 4, cos (2nfi="T)+ 2 cos pa(f + £y =4 A cos [2n(f - £ =T
27 2 27 2 2
Durch trigonometrische Umformungen ergibt sich:

xX(t)=A4, -1+ % cos 2mf t)-sin 2xft (7.7.6)

C
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Mit G1.(7.7.3) lasst sich das Hiillkurvensignal folgendermallen berechnen:

A .
x, (6)= A +7‘“ -cos 2mf, 1) \/cosz 2nf.t +sin’ 2mft

C

=A[1+(4,/ A)-cos 2nf t]=A + A, -cos 2uf t (7.7.7)

In Bild 7.20 sind ein moduliertes Signal und das mit Hilfe der Hilbert-Transformation

berechnete Hiillkurvensignal dargestellt. Hierbei ist der Gleichanteil des Hiillkurvensignals

eliminiert.
T_ Moduliertes Signal T : Hltkurverisignal
%WH. MWW | AW WE
‘HW'“ ”" _UUUUU\/UU—I:\/

Bild 7.20 Moduliertes Signal und das zugehdrige Hiillkurvensignal, berechnet mit Hilfe der Hilbert-
Transformation

Bild 7.21 zeigt ein SubVI des LabView-Programms zur Hiillkurvenanalyse mit Hilfe der
Hilbert-Transformation. Das Bandpassfilter vor der Hilbert-Transformation dampft die

Frequenzanteile auflerhalb des interessierenden Frequenzbereichs.
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Bild 7.21 SubVIs fiir die Hiillkurvenanalyse mit Hilfe der Hilbert-Transformation

7.7.2 Hiillkurvenanalyse stof3formiger Schwingungssignale

Jede Maschine ist aufgrund der Elastizitit und der Massentrigheit der einzelnen

Maschinenteile prinzipiell ein schwingungsfdhiges System. Im Allgemeinen verfiigt sie {iber
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7 Virtuelle Instrumente zur Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Planetengetrieben

zahlreiche Resonanzfrequenzen. Wéhrend des Betriebs werden stets — auch im fehlerfreien
Zustand — mechanische Schwingungen durch Krifte, die bei der Ubertragung der
eingespeisten Leistungen auftreten, angeregt. Beim Entwurf von Maschinen vermeidet man,
dass die Frequenzen dieser Krifte und ihre sich im niederfrequenten Bereich befindenden
Harmonischen in der Nidhe der Resonanzfrequenzen der Maschinenstruktur oder
Maschinenteile liegen. Deshalb treten Resonanzen bei fehlerfreien Maschinenzusténden in der

Praxis kaum auf.

Allerdings flihren viele Maschinenschiden zu StoBen, welche die Maschinenstruktur oder
auch angrenzenden Maschinenteile zu Schwingungen anregen. Solche stoBformigen
Anregungen treten z. B. bei Wilzlagerschiden auf, wenn entweder die Wilzkorper einen
Schaden auf der Innenring- oder AuBenringlaufbahn iiberrollen oder aber einer der
Wilzkorper selbst geschddigt ist. Stehen diese Anregungen mit der Wellenumdrehung in
Verbindung, treten Modulationen auf, wie beim Schaden auf der Innenringlaufbahn eines
Wilzlagers (Bild 7.2 im Abschnitt 7.2). StoBférmige Anregungen konnen auch bei intakten
Maschinen entstehen, so z. B. bei Zahnradgetrieben durch den Zahneingriff. In vielen Féllen
sind die sto3formigen Anregungen bei stabiler Umdrehung periodischer Natur [35]. Die Sto3e
wiederholen sich mit gleichem Abstand. Daraus ergibt sich eine periodische StoBimpulsfolge,
deren Grundfrequenz fy (StoBfrequenz) charakteristisch fiir das zugehdrige Maschinenteil
bzw. den Maschinenschaden ist. Beim Schaden auf der Auflenringlaufbahn eines Wélzlagers

tritt z. B. eine StoBimpulsfolge auf, die sich mit der AuBBenringiiberrollfrequenz wiederholt.

Solche periodischen Anregungen verfiigen {iber eine Vielzahl von Frequenzanteilen, und sie
sind mit der Fourier-Reihe darstellbar. Sie konnen in der Maschine Schwingungen anregen,
wobei alle auftretenden Frequenzen Vielfache der StoBfrequenz f, sind. Die hdochsten
Amplituden dieser Schwingungen treten meist in den Resonanzbereichen der Maschine auf
(Resonanzschwingungen). Die angeregten Resonanzschwingungen klingen exponentiell ab.
Bild 7.22a zeigt eine periodischen Stoimpulsfolge. Der Einfachheit halber sind in Bild 7.22b
und Bild 7.22¢ nur eine der Resonanzschwingungen und ihr Spektrum dargestellt. Infolge der
Uberlagerung dieser Schwingungen mit den von anderen Anregungsquellen erzeugten
Schwingungen tritt im gesamten Schwingungsspektrum eine komplizierte Struktur in

Erscheinung.

Im Prinzip kann man in beliebigen Bereichen des gesamten Schwingungsspektrums die
periodische StoBimpulsfolge identifizieren. Allerdings sind im niederfrequenten Bereich des
gesamten Schwingungsspektrums die Amplituden der durch die StoBimpulsfolge angeregten
Schwingungsanteile meist sehr niedrig (strukturbedingt). Zudem koénnen viele von anderen
Anregungsquellen erzeugten Schwingungsanteile (z. B. Zahneingriff) ebenfalls in diesem
Bereich liegen und viel stirker sein. Es wird dann schwierig, teilweise sogar unmdglich, diese
StoBimpulsfolge zu detektieren. Bild 7.22d verdeutlicht die Problematik. Daher untersucht

man meist in den Resonanzbereichen die StoBimpulsfolge, wo die Resonanzschwingungen
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durch die hohen harmonischen Anteile der StoBimpulsfolge angeregt werden. In einem
Resonanzbereich des Spektrums #dhneln die Amplituden den Seitenbandstrukturen einer
Amplitudenmodulation (Bild 7.22 ¢, d).
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Bild 7.22 Darstellung einer durch eine periodische Impulsfolge angeregten Resonanzschwingung und ihre
Spektren
Das entsprechende Zeitsignal ist der Modulation zwischen der Resonanzschwingung und
einer Impulsreihe &dhnlich (Bild 7.22b). Durch die Hiillkurvenbildung einer Resonanz-
schwingung erhélt man die Impulsreihe. Durch die Spektralanalyse der Impulsreihe ldsst sich
ihre Grundfrequenz und somit auch die StoBfrequenz f, - die Grundfrequenz der
urspriinglichen periodischen Stofimpulsfolge - erkennen. Bild 7.23 verdeutlicht die
Hiillkurvenanalyse einer Resonanzschwingung mit dem Gleichrichtung-Tiefpassfilterung-
Verfahren. Man kann hier das Hiillkurvensignal ebenfalls mit Hilfe der Hilbert-

Transformation gewinnen.
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Bild 7.23 Vorgehensweise der Hiillkurvenanalyse einer periodischen StoBimpulsfolge

AnschlieBend kann das Hiillkurvensignal durch die DFT/ FFT im Frequenzbereich untersucht
werden. Dort finden sich erhohte Amplituden bei der StoBfrequenz f, und ihren
Harmonischen. Die Intensitét der Amplituden nimmt in der Regel bei hoheren Harmonischen
ab. Mit dieser StoBfrequenz ldsst sich die urspriingliche StoBimpulsfolge einem Maschinenteil
oder einer Maschinenbewegung zuordnen.

Prinzipiell kann die Hiillkurvenanalyse immer vorteilhaft eingesetzt werden, wenn entweder

periodische StoBimpulse zu untersuchen sind oder wenn Modulationserscheinungen zu
analysieren sind.

7.7.3 Praktische Anwendung

Ein Anwendungsbeispiel ist in Bild 7.24, 7.25 und 7.26 dargestellt: die Fehlerdiagnose an
zweil baugleichen Planetengetrieben fiir Aufziige. Die Schemazeichnung des kombinierten
Planetengetriebes ist in Bild 7. 10 dargestellt. Das Getriebe A ist fehlerhaft, und das Getriebe
B befindet sich noch in gutem Zustand. Jedes Getriebe wird von drei Motoren angetrieben,
die direkt auf der Welle des Zentralrads angebracht sind. Der Motor wird von einem
Umrichter gespeist. Somit dndert sich die Umdrehungsgeschwindigkeit des Motors im
Bereich von 0 min ' bis 1400 min . Die eingespeiste Leistung wird iiber das Zentralrad der

ersten Stufe, das Sonnenrad, die drei Planetenridder, und durch den Planetentrager abgegeben.

157



7 Virtuelle Instrumente zur Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Planetengetrieben

Mit diesen Maschinenelementen entstehen in diesen Planetengetrieben viele

Anregungsquellen von Schwingungen.

Zur Fehlerdiagnose werden die Schwingungen in den zwei radialen (horizontale und
vertikale) Richtungen und der axialen Richtung aufgenommen. In den beiden
Leistungsdichtespektren treten deutlich Peaks bei der Drehfrequenz und den Zahn-
eingriffsfrequenzen der ersten Stufe auf. Die inneren Anregungen fiihren daneben zu
zahlreichen schmalbandigen Frequenzanteilen und breitbandigen Resonanzen. Im Vergleich
der beiden Spektren ist ein Leistungsanstieg im Spektrum des Getriebes A iiber 100 Hz
bemerkbar (Bild 7.24). Durch diese Spektralanalysen und die zusitzlichen Messungen der
Schwingungsstirke kann man feststellen, dass sich das Getriebe A im fehlerhaften Zustand
befindet und mindestens ein Fehler darin auftritt. Allerdings lédsst sich damit der Fehler einem
Maschinenteil oder mehreren Maschinenteilen noch nicht zuordnen. Dafiir wird eine
Hiillkurvenanalyse durchgefiihrt. Bild 7.25 zeigt die Ergebnisse. Mit den Hiillkurvenspektren
lassen sich die Anregungsquellen der Schwingungen finden. In den beiden Hiillkurven-
spektren treten starke Frequenzanteile bei den Harmonischen der Netzfrequenz auf, was auf
den Umrichter zuriickzufiihren ist. In vielen Fillen fithren Umrichter zum Auftreten von

Schwingungen mit der Netzfrequenz und ihren Harmonischen [35]

Wie im Leistungsdichtespektrum zeigt sich im Hiillkurvenspektrum des fehlerhaften
Planetengetriebes ein Anstieg der Amplituden bei vielen Frequenzen. Die Amplitude bei der
FTF (20 Hz, Rotationsfrequenz Kifig) des Wilzlagers (Type 3005, zwei Wilzbahnen) auf der
Welle des Zentralrads nimmt erheblich zu. Ebenfalls steigen die Amplituden bei der BPFO
(102 Hz), BPFI (132 Hz) und BSF (260 Hz) an. Die BSF ist hier fiir das Wilzlager mit zwei
Wilzbahnen grofler als die BPFI. Dagegen hat der Frequenzanteil bei der Zahneingriffs-
frequenz (723 Hz) des Zentralrads geringe Energie. Somit kann man feststellen, dass der
Fehler im Wailzlager liegt. Zur Bestitigung dieser Feststellung wurde eine weitere
Untersuchung bei der Drehzahl von 1000 min”' durchgefiihrt. Bild 7.26 zeigt die Hiillkurven-

spektren.

Im Bild 7.26 nehmen die charakteristischen Frequenzen entsprechend des Abstiegs der
Drehzahl ab. Das Frequenzmuster bleibt aber unverdndert. Hierbei treten Anregungen bei der

Netzfrequenz und ihren Harmonischen auch auf.

Die ausgefiihrten Beispiele haben gezeigt, dass sich die Hiillkurvenanalyse vorteilhaft zur
Fehlerdiagnose einsetzen lésst, besonders zur Erkennung von periodischen StoBimpulsen oder
zur Analyse von Modulationserscheinungen. Im Frithstadium eines Fehlers ist das dem Fehler
zugeordnete Schwingungssignal meist schwach und kann von anderen, stirkeren
Signalanteilen {iberdeckt werden, sodass eine einfache Spektralanalyse nicht ausreichend ist.

In diesem Fall lésst sich die Hiillkurvenanalyse anwenden.
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Fiir die eingehende Untersuchung und korrekte Bewertung des Hiillkurvenspektrums ist ein
hohes MaR} an Erkenntnissen in Kinematik der in Frage kommenden Maschinen nétig. Dazu

gehoren Wellendrehzahlen, Zahneingriffsfrequenzen, Zahnezahlen, Lagergeometrie usw.
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Bild 7.24 Spektren des Planetengetriebes A (fehlerhaft) und B (in gutem Zustand) bei der Drehzahl 1400 min '
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Zusammenfassung

Es wurde im Rahmen dieser Arbeit ein Mess- und Diagnosesystem realisiert, das die Messun-
gen von wichtigen elektrischen und mechanischen GroBen und die Diagnose der bewegten

Maschinenteile auB3erhalb eines Priifstandes beim Anlagenbetreiber ermdoglicht.

Die DFT/FFT kommt aufgrund ihrer vorteilhaften Eigenschaften zur Losung vielfdltiger Auf-
gaben in den wissenschaftlichen und industriellen Bereichen zum Einsatz. Aber in der Praxis
wird man oft mit dem Leckeffekt der DFT konfrontiert, insbesondere bei kurzer Messzeit.
Der Leckeffekt kann prinzipiell dadurch vermieden werden, dass die Messzeit unbegrenzt
lang ist. Dies ist wegen des begrenzten Speicherplatzes in einem Rechner in der Praxis kaum
durchfiihrbar. Durch eine Abtastung, die mit den Frequenzen aller in einem Signal enthalte-
nen Komponenten synchron ist, kann man den Leckeffekt eliminieren. Dafiir muss mit erheb-
lich hohem Aufwand der Hardware gerechnet werden. Fiir Multifrequenz-Signale ist eine
lange Messzeit erforderlich, da die Messzeit einem gemeinsamen ganzzahligen Vielfachen der

Perioden aller Komponenten im Signal entsprechen muss.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden die Verfahren fiir die Bestimmung der Grof3en
der vom Rauschen gestorten periodischen Signale hinsichtlich der Industrietauglichkeit unter-
sucht. Kombiniert mit der Anwendung geeigneter Fensterfunktionen, eigenen sich die Chirp-
z-Transformation und das Zeropadding-Verfahren beziiglich der Zuverlédssigkeit bei kurzer
Messzeit. Durch die Betrachtung der Spektralinterferenz in der DTFT eines Multifrequenz-
Signals wurden die allgemeinen Bedingungen fiir die Anwendung der CZT bzw. des Zero-
padding-Verfahrens bei reellen Multifrequenz-Signalen unter dem Einsatz der Fensterfunk-
tionen dargestellt. Der Einflu} eines reellen weillen Rauschsignals auf die geschétzten Groflen
eines reellen Multifrequenz-Signals wurde untersucht, und die Standardabweichung der ge-
schitzten GroBen des durch weiles Rauschsignal gestorten Signals wurde abgeleitet. Fiir die
Bestimmung der elektrischen Groflen von umrichtergespeisten Elektromotoren wurde zur
Unterdriickung statistischer Stérungen im Spannungs- bzw. Stromsignal das Kreuzleistungs-
dichtespektrum eingesetzt, das die Fourier-Transformierte der Korrelationsfunktion zwischen
dem Spannungs- und Stromsignal ist. Es ldsst sich mit der CZT oder dem Zeropadding-
Verfahren zur Unterdriickung des Leckeffekts berechnen. Bei den Industrieanwendungen
wurde gezeigt, dass die Abweichungen bei der Bestimmung der elektrischen Grofen bei der

kiirzesten zuldssigen Messzeit (1 Sekunde) im Bereich < 0,5% v. M. liegen.

Zur Bearbeitung der harmonischen und interharmonischen Komponenten von Umrichteraus-
gangsspannungen bzw. —stromen wurden das TDA-Verfahren und die Differenz-Filterung
eingesetzt. Dadurch kénnen die harmonischen und interharmonischen Komponenten im Zeit-
und Frequenzbereich getrennt bearbeitet werden. Eine genauere Bestimmung der Grofen der

interharmonischen Komponenten ist moglich, wenn das durch die Differenz-Filterung ge-
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wonnene Signal mit der CZT oder dem Zeropadding-Verfahren bearbeitet wird. Durch ge-
zielte Wahl der Mittelungszahl lésst sich eine interharmonische Komponente vollstindig un-

terdricken.

Zur Fehlerdiagnose auf der Basis der Messung und Analyse mechanischer Schwingungen
wurden ein Schwingstidrkemessgerdt und ein Spektralanalysator mit Hilfe des LabView-
Programms neu entwickelt. Dabei wurden die firmenspezifischen technischen Anforderungen
beriicksichtigt. Die praktischen Anwendungen zeigten, dass die Signalverarbeitung und die
damit entwickelten virtuellen Instrumente anspruchsvolle messtechnische Aufgabenstellungen
in der industriellen Praxis bewiltigen konnen, die in der Vergangenheit aus Mangel an geeig-
neter Hardware oder auch aus Kostengriinden nicht angegangen wurden. Die Hauptvorziige
virtueller Instrumente sind bei diesen Anwendungen der Ersatz von dedizierten und an spezi-
elle Aufgaben gebundenen Hardware-Komponenten durch anwendungsflexible Software-
Module (z. B. die Abwiértstastung, digitale Filterung oder DFT/FFT), die flexiblen Visualisie-
rungs- und Archivierungsmoglichkeiten, die sichere und effiziente Speicherung von Messda-

ten sowie die Automatisierung kompletter Messabldufe.

Zur Schwingungsanalyse und Fehlerdiagnose an Planetengetrieben wurden die kinematischen
Eigenschaften eines Planetengetriebes untersucht. Die charakteristischen Frequenzen, die fiir
die Fehlerdiagnose von grofiter Bedeutung sind, wurden dargestellt. Die schwingungsdiagno-
stischen Signalverarbeitungsverfahren wurden vorgestellt, auf ihre Eignung hinsichtlich der
Fehler an Zahnrddern und in Wilzlagern untersucht und mit Hilfe des LabView-Programms
realisiert. Die Cepstrumanalyse und Hiillkurvenanalyse zeigten in den praktischen Anwen-
dungen ihre Eignung fiir die Schwingungsdiagnose der Fehler an Zahnrddern und in Wilzla-
gern. Fiir die eingehende Untersuchung und korrekte Bewertung des Cepstrums oder Hiillkur-
venspektrums ist ein hohes Mal} an Erkenntnissen in Kinematik der in Frage kommenden Ma-
schinen ndtig. Dazu gehoren Wellendrehzahlen, Zahneingriffsfrequenzen, Zdhnezahlen, La-

gergeometrie usw.
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Verzeichnis der wichtigsten Abkiirzungen und Symbole

ADU — Analog-Digital-Umsetzer
AIC — Akaike information criterion
B — Breite der Fensterfunktion
BHZ — Breite des Hauptzipfels der Fensterfunktion
BPFI — Uberrollfrequenz Innenring eines Wiilzlagers
BPFO — Uberrollfrequenz AuBenring eines Wilzlagers
BSF - Wilzkdrperrotationsfrequenz eines Wilzlagers
C — Menge der komplexen Zahlen
CR-Schranke — Cramer-Rao-Schranke
CWT — Kontinuierliche Wavelet-Transformation
CZT — Chirp-z-Transformation
DF - Differenz-Filter
DFT — diskrete Fourier-Transformation
DTFT — zeitdiskrete Fourier-Transformation (discrete time Fourier transform)
DWT — Diskrete Wavelet-Transformation
f — Frequenz
f(@) — allgemeine zeitliche Funktion
FPE — final prediction error
FTF Rotationsfrequenz Kéfig eines Wélzlagers
FT — Fourier-Transformation
GV - ganzzahliges gemeinsames Vielfaches
i.1.d. — independently and identically distributed
IpDFT — Interpolation-Diskrete-Fourier-Transformation
IPDB — [teratives Phase-Differenz-basierendes Verfahren
Im{z} — Imaginirteil von z
j BN
LS — die kleinsten Quadrate (Least Square)
MLE — Maximum-Likelihood-Schitzung
MRA — multiresolution analysis
MSR — quadratischer Mittelwert des Fehlers (Mean Square Error)
N’ — Menge der natiirlichen Zahlen (mit 0)
N — Menge der natiirlichen Zahlen (ohne 0)
N* - Menge der natiirlichen Zahlen (> 0)
PDV - Das auf Phase-Differenz basierende Verfahren
QMF — Quadratur Mirror Filter
R — Menge der reellen Zahlen
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Re{z} — Realteil von z
round{x} — ganzzahlig runden
SNR — Signal-zu-Rausch-Verhéltnis
STFT — Kurzzeit-Fourier-Transformation (short time Fourier transform)
TDA — Mittelung im Zeitbereich (Time Domain Averaging)
WT - Wavelet-Transformation
Z{x[n]} — z-Tansformation einer diskreten Folge
AF — Frequenz-Auflosungsvermogen der DFT/FFT
Af - Frequenzauflosung der DFT/DFT
of — Frequenzauflosung der CZT
o(x) — Dirac-Impuls, es gilt o(x) = {+ © 0.
0 x=#0

o(k) — Impulsfolge, es gilt o(k) = {1 k=0 , keN°.

0 k=0
F{x(t)} — Fourier-Transformation von x()
JC{x(2)} — Hilbert-Transformation von x(¢)
PL{x(t)} — Laplace-Transformation von x(¢)
L’'(R) — Lebesgue-Raum. Es gilt ||lﬂ||2 = Tl w(t)[ dt<+o, teR.
&{x} — Erwartungswert einer zufilligen Variablen x. Es gilt & {x}=u_ .
o, — Standardabweichung einer zufélligen Variablen x
Q=2xnf/f, - Kreisfrequenz
var{x} — Varianz einer zufilligen Variablen x. Es gilt var{x}=o_ + 1.
u= uix} — Mittelwert einer zufdlligen Variablen x
X — Schitzwert einer zufélligen Variablen x
x* — Konjugiert-komplexe Grof3e einer komplexen Variablen x
X, =max{x}— Maximalwert einer Variablen x
X, =min {x}— Minimalwert einer Variablen x
|z | — Betrag einer komplexen Variablen z
Lz — Phasenwinkel einer komplexen Variablen z
<x(t), y(t)> - Inneres Produkt.. Es gilt < x(¢), y(t) >= T x(t)-y" (t)dt
| - Norm einer Funktion /(7). Hierbei gilt ||;y||2 = T| w() de.
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Anhang

A.1 Polyphasendarstellung der z-Transformation eines diskreten Signals

Ausgangspunkt ist ein diskretes Signal x[n] mit der z-Transformation:
X(2)=) xn]-z 7" (A.1)
n=0

Gesucht wird die z-Transformation des um den Faktor M ab- oder aufwirtsgetasteten Signals.

Dazu wird die z-Transformation X(z) zuerst umgeformt:

X(2)=x[0]+x[M]-z" +x[2M]-z" +x[3BM]- 27" +...
+x[1]- 27+ XM +1]- 27 1 x[2M +1]- 27 M 4 x[BM +1]-27CMD 4
+x[2]- 27 XM 2] 2 M e x[2M 2] 2P L x[BM +2]- 2O 4

M —1]- 2"+ x[2M —1]- 27 YD 1 Xx[BM —1]- 27 YV 4 x[4M —1]- 27D 4
(A.2)
Nach Ausklammern von Potenzen z” (i =0, 1, 2, ..., M-1) ergibt sich zu:

X(2)=z"0]+ x[M]-z7" +x[2M]- 27" +x[3M]- 27" +...}
vz YX1] 270+ M 1]z +x2M +1]- 27" + X BM +1]- 27 4
+z 2] 2 A XM +2] 27 X 2M 2]z X [BM +2]- 27 4.}

+z7 MM 1127+ x[2M —1]- 27" +x[BM —1]- 27 + x[4M -1]- 27V ..}
(A.3)
Durch das Ausklammern entstehen in den geschweiften Klammern ausschlielich Polynome

in z¥. Der Ausdruck in der i-ten Reihe lisst sich schreiben als:

z" i kM +i] (") ="P(z"), (A.4)
mit  P(z)= ix[kM +i]-z7h. (A.5)

k=

(=}

Somit kann man aus GI. (A.3) erhalten

X(2)=P(:")+z " PE")+z2 R +...+ 2P, (2

=Yz B (A.6)

In der Multiraten-Signalverarbeitung [21] wird Gl. (A.6) als Polyphasendarstellung der z-

Transformation X(z) bezeichnet. Zur Gewinnung des Zusammenhangs zwischen Py(z"') und
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M-1
X(z) wird der Ausdruck ) X (W, -z) in Betrachtung gezogen, wobei W, =e ™" Es

k=0

M-1
gelten Wy =1 fiiralle kund ) W™ =M -5(i) fiir alle i.

k=0
M-l . M-1 M-l . ) . u M-1 M-1 " ) "
XWy-2)=2 D Wy -2) P(Wy-2)")} =D D W, 2" R(z")}
k=0 k=0 i= k=0 =0
M—-1 ) M-1 ) M-1 )
=Y Z'PE" Y W=D P M- 53). (A7)
i=C k=0 i=0
=M-5(i)
Mit i = 0 erhilt man
M-1
D XW,y-z)=M-B((z"). (A.8)
k=0
Folglich ergeben sich:
NERE < K
P(z")=—=3 X(Wy 2) (A.9)
M k=0
1 = ko _/M)
und Po(z)—EZX(WM UMy (A10)
k=0

A.2 Maschinentechnischer Aufbau des Priifstandes und das Hardware-
konzept der Messwerterfassung

Bild A.1 zeigt den mechanischen Aufbau des Priifstandes. Die zu priifenden Motoren werden
iiber eine Kardanwelle mit den Bremsgeneratoren verbunden. Das Drehmoment wird an einer
zwischengeschalteten Messwelle gemessen. Das Drehzahlsignal liefert ein Impulsgeber der an
den Wellenstumpf der Bremsgeneratoren angekoppelt ist. Der Motor wird durch einen
statischen Frequenzumformer gespeist. Spannung und Frequenz sind einstellbar und dienen

als Steuerparameter bei der Priifung.

Bild A.1 Priifstand (1 Motor, 2 Bremsgeneratoren, 3 Drehmomentsensor, 4 Anschlusskasten - Werkbild Fa.
Klose Antriebstechnik GmbH & Co. KG, Hilchenbach)
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Die durch den Umformer bedingten Storungen koénnen bei fehlerhaften oder fehlenden

Leitungsfiltern zwischen Umformer und Motor sehr hohe Pegel erreichen. Es wurden

Betriebszustinde beobachtet, bei denen kein zuverldssiger Betrieb der Messgerdte mehr

moglich war. Auch bei ausreichender Entstérung des Frequenzumformers ergeben sich aus

folgenden Griinden noch erhebliche Storpegel:

e Betrieb mit freier Verdrahtung fiir den Anschluss der zu priifenden Motoren erforderlich.

e Altere Verkabelung des Priiffeldes ist nicht an die Stérungen angepasst. Anderungen sind
aus baulichen Griinden nicht einfach moglich.

e Leitungen der Messsysteme liegen in den Energieversorgungskabelkanilen.

Beim Aufbau eines integrierten Messsystems waren die folgenden Anforderungen zu

beriicksichtigen:

e Zentrale Erfassung aller Messdaten mit einem PC

e FEinlesen der analogen Messsignale fiir das Drehmoment in der vorhanden
Messeinrichtung

e Einlesen der 3 Leiterstromsignale der bestehenden Stromwandler

e Einlesen der Leiterspannungssignale bei Grenzwerten von etwa 1KV

e Uberspannungsfestigkeit der Eingiinge bis etwa 3KV

e Potentialgetrennte Erfassung von 5 Temperaturen mit Hilfe von Thermoelementen iiber
einen Extender mit etwa 10m Kabel

e Anpassung der Amplitude und Erfassung der Drehzahlsignale

e  Messung von mechanischen Schwingungen mit zwei unabhéngigen Kanélen.

e Schnelle A/D-Wandlerkarte mit hoher Auflosung (16Bit bei 230KHz) und LabView-
Treiber

e  Ankopplung des PC an das Werksdatennetz mit Ubergabe der Daten

e Beseitigung der Problematik der Erdschleifen im bestehenden Priiffeld

e Vermeidung von zusitzlichen Schleifen bedingt durch die Netzwerkkopplung und die
Erdung des PC.

e  Mobiler Aufbau der Zusatzgerite fiir die Verwendung bei Kunden

Die PC-Datenerfassung erfolgt mit handelsiiblichen Komponenten der Fa. National

Instruments. Zur Potentialtrennung der Spannungs- und Stromsignale waren unter den

gegebenen Bedingungen spezielle tiberspannungsfeste Verstirker erforderlich. Diese wurden

fiir diesen Anwendungsfall aus handelsiiblichen Trennverstdrkern vom Typ AD210 (Analog

Devices) aufgebaut. Fiir je einen Leiterstrom und eine Leiterspannung wurde eine Baugruppe

aufgebaut. Die Baugruppen wurden zur zentralen Ubergabe an den PC und zur Entkopplung

der Signale in ein Gehduse mit einer Spannungsversorgung integriert. Durch diesen Aufbau

konnte der Potentialbezug aller Signale auf einen gemeinsamen Punkt im PC auf der A/D-

Wandlerkarte verlegt werden. Zusitzlich wurde die Energie der Stérimpulse mit Hilfe von

Surge-Supressor-Dioden soweit reduziert, dass sie keine Hardwareschdden verursachen

konnen.
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A.3 virtuelles Instrument fiir die Bestimmung der mechanischen und
elektrischen Grof3en

Energiequelle Motor .
- Messverstirker
Transformator Sensoren
A/D-Wandler
A | Yy Yy v Y L B | Y
— gl — N N <t ~ — [\l
a0 — N . o0 o - [ — — - - o0 o0
: 2 (S5l |211E||2||2] |E||E||=]||5] |3
= g 3 = 15 = 5 = 5 < &0
= o g 8 a = [ 5) & [5) & E E N S S
2l1&| |E||2||&l|2||&||g||E||&] |B||E||5]||E 5
? 2 e SHeEl el |A|a]|8]]3] |2
[ T T | | |
vy Y L } Y Y Y
Frequenz f, Frequenz f, Frequenz f, Berechnung von Berechnung der
Phasenwinkel ¢,||||Phasenwinkel ¢, || || Phasenwinkel ¢, Temperetur Parameter
Drehzahl der

fy fy f, Schwingungen
Y A] 1YY
LS-Verfahren LS-Verfahren LS-Verfahren V

Anzeigen

Tabellen
Berechnung von o
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Bild A.2 Das gesamte Mess- und Berechnungssystem (Werkbild Fa. Klose Antriebstechnik GmbH & Co. KG,
Hilchenbach)
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Hilchenbach)

E—EEE‘

wld

[T —
w

MIRNTL

Bild A.4 Bolockdiagramm des Hauptprogramms des virtuellen Instruments (Werkbild Fa. Klose Antriebs-
technik GmbH & Co. KG, Hilchenbach)
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A.5 Wavelet-Transformation (WT)

Die Grundlagen der Wavelets gehen zuriick auf die Arbeiten von Fourier, Haar und Gabor
[92]. Die Gabor-Transformation, die als Kurzzeit-Fourier-Transformation (Short Time
Fourier Transform — STFT) mit einem GauB3-Fenster verstanden wird, ermdglicht,
quasistationdre Vorgédnge, wie z. B. Sprachsignale besser analysieren zu kénnen, wobei
zusitzlich das GauB-Fenster die iiberragende Eigenschaft besitzt, dass die theoretische
Heisenberg-Grenze der Zeit/Frequenzauflosung At-Af = 1/(4n ) erreicht wird [97, 99]. Neben
zahlreichen Vorziigen hat die Kurzzeit-Fourier-Analyse auch einen gravierenden Nachteil:
Die Entscheidung fiir eine bestimmte Fensterldnge ist nur beziiglich einer Frequenz optimal
und fiihrt bei niedrigen Frequenzen zu ungeniigender Frequenzauflosung, wihrend fiir hdhere
Frequenzen nur eine unbefriedigende zeitliche Auflosung erreicht wird. Grossmann und
Morlet [89] haben als erste ein Wavelet — Morlet-Wavelet eingefiihrt:

2
—jogt o
.eJ o' e 2

; (A5-1)

w(t)=——

V2n

wobei der Parameter @, die Mittelfrequenz der elementaren Wavelet ist und ein Wert
®,=5,336 zum Generieren von wiinschenswerten Waveletformen héufig bei Zeit-Frequenz-
Analysen eingesetzt wird. Diese Morlet-Wavelets benutzen komplexe Euler-Funktionen ¢/
und GauB-Fenster variabler Breite. Damit konnen Filterbidnke konstanter Giite (Quotient
Bandbreite durch Mittelfrequenz ) entworfen werden, die zudem die Heisenberg-Grenze
erfiillen [92]. Mallat [102] hat durch die Entdeckung der Beziehung zwischen Quadratur
Mirror Filtern (QMF), euklidischen Pyramiden und orthogonalen Basen die Multiresolutions-
analyse entwickelt und die Wavelet-Theorie in der Bildverarbeitung populdr gemacht.
Daubechies [90, 91] hat orthogonale, kompakte Wavelets vorgestellt, die inzwischen am

hiufigsten in den technischen Wissenschaften angewendet werden.
AS.1 Kontinuierliche Wavelet-Transformation (CWT)

Die kontinuierliche Wavelet-Transformation CWT, einer quadratisch integrierbaren Funktion

x(t) der reellen und kontinuierlichen Variablen ¢ wird durch das innere Produkt
' P =T
CWT.(a,7)= IX(I)-I// (T)dt=<X(t), Vad1)) (A5-2)
definiert [92], wobei yA¢) als elementares Wavelet bezeichnet wird und gilt:

1 -
v, ()= ﬁl//(%) (a>0). (A5 - 3)

Hier wird a als Skalierungsfaktor (scaling factor) und 7 als Zeitverschiebung (time-shift)

bezeichnet. Die beiden Parameter 7 und a werden als kontinuierliche Variablen betrachtet.

Der Faktor 1/+/a leistet fiir alle @ und 7 die Normierung [92]:
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.=l wll (A5-4)
Die inverse Transformation der Gl (5 — 2) existiert [89],
x(t):L'HI//(Z_—T)-CW];(a,T)deadT (A5—5)
c, a a
wenn (t) die folgenden Bedingungen erfiillt:
[lw@)P de<+oo (A5 —6)
. 2
und cg:_f%a}<+oo. (A5 —17)
w

Hier ist W(j w) die Fourier-Transformation der elementaren Wavelet w(¢) . Die GL.(AS5 - 7),
die in der Praxis als Existenzbedingung bezeichnet wird, verlangt, dass der Mittelwert von
w(t) null ist, d.h.
[w(nde=0 oder (A5-38)
Y(w=0)=0. (A5-9)
Anhand von GIn (A5 — 8) und (A5 — 9) kann festgestellt werden, dass die Wavelet y/(¢) eine

oszillierende und kurz andauernde Funktion sein muss. Aus dieser Eigenschaft und aus der
Lokalisierung in Zeit und Frequenz heraus ist der Begrift ,,Wavelet“ (Kleinwelle) fiir diese
Klasse von Funktionen entstanden.

AS5.1.1 Zeit-Frequenz-Auflosung der Wavelet-Transformation

Wie bei der STFT ist flir die Wavelet-Transformation anzusehen, dass ein Signal x(¢) durch

,Fenster — Wavelets — y, () betrachtet wird [81]. Der wesentliche Unterschied zwischen

der STFT und der WT liegt darin, dass die WT bei hohen Frequenzen ein kurzes Fenster und
bei niedrigen Frequenzen ein langes Fenster benutzt, wihrend ein einziges Fenster bei der
STFT in Betracht gezogen wird. Beweisbar ist, dass die WT eine Analyse von Signalen mit
konstanten relativen Bandbreiten zur Verfiigung stellt, wahrend die STFT eine konstante

Bandbreite aufweist. Fiir beliebige Wavelet v, (7) ist die Zeit-Frequenz-Auflésung durch

w. -4, . +A,
[a-(t.—A)+t,, a-(t.+4)+¢,] x , , (A5-10)
a a
gegeben [81], wobei
t. — der Mittelpunkt der elementaren Wavelet w(?). ¢. :W j t| W) dt
4 o
1 o 1/2
A4, — die RMS-Dauer der elementaren Wavelet y/(¢). A, = m{ J- (t—t.) |\w()f dt}
4 S

o, — der Mittelpunkt der FT W(w) der elementaren Wavelet w(¢) .

180



11 Anhang

1 o
= | o |¥Y(w)| do
1¥(@)|P [@
A, —die RMS-Bandbreite der FT W(w) der elementaren Wavelet (7).
1/2
A, = (0-0.)"[¥(0)] dw}
| ‘1’(60) | {I

Bild AS.1 zeigt anschaulich im Zeitbereich und Freqenzbereich die Skalierungsvorgédnge der
WT. Wegen des Skalierungsfaktors @ und der Zeitverschiebung 7 kann die WT die ortlichen
Eigenschaften des Signals beschreiben. Die Zeit-Frequenz-Auflosung der WZ lésst sich im
Bild AS5.2 veranschaulichen und dabei ist das Verhiltnis zwischen Skalierungsfaktoren und
Frequenzen zu erkennen. Bild AS.3 stellt im Freqenzbereich die Unterschiede zwischen den

Analysefenstern der STFT und den elementaren Wavelets dar.

. Eomprimierte Wavelet (a<1) Spektrum der komprimierten Wavelet
0.3 2
=
1] =
i - g
0.5
<0
-1
1.5 ) ) ) ) )
-6 -4 -2 1] 2 4 [} 0 Frequenz
1 | Elementare Wavelet (a=1) Spektrum der elementaren Wavelet
0.3 v
=
o 2
=y
0.5 g
<1
-1
45
- -4 -2 1] 2 4 4 ] Frequenz

1 |Ausgedehnte Wavelet (a> 1) Speltrum der ausgedehnten Wavelet

Amplitude

Frequenz

(a) Im Zeitbereich {(b) Im Frequenztbereich

Bild A5.1: Die Skalierungsvorginge der Wavelet-Transformation
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Bild A5.2  Zeit-Frequenz-Auflésung der Wavelet-Transformation [81]
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Bild A5.3 Unterschied des Frequenzbereiches fiir die STFT(oben) und die WT(unten) [88]
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Die Lange des Intervalls der zeitlichen Lokalisierung betrdgt 2a - A (Bild AS.2). Fiir niedrige

Frequenzen nimmt die Lange zu, da ein groBerer Parameter a im Prinzip einer niedrigen

Mittelfrequenz von Wavelets entspricht.

Die Bandbreite des Intervalls der Lokalisierung im Frequenzbereich ist 24, /a. Das

Verhiéltnis zwischen der Bandbreite und der Mittelfrequenz ergibt sich:

Bandbreite =~ 24, (A5 11)
Mittelfrequenz o,

welches unabhédngig vom Skalierungsfaktor a ist.

Es kann davon ausgegangen werden, dass die Wavelet-Transformation bei hohen Frequenzen
ein kurzes Fenster (mit groerer Bandbreite) und im niederfrequenten Bereich ein langes
Fenster (mit kleiner Bandbreite) benutzt, so dass zu jeder Frequenz eine passende
Fensterlange verwendet wird und gleichzeitig die zeitliche Lokalisierung ermittelt wird. Diese
Lokalisierung in Zeit und Frequenz ist eine wesentliche Eigenschaft der Wavelet-

Transformation.

AS.1.2 Fehlen der Zeitverschiebungs-Invarianz bei Amplituden der CWT

Mit X( 1) als die Fourier-Transformation von x(#) erhélt man die Fourier-Transformation von
W) =x(t-t0): Y(f)=e"""X(f) (A5-12)
Somit ergibt sich |Y(f)|= X(f)|. Dies erleichtert das Vergleichen untersuchter Signale im
Frequenzbereich und ermdglicht ohne externe Triggerung bei der Abtastung analoger Signale

die Mittelung von Periodogrammen im Frequenzbereich, um stochastische Stérungen zu
unterdriicken, wie z. B. bei dem Welch-Verfahren oder dem Bartlett-Verfahren.

Wenn man x(#) um die konstante Zeit ¢y verschiebt, folgt mit der Substitution s =¢—¢, fiir die

CWT von y(¢) = x(t—):

+o0 +o0

CWT,(a,7)= [ ¥y (=)= [ x(t=t)-p" (=)
Zeo a e a
:+fx(s)-w*(s+to_T)dS:TX(S)-I//*(S_(T_tO))dS
— a —©
=CTW.(a, 7-1,) (A5 — 13)

Diese Gleichung bedeutet, dass die Amplituden der CWT die Zeitverschiebungs-Invarianz
nicht besitzen. Bild AS5.4 und AS.5 zeigen die Amplituden der CWT eines periodischen Signals
bei unterschiedlichen Anfangspunkten der Zeitbegrenzung, deren zeitliche Dauer eine Periode des
Signals betragt. Die Fourier-Transformationen der beiden begrenzten Signale sind identisch, aber die
Amplituden der beiden CWT zeigen deutliche Abweichungen, so dass ein direkter Vergleich nicht
sinnvoll ist.

183



11 Anhang

x(f) - Originales Signal
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Bild A5.4 2D-Darstellung der Amplituden der CWT eines Signals bei unterschiedlichen
Anfangspunkten der Zeitbegrenzung
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||||||||||||||||||||||

Bild A5.5 3D-Darstellung der Amplituden der CWT von x,(¢) (oben) und x(¢) (unten)
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AS.2 Diskrete Wavelet-Transformation (DWT)

In Analogie zur kontinuierlichen Wavelet-Transformation erhélt man eine diskrete Wavelet-

Transformation, indem man a = 2’ und b= k-2’ setzt [92]:

{y 0} ={27 -yl 1-n)| (A5 14)
Unter geeigneten Annahmen ist die Menge (A5 — 14) eine Basis von L*(R) mit den
folgenden Eigenschaften [92]:
* Orthogonalitdt: <y, , (¢),y, , (¢)>=0bei j, j,, n, und n, eN und j, # j,, n, #n,;
e Normierung: Firalle j,neN gilt ||y, (0)||=1;
ey besitzt einen kompakten Definitionsbereich, d. h. die Basisfunktionen (Wavelets) sind

lediglich in einem endlichen und zusammenhingenden Bereich von 0 verschieden.

e Vollstindigkeit: Es gibt zu jedem x(¢)e L’(R) und &>0 eine natiirliche Zahl N und
Skalare a;, derart, dass || x(¢)— z a,, v, Ol<e .

J>N,n>N
Diese Wavelets werden als orthonormale Wavelets mit einem kompakten Definitionsbereich

(Trager) bezeichnet.

Mit diesen Eigenschaften kann davon ausgegangen werden, dass die Wavelet-Basis eine

orthogonale Zerlegung einer beliebigen Funktion in L*(R) zulisst:

CR)=@ Q,,, (A5 —15)

wobei Q | der durch {y,},., aufgespannte Unterraum ist. Eine vollstindige Beschreibung

eines originalen Signals ist also aus einer direkten Summe von orthogonalen Unterrdumen
verfligbar. Das Index 1 in Q,, wird zum Unterscheiden von seinem Dualraum benutzt, der
nachfolgend definiert wird. Eine Wavelet-Funktion y/(7) ist immer mit einem Pendant — die
Skalierungsfunktion ¢(¢#) — assoziiert. Wie die Wavelet-Funktionen bildet nach der
Multiskalen-Analyse (multiresolution analysis — MRA) [102] die Skalierungsfunktion

(0,0} = 22027 0=m)} (A5 16)
ebenfalls eine Orthonormalbasis von L*(R) und verwirklicht eine Verkettung von
Unterrdumen:

Q,,cQ, ,c - cQ,cQ, (A5-17)

wobei Q, ; der durch {¢, (1)}, ,.aufgespannte Unterraum ist.

Ausgehend von der MRA erhélt man, dass eine Projektion eines originalen Signals x(f) auf

den Unterraum Q, , eine Tiefpass-Operation ist. Die Projektion von x(#) auf den Unterraum

Q. , ist also somit eine Approximation bei Skale a =2’

186



11 Anhang

A;[n]=<x(1),9,,()>. (A5 -18)
Hierbei wird der Unterraum Q, , (Skala a = 2°=1) als der Raum vom originalen Signal x(¢)
definiert: A)[n]=x[n].

Folglich ist die Verkettung: Q, cQ, < -+ <Q, Qg eigentlich eine Reihenfolge

von immer groberen Approximationen von x(#), wihrend die Skala von 0 bis J reicht.

Die durch Wavelets und Skalierungsfunktionen aufgespannte Unterdumen sind miteinander
verbunden [92]: Q,  ;=Q & Q firj=0,1,..J (A5-19)

Jj+1,0 J+L1L

Dies bedeutet, dass der Unterraum Q, , das zur Rekonstruktion von einer groberen
Approximation zu einer feineren Approximation benétigte Detail enthédlt. Der Bestandteil von
x(f) bei Skala a =2/ ist: D [n]=<x(t),w,,(t)>. (A5 —20)
Das ist eine Bandpass-Operation. Tatséchlich sind D,[n] die Wavelet-Transformierten bei

Skala a =2’. Folglich ldsst sich die Wavelet-Transformation in der Form betrachten, das der

Raum Q , (von originalen Signalen) durch eine direkte Summe von gegenseitig orthogonalen

Unterrdumen darstellbar ist: Q0= {jé—)_1 Q j,l} DQ,,. (A5-21)
Dieser Begriff lésst sich klarer im Bild AS5.6 veranschaulichen. Die Wavelet-Transformation
zerlegt das Signal in die aufeinanderfolgenden Approximationssignale 4,[n]€Q;, und die
Detailsignale D;[n]€Q,,. Das Detailsignal enthélt dabei die Feinstruktur und das

Approximationssignal die Grobstruktur. Bei jeder Stufe wird das Approximationssignal
wieder abgetastet und die Detailsignale (als die Wavelet-Transformatierten betrachtet) werden
behalten. Die Folge:

{D\[n], Dy[n], ..., D,[n], 4,[n]} (A5 -22)

hei3it die Wavelet-Transformatierten vom Signal x(¢).

Q

1,0

Bild A5.6 Subband-Zerlegung von L’(R)durch die Wavelet-Transformation. Die gekennzeichneten

Zeichen stellen die Unterrdume dar, die in der Wavelet-Transformation erhalten werden.
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Ausgehend von Subband-Kodierung und Filterbank-Theorie wurde eine leistungsfahige
Methode zur Berechnung der Wavelet-Koeffizienten — Fast Wavelet Transform - von Mallat

im Jahre 1989 vorgestellt [102]. Bild AS.7 zeigt anschaulich eine elementare Zelle der
diskreten Wavelet-Transformation. Hier ist das Filter G (G = {g[n]}-, ) ein Hochpassfilter

der DWT und das Filter H (H = {h[n]}"_} ) ein komplementires Tiefpassfilter der DWT. Der

Operator 2 deutet die Dezimierung durch 2 an.

(Can}—(12)— osen,

T\ A —-@

Bild A5.7 Eine elementare Zelle der diskreten Wavelet-Transformation

x[#n]e QO,O —

HxeQ,

¥

Fiir ein Signal mit N Werten x = {x(n)}_, wird dies ausgedriickt durch

L-1
(Hx), =Y hlk]-x[2n—k] (A5 —23)
k=0
L-1
(Gx), =Y glk]x[2n—k] (A5 —24)
k=0
fir n = 0, 1, ..., N-1. Diese Gleichungen transformieren das Signal x={x[n]})) in zwei

Unterfolgen Gx und Hx mit der Linge N/2. Die gleichen Operationen werden anschlieend
auf die Unterfolge Hx von dem Niederfrequenz-Band angewendet und daraus wird H°x und
GHx mit der Liange N/4 berechnet. Wenn der Vorgang J mal (J< log,N) wiederholt wird,
lasst sich die Wavelet-Zerlegung ausdriicken durch:

{Gx, GHx, GH’x, ..., GH’ x, H'"'x} (A5 —25)
mit der Lange N. Dies wird im Bild AS.8 veranschaulicht. D;(m) (m = 1, 2, ..., N/2) sind die
Wavelet-Koeffizienten der ersten Skalierung und Dy(m) (m = 1, 2, ..., N/2’) die Wavelet-
Koeffizienten der J-ten Skalierung. Wenn die Filter H und G gewisse Bedingungen erfiillen,
lasst sich das originale Signal x[n] aus diesen Wavelet-Koeffizienten rekonstruieren [92, 93,
102]. Die Eigenschaften der Wavelet-Transformierten sind sowohl von den zu analysierenden
Signalen als auch von den Wavelet-Basis-Funktionen abhingig. Zahlreiche Wavelet-Basis-
Funktionen wurden entwickelt, wie z. B. Daubchies-, Coiflet- und Symlet-Wavelets sowie
biorthogonale Wavelets [108]. Die inzwischen am héufigsten in den technischen
Wissenschaften angewendeten Wavelet-Basis-Funktionen sind Daubeichies-Wavelets. Da die
ausfiihrliche Beschreibung der anderen Wavelet-Basis-Funktionen den Rahmen dieser Arbeit

sprengen wiirde, wird nur die Daubeichies-Wavelets hier kurz erldutert.
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@ —+ DmFGHx
[_,®4 A (m)y=H'1x

Bild A5.8 Zerlegung eines Signals durch die Wavelet-Transformation

Bei Daubechies-Wavelets ist die Wavelet-Funktion /(f) immer mit einer Skalierungs-

funktion ¢(¢) verbunden, und sie stehen mit den Filtern /4[n] und g[#n] in Beziehung [90]:
Hn)=< ¢(t),N20Q2t—n)>; gln]=<w(),N2w2t—n)> (A5.26)

wobei die Skalierungsfunktion ¢(¢) und die Mutter-Wavelet w(¢) sich iterativ berechnen

lassen [92]. Als Beispiele werden die Skalierungsfunktion und die Mutter-Wavelet von
Daub32 werden in Bild AS.9 gezeigt, und die entsprechenden Filter in Bild A5.10 dargestellt.

1

0.5 05}
0
0
-0.5-

-1 1

Bild A5.9 Daubechies-Wavelet: Skalierungsfunktion ¢(¢) (links) und Mutter-Wavelet i (¢) (rechts)

Hochpassfilter gin]

)] S e e

- o

s S O S S .
| | | | | |
0 5 10 15 20 25 20

Bild A5.10 Koeffizienten des Hoch- und Tiefpassfilters von Daub32
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Wie bei der CWT besitzt die diskrete Wavelet-Transformation ebenfalls keine
Zeitverschiebungs-Invarianz, wie aus Bild AS.11 ersichtlich. In Bild AS.11 wird das originale
Signal (oben) und das um einen Punkt verschobene Signal (unten) jeweils durch das Hoch-
bzw. Tiefpassfilter gefiltert und anschliefend durch 2 dezimiert. Es ist erkennbar, dass das
Detail- und Approximationssignal beider Signale deutliche Abweichungen zeigen. Wird die
Zerlegung der beiden Signale nach Bild A5.8 weiter fortgesetzt, werden die Abweichungen in

die nachfolgenden Stufen iibertragen.

Anfangspunkt
a ?,T [ o 1 D] e
glrl oA b (42 | J O
x[#] i “.
Tt 1T A {
CEI s i s U I | 1

Anfangspunkt
T L T

[
" L
gln] \% .

a- bkl L |

Bild A5.11 Detail- und Approximationssignal der ersten Stufe bei der DWT. (Oben: Das originale
Signal; unten: Das um einen Punkt verschobene Signal)

x[n-1]

AS5.3 Anwendung der Wavelet-Transformation zur Fehlerfriiherkennung

an Maschinen

Die Fehlerfritherkennung an Maschinen basiert in den meisten Fillen auf der Methode des
Spektrenvergleichs mechanischer Schwingungssignale (z. B. Fourier-Spektren, Cepstren,
Hiillkurvenspektren oder Wavelet-Spektren). Die Referenz-Spektren werden an einer stationér
in Betrieb befindlichen Maschine, die sich in einem guten Zustand befindet, iiber einen
vorgegebenen Zeitraum gemessen. Dieser Zeitraum besitzt eine Linge von einem oder
mehreren Arbeitszyklen. Eine Abweichung der Spektren, die zu einem anderen Zeitpunkt mit
der gleichen Zeitlinge aufgenommen wurden, zeigt in vielen Fillen die Verschlechterung des
Zustandes der Maschine an. Bei der Anwendung der auf der Fourier-Transformation

basierenden schwingungsdiagnostischen Verfahren ist der Anfangspunkt der Messungen fiir
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die dadurch gewonnenen Ergebnisse nicht kritisch, da die Fourier-Transformation eine
Zeitverschiebungs-Invarianz aufweist. Dagegen ist es zum Vergleich der Ergebnisse der
Wavelet-Transformation der Schwingungssignale, die jeweils an einer sich im guten und einer
im schlechten Zustand befindenden Maschine aufgenommen werden, erforderlich, dass der
Anfangspunkt der Messungen an der gleichen Stelle eines Arbeitszyklus liegt, wie z. B. der
Anfangspunkt eines Arbeitszyklus. Dazu kann z. B. ein externer Trigger fiir die
Datenerfassung eingesetzt werden [34]. Die Abtastimpulse fiir die Datenerfassung werden
dabei mit z. B. Drehimpulsgebern erzeugt, die hierzu auf einer — oder mehreren —
Getriebewelle(n) angebracht werden. Insbesondere bei mehrstufigen Getrieben ist allerdings

das Anbringen der entsprechenden Geber nicht oder nur mit groBem Aufwand moglich.

In [88] wurden mit einem Versuchsstand (Bild AS.12 links) im Labor die Schwingungs-
signale bei Verzahnungsfehlern in einem zweistufigen Zahnradgetriebe (Bild AS.12 rechts)
durch die Wavelet-Transformation bzw. die Multiresolutionszerlegung untersucht. Dabei
wurde ein Trigger zur Erzeugung externer Triggersignale eingesetzt. Die Untersuchungen
zeigten, dass sich die beim Verzahnungsfehler auftretenden kurzlebigen Impulse durch die
Wavelet-Analyse detektieren lassen, und die Wavelet-Analyse wesentlich brauchbarere

Ergebnisse als die Fourier-Transformation zur Fehlerdiagnose bei Verzahnungsfehlern liefert.

Bremse Getriebe Motor Trigger 52 Zdhne 24 Zdhne

B3 B2 B1 —— Beschleunigungsaufnehmer
Welle llI: Welle I:
Orehzaht E Orehzaoht

n =111 upm n = 1486 upm
(1.85 Hz) || (24,77 Hz)

f omary B iy neyer B .

Welle Il:
3} Drehzaht
n=524,5 upm
(8.74 H2)

wdlzlager 6302

’/
% Eai B
)

11 Zdhne

Bild A5.12 Aufbau des Versuchsstandes und die Struktur des Getriebes

Nun werden die Schwingungssignale des Getriebes bei Lagerschiden untersucht. Dabei
handelt sich um 6rtliche Schiden im Innenring des Walzlagers in der Welle 11 (Type 6302).
Auf der Lauffliche des Lagerinnenringes wurde kiinstliche verteilte Schiden erzeugt. Das
Fehlerausmall wurde von 15% (kleine Schadenfliche) des Umfangs auf 75% (grof3e
Schadenfldche) in zwei Stufen gesteigert. Zur Veranschaulichung sind die Schwingungs-
signale bei den Lagerschiden und das Referenz-Schwingungssignal (ohne Schaden) in Bild
AS5.13 dargestellt. Die entsprechenden Spektren sind in Bild AS5.14 aufgetragen. Bei den
Schiden ist nur eine geringe Amplitudenzunahme der Zeitsignale und der Spektren
bemerkbar, da die Lagerschwingung schwach ist, und durch die anderen stirkeren

Schwingungsquellen, wie z. B. Zahneingriffschwingungen, liberlagert bzw. iiberdeckt wird.
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Bild AS5. 14 Spektren der Lagerschidden
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In Bild AS5.15 werden die Wavelet-Spektren der Lagerschiden gezeigt. Im Vergleich mit dem
Wavelet-Spektrum des Referenz-Signals ist die Zunahme der Amplituden der Wavelet-
Spektren der Schadensignale in Scale 1 und 2 bemerkbar. Allerdings ist dies als Signatur zur
Identifizierung der Lagerschidden nicht ausreichend, da die Amplituden der Wavelet-Spektren

bei Verzahnungsschidden in den beiden Scales ebenfalls zunehmen, wie die Untersuchungen

in [88] zeigten.
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g et I .||.|I‘||I LAy il 1L .|||‘|| |”I ‘|.|||||”||. ] 4
raill TN bbb L~ 5o
o
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Lagerschaden(groBeSchadeInﬂ'ellchle) ., . | . . . | L 5
E A L] . | | | /
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1 T . L ML A N L IR
o Wt 05 Umdrehung 1 1

Bild A5.15 Wavelet-Spektren der Lagerschdden

Zum Vergleich werden die Schwingungssignale des Getriebes bei Lagerschiden mit der
Hiillkurvenanalyse (siche Abschnitt 7.7) untersucht. Bild A5.16 zeigt die Ergebnisse. Das
Hiillkurvenspektrum fiir den Lagerschaden kleiner Schadenfliche zeigt eine Erhdhung der
Amplitude bei der Frequenz von 53 Hz, die der BPFI (Uberrollfrequenz des Innenringes) des
Wilzlagers 6302 entspricht. Im Vergleich der Hiillkurvenspektren fiir die drei Messungen
erkennt man die Entwicklung der Amplituden bei der BPFI des Wilzlagers und ihren

Harmonischen. Somit sind Schédden in diesem Wiélzlager festzustellen.

Umfangsreiche Untersuchungen wurden der Entwicklung der Waveletbasis mit
Zeitverschiebungs-Invarianz gewidmet, wie z. B. in [95, 98]. Zusammenfassend ist
festzustellen, dass die dabei bisher erzielten Ergebnisse eine breite praktische Anwendung

dieser Waveletbasis zur Fehlerdiagnose an Maschinen fraglich erscheinen lassen.
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Bild AS5.16 Hiillkurvenspektren der Lagerschaden

In [101, 103] wurde gezeigt, dass die Nulldurchginge und der Maximalwert des Spektrum der
diskreten Wavelet-Transformation eines Signals eine Invarianz aufweisen. Dies ldsst sich zur
Fehlerdiagnose an Maschinen nutzen. Allerdings sind die Nulldurchginge gegeniiber
stochastisch auftretenden Storungen empfindlich. Eine Mittelwertbildung der Wavelet-

Spektren liber mehreren Messungen ist ohne externe Triggerung nicht sinnvoll.

Da die Wavelet-Transformation keine Zeitverschiebungs-Invarianz aufweist, ldsst sie sich zur
Fehlerdiagnose an Getrieben nur eingeschrinkt anwenden. Insbesondere bei der Fehlerfriih-
erkennung an Wilzlagern wird dieses Verfahren bei schwachen und gestorten Signalen oder

bei der Uberlagerung durch andere Signale erschwert bzw. zum Teil sogar unmdglich.
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A.6 Tschebyschev- und Kaiser-Fensterfunktion

Die Tschebyschev-Fensterfunktion ldsst sich nach folgender Beziehung berechnen [9]
N1 (i=-2\(N-i) _,.,
wy())=—— B i#1 oder N
a5

i-2  i<(N+1)/2
N-i-1 i>(N+1)/2

mit M= und w,(1)=w,(N)=1

p ist der gewiinschte maximale Nebenzipfelpegel in dB. Bei der Berechnung der

Tschebyschev-Fensterfunktion ist darauf zu achten, dass groBBere Werte von N (die Lénge der
Fensterfunktion) entsprechend hohere Rechengenauigkeiten verlangen. Bild A6.1 zeigt im
Frequenzbereich die Tschebyschev-Fensterfunktion mit unterschiedlichen Nebenzipfelpegeln.
Zu Vergleichszwecken sind dort auch die entsprechenden Fensterfunktionen fiir die Rechteck-

und die Hanning-Fensterfunktion eingezeichnet.

Bild A6.1 veranschaulicht, wie sich die Bandbreite des Hauptzipfels in Abhdngigkeit vom
Nebenzipfelpegel dndert. Demnach lésst sich der Nebenzipfelpegel bei Inkaufnahme einer

entsprechenden Verbreitung des Hauptzipfels unter jeden gewiinschten Wert herunterdriicken.

13 dbiTschebyaichev 32 dBLTscheblyschev I

Hanning

Amplitudenspektrum (dB)

;

10 xAf

9

Frequenz

8

o
-
N
N

Bild A6.1 Spektrum der Tschebyschev- Fensterfunktion mit einem Nebenzipfelpegel von —13, —32 und —60 dB
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Die Kaiser-Fensterfunktion ist durch

w(n) = LA 1_((N

n ? _ 1 _N—l
-0/2) | 1,(B) 2
0 sonst

gegeben [18], wobei /;(x) die Bessel-Funktion der 0 Ordnung ist.

I,(x)=1+ 2{(”2) } :

Die Kaiser-Fensterfunktion besitzt einen wahlbaren Parameter £, mit dem eine gegebene
Abdiampfung der Nebenzipfel im Frequenzbereich erreicht kann. Mit z. B. B = 4 hat die
Kaiser-Fensterfunktion einen maximalen Nebenzipfel von etwa —30 dB und die Nebenzipfel

ddmpfen mit —6 dB ab, wéhrend sie einen schmaleren Hauptzipfel als die Hanning-

Fensterfunktion besitzt.
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Bild A6.2 Spektrum der Kaiser- Fensterfunktion mit =2, 3 und 4
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