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1. UVOD

U raznim podruc¢jima znanosti Cesto se javljaju viSe harmonijski sinusni signali, a samim
tim i potreba za odredivanjem njihovih parametra. Frekvencija i amplituda signala glavni su
parametri koji definiraju neki sinusni signal. Poseban naglasak na ove parametre daje se u elek-
troenergetici, gdje je od iznimne vaznosti tocnost estimacije istih prilikom analize stacionarnih
1 dinamickih stanja u elektroenergetskom sustavu (EES). Radi upravljanja i1 zasStite EES-a u

realnom vremenu posebno je vazna brzina i pouzdanost estimacije parametara sinusoide.

Razvoj EES-a danas i u budu¢nosti uvelike ovisi o integraciji obnovljivih izvora energije u
postoje¢i EES. Novi, obnovljivi izvori energije koji se uglavnom temelje na solarnim i vjetro
sustavima, ¢esto Ce biti dio manjih sustava, tzv. mikromreZa. Povecanje udjela mikromreza re-
zultira integracijom dodatne elektroni¢ke opreme izmedu obnovljivih izvora elektri¢ne energije
i elektroenergetske mreze, Sto dovodi do sve veceg broja nelinearnih trosila s visokim udjelom
harmonika. Posljedica ovog problema je naruSavanje kvalitete elektri¢ne energije elektroener-

getskog sustava.

Frekvencija mreZznog sustava jedan je od najvaznijih parametara kvalitete elektricne ener-
gije. U normalnom pogonu nazivna frekvencija mijenja se u vrlo uskom podruc¢ju od oko 100
mHz. Amplituda napona drugi je najvaZniji parametar kvalitete elektricne energije na Ciji iz-
nos nepovoljno utjecu visi harmonici i interharmonici. Varijacije frekvencije i amplitude EES-a
uglavnom su uzrokovane dinamickim promjenama izmedu proizvodnje i potrosnje, kao i dru-
gim diskretnim promjenama uzrokovanim endogenim ili egzogenim dogadajima. Neocekivane
varijacije frekvencije, amplitude i faze Stetne su za sustav i mogu dodatno uzrokovati druge
probleme kao $to je pogreSna prorada zastitnih releja. Kako bi se odrzala stabilnost EES-a,
neophodna je to¢na estimacija i praéenje frekvencije te amplitude. StoviSe, estimacija ampli-
tude i frekvencije u stvarnom vremenu kljucni je uvjet za daljnji razvoj pametnih mreZa (engl.
smart grids) koje bi trebale imati moguénost predvidanja dinamickih promjena u proizvodnji i
potrosnji elektricne energije. Izmedu ostaloga, pametne mreZe bi, na racun precizne estimacije

frekvencije 1 amplitude, trebale dodatno doprinijeti zastiti i stabilnosti EES-a.

Proteklih nekoliko desetljeca razvijani su algoritmi za estimaciju frekvencije, amplitude i
faze mreznog napona. KoriStenjem raznih filtarskih tehnika i analizom signala u vremenskoj
i frekvencijskoj domeni izvedeni su razni algoritmi kojima se mogu, uz odredenu to¢nost i

dinamiku, estimirati parametri mreZnog napona.



Cilj ovog rada je detaljno razraditi i opisati aktualne algoritme i metode kojima se dolazi do
tih algoritama. Dat e se i pregled prednosti i nedostataka algoritama za estimaciju frekvencije
u vremenskoj domeni. Kad se govori o algoritmima u vremenskoj domeni, bitno je naglasiti da
se prvenstveno misli na srediSnji dio algoritma specifi¢no zaduZen za izvlacenje informacije o
frekvenciji i amplitudi, a ne na okolni dio koji moze biti zaduZen za dodatnu korekciju estimi-
ranih parametara. Naglasak ¢e se dati i na estimacijsku tocnost i brzinu pojedinog algoritma za
valne oblike koji nastaju kao posljedica nekih od naj¢eS¢ih kvarova u EES-u. Iako postoji veliki
broj algoritama i viSe razli¢itih varijacija pojedinog algoritma za estimaciju parametara, u radu

¢e se razmatrati samo algoritmi koji imaju dokazanu, konkretnu primjenu.

Prvo ¢e se definirati poznata metoda detekcije prolaska kroz nulu (ZCD, engl. Zero Crossing
Detection). Zatim Ce se opisati i neke od osnovnih struktura koriStenih za realizaciju algori-
tama na nacelu frekvencijski-zakljucane petlje (FLL, engl. Frequency-Locked Loop) i fazno-
zakljuCane petlje (PLL, engl. Phase-Locked Loop), uglavnom temeljenih na generaliziranom
integratoru drugog reda (SOGI, engl. Second Order Generalized Integrator). Algoritmi zasno-
vani na prilagodljivim filtarskim tehnikama poput Kalmanova filtra (KF) i pojasno-propusnog
filtra (BPF, engl. Band-Pass Filter) pokazali su znacajan iskorak u estimaciji parametara mrez-

nog napona te ¢e njihov pregled biti dan kroz poglavlja[5]i[6]



2. METODA DETEKCIJE PROLASKA KROZ NULU - ZCD

Relativno jednostavan algoritam za estimaciju frekvencije mreZznog napona u vremenskoj
domeni je metoda detekcije prolaska kroz nulu. Ovaj je algoritam u Sirokoj upotrebi veé dugi
niz godina [1]. Razmatrana metoda mjerenja frekvencije zasniva se na pronalazenju trenutaka
prolaska mjerenog signala kroz nulu. Prema definiciji, period se odnosi na vrijeme tijekom
kojeg se dogada jedno potpuno osciliranje signala. Period signala se stoga moZe definirati kao
vrijeme izmedu prolaska promatranog signala kroz odredenu razinu. Dakle, za odredivanje
perioda signala potrebno je odrediti trenutke prvog i posljednjeg prolaska signala kroz nulu za
odredeno vrijeme mjerenja. Trajanje mjerenja obicno se odabire kao viSekratnik nominalne

vrijednosti perioda signala. Bududi da je, u naSem slucaju, ulazni signal diskretan, vrijedi:
M.T,=Ty=NT; 2.1

gdje je N broj uzoraka signala, T4 trajanje mjerenja, 7y period uzorkovanja, M, broj perioda

signala za vrijeme mjerenja, T, traZzena vrijednost perioda ulaznog signala.

Ova metoda daje jako brzu estimaciju frekvencije, ve¢ nakon pola perioda. Medutim, jako
je osjetljiva 1 na vrlo male iznose Suma koji u trenutku prolaska signala kroz nulu mogu uz-
rokovati krivo odredivanje frekvencije signala. U svrhu izbjegavanja krivih tranzicija signala,
istraZzivanja su pokazala da je pogodno primijeniti razli¢ite metode koje ¢e uvesti kaSnjenje u
estimacijski algoritam od minimum 2/3 vrijednosti iznosa perioda ulaznog signala, prilikom

traZenja iduceg prolaska kroz nulu [2].

Pogreska pri mjerenju frekvencije ZCD metode odredena je trajanjem zone nesigurnosti u
trenutku kada ulazni signal prelazi nulu. Budu¢i da je zona nesigurnosti polovica perioda uzor-
kovanja za prvo 1 posljednje prolazenje, tada relativna pogreSka mjerenja perioda dr ne prelazi

vrijednost:
T, T, 1
-~ M.T, NT, N

or (2.2)

1z jednadZbe je vidljivo kako se, porastom broja perioda u kojima se promatra signal, smanjuje
greSka estimacije frekvencije. Primjenom linearne interpolacije u zoni nesigurnosti kada signal
prolazi kroz nulu, moguce je dodatno smanjiti gresku estimacije [3]. Na slici [2.1] prikazana je

linearna interpolacija u trenutku kada signal prolazi nulu.



Slika 2.1: Metoda detekcije prolaska kroz nulu [3|]

Za estimaciju frekvencije fi, uz trenutak prolaska signala kroz nulu, definiran sa &,, vrijede
sljededi izrazi:

m X1 X2
X . 5 Ex = — TS; Ex =
inwTs—0,T,+& +¢&, Xy — X1 Xy — X1

T, (2.3)

fi=

gdje i, predstavlja najbliZi uzorak tocki stvarnog prolaska kroz nulu, a indeksi 1 i m definiraju

prvi i zadnji uzorak u mjerenju kod kojeg je signal proSao kroz nulu.

U nacelu se ova metoda koristi samo za dobivanje frekvencije signala, ali ne i amplitude
signala. Amplitudu signala moguce je estimirati kombinacijom ove metode s nekom drugom
metodom [4,5,|6] o Cemu Ce viSe rijeci biti u daljnjem dijelu rada. S obzirom da je metoda
jako osjetljiva na Sum u signalu i viSe harmonike, koriStenjem prefiltra moZe se smanjiti taj
nedostatak [7,|8,9]. To ¢e uzrokovati naruSavanje dinamike estimacijskog algoritma, ali bez
prefiltra ova metoda svakako nema prakticnog smisla za analizu mreznog signala zagadenog

viSim harmonicima.



3. FREKVENCIJSKI-ZAKLJUCANA PETLJA - FLL

3.1. SOGI integrator

Razvoj FLL [10,{11] i PLL [12] estimacijskih metoda uvijek se veZe uz SOGI integrator. U
ovom ¢e se potpoglavlju definirati svojstva i moguce primjene SOGI integratora. KoriStenjem
ovog integratora, dobivaju se kvadraturne komponente koje se u elektrotehnici Cesto koriste
za raCunanje radne i jalove snage, kao i za estimaciju amplitude i faze sinusnih signala (npr.
mreznog napona). U svrhu stabilnosti integratoru se dodaje i povratna veza, a on se joS naziva i
SOGI generator kvadraturnog signala (SOGI-QSG, engl. SOGI Quadrature Signal Generator).
Blokovska shema SOGI-QSG prikazana je na slici[3.1]

Slika 3.1: Blok dijagram SOGI-QSG generatora [13,/14]

Dio sheme koji predstavlja SOGI integrator bez povratne veze najlakSe je promatrati kroz
prijenosne funkcije u Laplaceovom podrucju. Prema slici[3.1] za crtkano podrucje vrijede slje-
dece jednakosti:

€y =V —"V4
€g = kSG €y — \/)ﬁ]
. Wo 3.1
Va1 = €5+ —
al B S
A~ W0 w;
Vﬂl—val'T—eﬁ'?
gdje su ¥y 1 V5 kvadraturne komponente, v ulazni signal (u ovom slucaju napon), e, 1 e signali
greski vanjske i unutarnje povratne veze, ks faktor pojacanja signala greske e,, a w, je rezo-

nantna frekvencija SOGI integratora (primjerice jednaka je nazivnoj kruznoj frekvenciji sustava

od 1007 rad/s pri 50 Hz). Oznaka " predstavlja estimirane vrijednosti.

Kombiniranjem izraza za kvadraturne komponente navedene u (3.1)) mogu se dobiti sljedeci



izrazi:

~ s A wo
Vo1 - — =ksg eq — Vo1 - —
[on S
A S2 A
VL —> = ksg eq — Vg1
w

Grupiranjem ¢lanova dobiva se:

~ s wWo
Vo1 | — + —| = ksg en
Wy S

S2
Vg1 * (—2 + 1) =kgg ey
Wy

Nakon sredivanja slijedi:

. S+ W L

Val * = KsG €a
woS

S+ w)

Vg1 - ) = ks eq
Wy

(3.2)

(3.3)

3.4)

1z prethodnih izraza jednostavno se formiraju prijenosne funkcije kvadraturnih komponenti H

1 Hpy u Laplaceovom podrucju:

Va1(8) wyS
Hao(s) = === = ks - -3
e,(s) 57+ Wy
H ( ) 9ﬁ1(S) k (1)%
S) = = .
A0 eq(s) 5624 w%

(3.5)

(3.6)

Na slici [3.2] prikazane su amplitudne i fazne karakteristike prijenosnih funkcija Hao i Hpgo.

Iz Bodeovih dijagrama momozZe uociti beskonacno pojacanje signala pri rezonantnoj frekven-

ciji. To se moZe potvrditi vremenskim odzivom na sinusni signal kruZne frekvencije jednake

rezonantnoj frekvenciji (vidi sliku [3.3]).
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Slika 3.2: Amplitudne i fazne karakteristike prijenosnih funkcija H,y i Hgy SOGI integratora

Vrijeme (ms)

Slika 3.3: Odziv SOGI integratora na sinusni signal

Rezonancija u ovoj strukturi uzrokuje kontinuiran rast amplitude izlaznog signala. Takoder,
kod digitalnih sustava kod kojih se koristi ovakav integrator moZe do¢i do zasi¢enja (engl. over-

flow). Kako bi se izbjegao problem zasi¢enja potrebno je dodati povratnu vezu ,; prema slici
3.1 koristeci relacije (3.1).

Dakle, ako se izraz za e, iz (3.I)) uvrsti u (3.4) pa se izvrsi grupiranje ¢lanova uz 9,1, ¥ i v
dobiju se sljedece jednakosti:

[+
Vo1 - | ——— +ksg| = ksg - v
wosS

(3.7)

(.t)2 0

2,2
R S+a)0 X Ky —
VgL | — 5 tKsg——|=Ksg-V
5 w



Nakon sredivanja izraza (3.7) formiraju se prijenosne funkcije zatvorene petlje kvadraturnih

komponenti H, i Hg SOGI-QSG strukture u Laplaceovom podrucju:

Va1(s) ksgwos
H, = = 3.8
(s) v(s) 2 + ksgwos + wj (3-8)

A k 2
Hy(s) = Vp1(s) _ SGWy (3.9)

v(s) 2+ ksgwos + w;

Prijenosne funkcije (3.8) i (3.9) ponasaju se kao pojasno-propusni filtar s centralnom frek-
vencijom na wy i niskopropusni filtar (LPF, engl. Low-Pass Filter) s faznim pomakom od 90°.
Faktor pojaCanja signala greSke kg utjeCe na pojasnu Sirinu filtra (engl. filter bandwidth), tj.
dinamicki odziv. Izborom parametra postize se kompromis izmedu dobrog filtriranja signala i
dinamike. Bodeovi dijagrami, tj. amplitudne i fazne karakteristike prijenosnih funkcija H,, i

Hpg, za razlicite iznose faktora pojacanja ks, prikazane su na slikama [3.4]i[3.5]

10 A A
0
-10
200 -
30 B

-40 v
50 |

Amplituda (dB)

Faza (°)

Frekvencija (Hz)

Slika 3.4: Amplitudne i fazne karakteristike prijenosne funkcije H, za razlicite iznose ksg
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Slika 3.5: Amplitudne i fazne karakteristike prijenosne funkcije Hg za razlicite iznose ksg
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Slika 3.6: Odziv SOGI-QSG generatora na sinusni signal za razlicite iznose ksg

Na slici [3.6] prikazan je odziv direktne i poprecne komponente SOGI integratora na sinusni
signal amplitude 1 V i frekvencije 50 Hz za razlicite iznose faktora ksg. Lako se uocava da za
vedée iznose faktora ksg sustav postaje brzi, odnosno za manje iznose sporiji, ali tocniji u sta-
cionarnom stanju. Medutim, preveliki iznos faktora ks; moZe uzorokovati nestabilnost cijelog
sustava. Za premali iznos faktora kg; sustav moze postati prespor te na taj nacin neprikladan

za konkretnu upotrebu. U konkretnom slucaju najbolji se kompromis (engl. trade-off) postize

11



kada je faktor pojatanja ksg = V2.

S obzirom da se SOGI-QSG generator implementira na digitalnim signal procesorima (DSP,
engl. Digital Signal Processor), onda je prethodnu strukturu prikladno promatrati u diskret-
nom podrucju. To znaci da je potrebno diskretizirati prethodne prijenosne funkcije te definirati
pristup na koji ¢e se nacin realizirati diskretni vremenski integrator. Neke od metoda za dis-
kretizaciju poput unaprijedne Eulerove metode (FE, engl. Forward Euler Method) i unazadne
Eulerove metode (BE, engl. Backward Euler Method) nisu pokazale dobre rezultate [13]]. Raz-
log tome je Sto za frekvenciju od 50 Hz nije moguce u potpunosti ostvariti fazu od -90°. To
za posljedicu ima nepravilno generiranje kvadraturnih komponenti koje nisu fazno pomaknute
za 90°. Zbog toga Ce i estimirane vrijednosti amplitude i frekvencije u sebi sadrZavati i osci-
lacije frekvencije dvostruke frekvencije, umjesto da budu konstante vrijednosti. Zbog toga je
potrebno iskoristiti neke od drugih naprednijih metoda u svrhu diskretizacije poput trapezne in-
tegracije te koriStenjem integratora visih redova. Prednost se, naravno, daje trapeznoj integraciji

zbog jednostavnije implementacije i ve¢e memorijske i racunske efikasnosti (slika[3.7).

7l

ur

Z_l

Y

Slika 3.7: Blok dijagram integratora temeljenog na metodi trapezne integracije

Integracijska jednadzba po metodi trapezne integracije jest:

T
yr(k) = yr(k = 1) + Es[ur(k) +ur(k - 1)] (3.10)

gdje su yr 1 uy izlaz i ulaz u integrator, 7', je period uzorkovanja i k je, u ovom slucaju, trenutni
uzorak. Prebacivanjem u diskretnu z domenu kod trapezne integracije, uvodi se aproksimacija

za integracijski Clan:
1 N T,1+7!
s 21—z

Bitno je naglasiti da je, osim aproksimacije integratora, potrebno cijelu prijenosnu funkciju

(3.11)

zatvorene strukture prebaciti u z domenu primjenom trapezne integracije. Ukoliko se to ne bi

napravilo u sustavu bi se javila algebarska petlja. Moguce je uvesti aproksimaciju koristeci

12



Tustinovu relaciju:

_2z-1 (3.12)
S T,z+1 '
Uvrstavanjem (3.12)) u (3.8) slijedi:
Ko 2 =L
5 SGWo
Hy() = 2@ . Ty 2+l (3.13)
V(Z) (l ﬂ) k l ﬂ 2
T z+1 T KsgWo T z+ W

Svodenjem cClanova nazivnika prijenosne funkcije direktne komponente H,(z) na zajednicki
nazivnik te sredivanjem dvojnog razlomka dobiva se izraz:

(2ksgwoT)(Z* - 1)

H,(z) = 4(z = 1)? + QksgwoT )% = 1) + (woT)*(z + 1)?

(3.14)

Radi pojednostavljenja, uvodi se supstitucija c,,; = 2ksgwo T 1 cyo = (woT)* pa (B.14) postaje:

cn(@ = 1)
H,(z) = 3.15
O T T en@ - D+ e+ 172 G1)
Nakon dijeljenja brojnika i nazivnika sa z? slijedi:
Ho(2) = owill = 27) (3.16)
A0 =27 ) e (1= 22) + (1 + 277 + 272) ‘
Grupiranjem Clanova nadalje vrijedi:
Cwl — CW1Z72
H,(2) = (3.17)

(Cwl + Cyo + 4) - (8 - 2CWI)Z_I - (Cwl —Cy2 — 4)Z_2

Podijeli i se brojnik i nazivnik prijenosne funkcije prvim grupiranim ¢lanom nazivnika (¢; +

¢, +4) onda (3.17) postaje:

Cwl Cwl )
- v
Cywl +CW2+4 Cywl +CW2+4

H,(z) = 3.18
@ 1— 8—2¢y1 o [ewi—ew2—4\ _, ( )
Cyl+Cyn+4 Cywl+Cuwr+4 <
Ako se uvedu sljedece supstitucije:
Cwl —Cwl
by = ——; by = ——— 3.19
0 Cy1 + Cyo + 4 2 Cy1 + Cyo + 4 ( )
8 — 2Cwl Cwl — Cw2 — 4
=—; = — 3.20
@ cwl tC +4 = cwl tCo +4 ( )
tada se (3.18) moze napisati u obliku:
by + byz 2
Hy(z) = — 2= (3.21)

1 —a1z77!' —az2

13



Gornja jednadZzba u ovakvoj formi predstavlja diskretiziranu prijenosnu funkciju direktne kom-
ponente u kanonskom obliku. Kao $to je vidljivo iz izraza (3.19) koeficijent b, = —by pa se
(3.21) moZe pojednostavniti i zapisati kao:

|

(3.22)

1 —aiz7' —axz?

Prijenosna funkcija popre¢ne komponente za koju u kontinuiranom podrucju vrijedi jedna-
kost:
wWo
Hpg(s) = — - H,(s) (3.23)
s

diskretizira se na jednak nacin kao i direktna komponenta gore, a nakon provedenog postupka

diskretizacije dobiva se:

951(Z) 7!
Hy(z) = =—= = byc,, - 3.24
#(2) v(2) 0 T arz”! —axz? (3:24)

gdje je ¢,, = 2w, T.

Blokovska shema SOGI-QSG strukture, diskretizirane koriste¢i metodu trapezne integracije
u kanonskom obliku, prikazana je na slici[3.8] Kao $to je vidljivo sa slike, koeficijent b, moguce
je izluciti na ulaz u samu strukturu. Takoder, vazno je napomenuti da je, na slici[3.8] prikazana

tzv. direktna forma II (engl. Direct Form II) koja se Cesto koristi kod realizacije digitalnih filtra.

v@ +>®—> Vol

+A —A
Y
7! X
VIg 1
) —<ai|—
+ A
c
Y W
1

ar I:

Slika 3.8: Blokovska shema diskretiziranog SOGI-QSG [13]]

Osim kanonskog oblika, ako se (3.10) prikazana blokovski na slici primjeni na SOGI-
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QSG strukturu sa slike [3.1] vrijede i sljededi izrazi za diskretni oblik SOGI-QSG:

eq(k) = v(k) = Vo1 (k — 1)
ep(k) = ksg eq(k) — Vg1 (k — 1)
7 (3.25)
Va1(k) = Vo1 (k — 1) + wO?s[e,B(k) +egk — D]

T, .
Vpi1(k) = Vg1 (k= 1) + wO?[Val(k) + o1k = D]

Prethodni izrazi pogodni su za implementaciju na digitalna racunala te su intuitivni sami po sebi.
Zbog toga Ce se sustavi jednadZzbi koji vrijede za diskretne strukture, razmatrane u daljnjem

radu, umjesto u kanonskim oblicima izraZavati u obliku jednakom prethodnim izrazima.

Od interesa je i prijenosna funkcija greske:

eals) Sty

v(s)  $2 + kgcwo + w;

Herr(s) = (326)

Iz Bodeovih dijagrama prijenosne funkcije slika [3.9) moZe se uociti da ona predstavlja notch
filtar. Ovo se svojstvo moZe iskoristiti u svrhu estimacije DC komponente u signalu, kada
u signalu postoji samo jedan fundamentalni harmonik i DC komponenta [15]. Ako vrijedi

prethodna pretpostavka, tada u Laplaceovom podruc¢ju imamo:

v(t) = Vi + Vi sin (wot) (3.27)
Vi oL@
(5) = 20, Vi ey (3.28)
v(s) = — = .
s 87+ wp? s2 + wp?
iz (3.20) slijedi:
1% 2 Vv
$2 + w2 Vo(s+7(l)wo+wTO) Vo(s2+7(l)wos+w02)
J(5) = . = 3.29
¢a(s) §2 + ksgwo + Cl)()2 §2 + (L)()2 S(S2 + kggwy + (L)()Z) ( )
ako se faktor pojacanja kg odabere:
Vi
ksg = — 3.30
56 = 3 (3.30)
izraz (3.29) postaje:
Vi
eals) = — (3.31)
s

Konacno, vrijedi izraz za estimaciju DC komponente iz pretpostavljenog signala:

eq(t) = Vo - u(?) (3.32)
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Slika 3.9: Amplitudne i fazne karakteristike prijenosne funkcije H,,. za razlicite iznose ksg

Kao $to smo ve¢ rekli, sustavi koji se zasnivaju na SOGI-QSG mogu imati razne funkcije.
Tu spadaju funkcije pojasno-propusnog, niskopropusnog i pojasno-nepropusnog filtriranja [16]];
estimacija parametara amplitude, frekvencije, faze 1 DC komponente signala [17,18]]; generira-

nje referentnih signala i regulacija fazno pomaknutih referentnih signala i dr.

Bitno je naglasiti da SOGI-QSG daje to¢nu estimaciju kvadraturnih komponenti dok god je
frekvencija ulaznog signala konstantna ili vrlo blizu nazivne vrijednosti. S obzirom na konacni
cilj estimacije parametara mreznog napona, prethodni uvjet nece biti zadovoljen veliku vecinu
vremena. Razlog tome je §to frekvencija mreZe, a posebice "slabijih" mreZa i mikromreZa uve-
like varira. Kako bi se uopée dobila informacija o frekvenciji ulaznog signala, potrebno je
model SOGI-QSG strukture prosiriti estimatorom frekvencije. Estimator ima svrhu prilago-
diti centralnu frekvenciju na kojoj radi SOGI-QSG prema stvarnoj frekvenciji ulaznog signala.
Time osigurava i tocnu estimaciju amplitude. Integracijom estimatora frekvencije na ovaj nain
dobiva se osnovni oblik estimatora osnovnih parametara signala, SOGI-QSG zakljucan koriste-

njem FLL petlje ili kratko SOGI-FLL.
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3.2. SOGI-FLL

U prethodnom potpoglavlju definiran je SOGI-QSG prema kojem vrijede sljedece jednadzbe

za ulazni signal 1 izlazne signale kvadraturnih komponenti:

v = V] cos(6))
D1 = Vi cos (8) (3.33)
f}ﬁl = ‘A/l sin (él)

gdijesu V16, = fot wdt + ¢, amplituda 1 faza ulaznog signala, w 1 ¢, kruzna frekvencija 1
pocetni fazni kut ulaznog signala pri ¢emu se oznaka ~ odnosi na estimirane varijable. Ako se, u
postojeci sustav, implementira estimator temeljen na metodi gradijenta, kako je to opisano u [19,
20|, on ¢e omoguciti prilagodavanje centralne frekvencije SOGI-QSG integratora. Primjenom
metode gradijenta na nacin da se iskoristi polovica kvadrata signala greske e, tj. razlike ulaznog
signala v 1 direktne komponente 7,;, moZe se napisati:

1 1 1 N A
J =56, = 5lv=0al = 5[Vicos (6) ~ V1 cos @1 (3.34)
Diferencijalna jednadZba frekvencijskog estimatora kojoj je cilj minimizirati gornju kriterijsku

funkciju glasi:

dé aJ 8J de, 00
i P P (3.35)
dt o de, 06, 0w
gdje faktor A, definira brzinu konvergencije, a parcijalne derivacije pojedinih faktora su:
oJ Oe, 90,
— =e,; — = D ; =1 336
Oe, ¢ 06, V! 0w ( )
Uvrstavajudi (3.36) u (3.35) dobiva se:
dd .
E = —/l,eavﬁ]t (3.37)

Kao §to je vidljivo iz (3.37), diferencijalna jednadzba frekvencijskog estimatora, odnosno esti-
mirana kruZna frekvencija ovisna je o vremenu ¢ Sto dovodi do nestabilnosti estimatora. Heuris-
tickim pristupom utvrdeno je da algoritam funkcionira ukoliko se izostavi varijabla ¢, tj. ugradi
u novi faktor brzine konvergencije 4. U [20] je detaljno opisan matematicki rigorozan dokaz
pretvorbe vremenski ovisnog u vremenski neovisni sustav, u smislu teorije automatskog uprav-
ljanja, koji je zbog kompleksnosti izostavljen u ovom radu. Zbog toga se vremensku varijablu
t, koja je uvijek pozitivna, moze ispustiti iz (3.37)), nakon Cega se dobiva konacni izraz:

d

E = —xleaf/m (338)
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Dodavanjem frekvencijskog estimatora (3.38)) na stukturu SOGI-QSG generatora sa slike [3.1]
Sto je oznaceno crvenom bojom, dobiva se osnovna SOGI-FLL struktura za estimaciju parame-

tara signala prikazana na slici[3.10]

2
V<{v] Vi 9§1+9§1J

0, tan~! (‘ﬂ>4

Val

Slika 3.10: Blok dijagram SOGI-FLL estimatora [21]]

Kako su poznate vrijednosti kvadraturnih komponenti signala, mogu se odrediti estimirane

vrijednosti amplitude i faze signala prema sljede¢im izrazima:

Vi = a1 + 0 (3.39)

N Y
0, = arctan(Aﬂ) (3.40)
Val
Uvrstavanjem (3.33)) u (3.38)) dobiva se:
d L A ~ A ~
d_c;) = —AV;sin (6;) [V1 cos (6,) — Vj cos (91)]

A

_ 1

Vysin(6; — 6,) =V, sin (6, + ;) + V, sin (26)

1 2

] (3.41)

Imajuéi u vidu ¢injenicu da je u normalnom radu V; ~ V, i 8, ~ 6, oéito je da ée se Elanovi
112 s desne strane koji su dvostruke frekvencije i suprotnih predznaka prakticki ponistiti, iz
Cega slijedi da se (3.41)) moZe dodatno pojednostavniti:

d> _ AV,V,

— ¥ sin (6, — 0;) (3.42)

U gornjem izrazu moze se primijetiti da promjene u amplitudi ulaznog signala utjecu na dina-
miku estimatora frekvencije. Kako bi sprijecili da promjena amplitude ulaznog signala utjece na
dinamiku estimatora frekvencije, potrebno je normalizirati amplitudu dijeljenjem s kvadratom

estimirane amplitude (3.39), $to je oznaceno plavom bojom na slici 3.10] [21]]. Zahvaljujuci
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ovom estimatoru koji prilagodava centralnu frekvenciju SOGI integratora, s obzirom na pro-
mjenu frekvencije ulaznog signala, postiZe se to¢na estimacija kvadraturnih komponenti i kada

frekvencija ulaznog signala odstupa od nominalne.

Analogno sustavu jednadzbi opisanom preko izraza (3.25]), mogude je raspisati sustav dis-
kretnih jednadzbi SOGI-FLL strukture prikazane na slici [3.10] Sustav diskretnih jednadZzbi
SOGI-FLL strukture je:

eq(k) = v(k) = Vo1 (k = 1)

ep(k) = ksg ea(k) — Vg (k — 1)
Va1(k) = Vo1 (k = 1) + %[c?)(k — Deg(k) + (k = 2)eg(k — 1)] (3.43)
Vpi1(k) = Vgi(k—1) + %[d)(k — DVg1(k) + Ok = 2)Do1(k = 1)]

k) =ok-1)+ %[ea(k)f/ﬁ](k) + eq(k — 1)Pg1(k — 1)]

Osim osnovne SOGI-FLL strukture postoje i napredne strukture, medutim sve one sadrze

osnovnu strukturu kao baznu. Vise o njima Ce biti rijeci u sljedecih nekoliko potpoglavlja.

3.3. SOGI-FLL s potiskivanjem DC komponente

SOGI-FLL s potiskivanjem DC komponente (SOGI-FLL-WDCRC, engl. SOGI-FLL With
DC Rejection Capability), kao §to samo ime kaze, treba biti neosjetljiv na utjecaj DC kom-
ponente u ulaznom signalu. Postoji mnogo razloga zasto se u signalu javlja DC komponenta.
Posebno je to Cesta situacija pri odredivanju osnovnih parametara mreznog napona. Razlog
pojave DC komponente u signalu mogu biti kratki spojevi 1 kvarovi, zasi¢enje strujnih transfor-
matora, geomagnetske oluje, poluvalno ispravljanje [22], itd. Osim toga, ¢ak i proces analogno

digitalne pretvorbe moze uzrokovati pojavu DC komponente [23]].

Ako pogledamo prijenosne funkcije H, 1 Hp (izrazi i (3.9)) koje povezuju kvadraturne
komponente sa ulaznim signalom, moZe se primijetiti da direktna komponenta v,; nema isto-
smjerno pojacanje. Ukoliko u ulaznom signalu postoji DC komponenta, ona neée utjecati na
estimaciju direktne komponente ,;. Prijenosna funkcija Hyz ima istosmjerno pojacanje s ob-
zirom na faktor kgg. To bi znacilo, kako se uz prisustvo DC komponente (tj. Vj) u ulaznom
signalu prilikom estimacije popre¢ne komponente 9, javlja i DC komponenta iznosa ksg V.
Ona ¢e uzrokovati gresku koja ¢e dovesti do krive estimacije amplitude, faze i frekvencije kod

SOGI-FLL estimatora.
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Kako bi se izbjegao negativni utjecaj DC komponente, postoji mogucénost da se ona estimira,
a zatim se ulazni signal korigira s obzirom na iznos estimirane DC komponente. Modificirana
struktura SOGI-FLL koja u sebi ima kompenzaciju DC komponente koriste¢i metodu gradijenta

opisana je u [[10,24].
Ulazni napon uz prisustvo DC komponente V,, moZe se definirati kao:
v=V,cos(0)+V, (344)

Ako je estimirana vrijednost DC komponente V, onda vrijedi sli¢no kao i u (3.34):

1, 1 ca 1 o
J =3¢ = V=t - Vol” = 5[Vicos (6) = V1 cos () - ol (3.45)

Primjenom metode gradijenta na (3.45]) dobiva se:

dv, aJ dJ de,
—_— = —k — = —k — = 346
dt Yoty eV, (3.46)

gdje faktor ky definira brzinu estimacije DC komponente, a parcijalne derivacije pojedinih Cla-

nova su:
aJ de,
ozl =l (3.47)
Oe, v,
Uvrstavanjem (3.47) u (3.46) dobiva se sljedeci izraz:
dVy
— = koe, 3.48
dr 0¢ ( )

Neke od uputa za podeSavanje parametara pojacanja petlji dane su u [24]. Na slici [3.11] pri-
kazana je blokovska shema SOGI-FLL-WDCRC s istaknutom kontrolnom petljom za sprje-
Cavanje utjecaja DC komponente na estimaciju parametara. Ekvivalentna blokovska struktura
bila bi kada bi se umjesto petlje za estimaciju DC komponente u granu greske implementirao

visokopropusni filtar prvog reda kao na slici[3.12]

) 72— J
1 : V?zl""’;zn

5 T e
0, < tanl(Aﬂ)‘

Val

Slika 3.11: Blok dijagram SOGI-FLL-WDCRC estimatora [24]
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Slika 3.12: SOGI-FLL-WDCRC realiziran preko visokopropusnog filtra prvog reda [24]

Sustav diskretnih jednadzbi SOGI-FLL-WDCRC strukture, prikazane na slici[3.11] je:
eak) = v(k) = Doa(k = 1) = Vo(k = 1)
eﬁ(k) = ks eq(k) — \A’/jl(k -1

Var1(k) = Vor(k = 1) + %[d)(k = Deg(k) + (k — 2)eg(k — 1)]

T (3.49)
Vg1 (k) = Vgi(k = 1) + ?S[c?)(k — Digi(k) + ok = 2)Vo1(k = 1)]

T, R R
(k) = ok = 1) + —lea(k)ipi (k) + eo(k = 1)op (k = D]

. . T,
Vo(k) = Vo(k — 1) + ?[kO(ea(k) + eq(k = 1))]

3.4. SOGI-FLL temeljen na viSe SOGI integratora

U mreZnom naponu iz kojeg je potrebno estimirati osnovne parametre gotovo uvijek postoje
vi$i harmonici koji su viSekratnici frekvencije osnovnog (fundamentalnog) harmonika. Visi
harmonici znatno narusavaju estimaciju parametara mreZnog napona, a glavni uzrok su im veliki

broj nelinearnih troSila u EES-u.

Kako bi se sprijecio negativni utjecaj viSih harmonika na estimaciju parametara, moguce je
osnovnu strukturu SOGI-FLL unaprijediti na nacin da se, s obzirom na broj harmonika koji
postoje u signalu, multiplicira broj SOGI integratora. Pritom se, za svaki harmonik koji se Zeli
potisnuti, doda jedan SOGI integrator paralelno glavnom SOGI integratoru. Parametri SOGI
integratora podesavaju se prema harmoniku # ¢iji se utjecaj zeli eliminirati. Ovakva struktura
naziva se MSOGI-FLL jer je temeljena na viSe SOGI integratora (MSOGI-FLL, engl. Multiple-
SOGI-Based FLL) [10,21]. Blok dijagram ove strukture, kada se uz osnovnu frekvenciju Zeli
eliminirati samo jedan visi harmonik, prikazan je na slici[3.13] Ekvivalentni blok dijagram koji

se zasniva na implementaciji prilagodljivog notch filtra drugog reda s centralnom frekvencijom
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uskladenom prema harmoniku koji se Zeli potisnuti prikazan je na slici[3.14]

Vi 2 2
A 1 A A
1 Vot T V31

A e e
0, < tanl(ﬂ)‘

Val

Slika 3.13: Blok dijagram MSOGI-FLL estimatora [21]

v S+(h)?
§2+ky, (h®)s+(hd)?

Slika 3.14: MSOGI-FLL realiziran preko prilagodljivog notch filtra drugog reda [21|]

Sustav diskretnih jednadzbi za MSOGI-FLL strukturu, prikazanu na slici [3.13] moZe se iz-
raziti na sljedeci nacin:
eq(k) = v(k) = Vo1 (k = 1) = Don(k — 1)
ep(k) = ks eq(k) — Vg1 (k= 1)
Va1(k) = Vo1 (k = 1) + %[c?)(k — Deg(k) + w(k = 2)eg(k — 1)] (3.50)
Vp1(k) = Vg (k= 1) + %[d}(k — Dbgi(k) + &k = 2)Vy1(k — 1)]
(k) = k= 1) + %[ea(k)f/m(k) +eo(k — D)igi(k — 1]

Diskretne jednadZbe strukture, s obzirom na A-ti visi harmonik koji se Zeli/e eliminirati, jednake
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su:
epn(k) = kp eq(k) — Vgu(k — 1)

Van(k) = Dok = 1) + %[hd)(k — Degy(k) + hio(k — 2)eg(k — 1)] (3.51)

Vpn(k) = Dgp(k — 1) + %[hd)(k = DPan(k) + hiv(k — 2)Vyp(k — 1)]

3.5. SOGI-FLL s prefiltrom

S obzirom da u signalu najéesée postoji veliki broj vi§ih harmonika, MSOGI-FLL nije prik-
ladan za prakti¢nu primjenu. Najveci problem predstavlja ogromna potro$nja resursa i racunska
neucinkovitost prilikom implementacije algoritma na neki od DSP procesora. Alternativa je
dodavanje prilagodljivog pojasno-propusnog filtra iza ulaznog signala koji ¢e imati funkciju
prefiltra [10,25]. Ova struktura predstavlja SOGI-FLL s prefiltrom (SOGI-FLL-WPEF, engl.
SOGI-FLL With Prefilter) i prikazana je na slici[3.135] Kao Sto je vidljivo sa slike BPF prefiltar u
ovoj strukturi je zapravo SOGI-QSG kod kojeg se koristi samo direktna komponenta. Centralna
frekvencija BPF prilagodava se s obzirom na promjenu frekvencije preko povratne frekvencij-

ske petlje. Ovaj filtar eliminira potpuno utjecaj DC komponente, a s obzirom na pojasnu Sirinu

filtra, moze uvelike oslabiti utjecaj viSih harmonika i interharmonika.

Slika 3.15: Blok dijagram SOGI-FLL-WPF 25|

Sustav diskretnih jednadzbi SOGI-FLL-WPEF, strukture prikazane na slici[3.13] je:

ea(k) = v (k) = Par(k — 1)

ep(k) = ksg ea(k) — Dpr(k — 1)
Va1 (k) = Vor (k= 1) + %[c?)(k = Deg(k) + ok = 2)ep(k — 1)] (3.52)
Dp1(k) = Dgr(k—1) + %[&)(k — DPa1(k) + &k — 2)Pg1(k — 1)]

T, . .
k) = ok = 1) + —lea(k)ipi (k) + eo(k = 1)op (k = D]
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Diskretne jednadzbe strukture koja predstavlja ulazni prefiltar u obliku SOGI-QSG strukture
jest:

eapr(k) = v(k) = v, (k = 1)

eppr(k) = kps eapp(k) — Dp(k — 1)

T (3.53)
Vi, (k) =vi(k—1)+ ?‘[&)(k — Degp (k) + (k — 2)eg, s(k — 1)]

vg(k) = vk — 1) + %[&)(k — v, (k) + &k = 2)v,, (k- 1)]

3.6. FLL temeljen na generaliziranom integratoru cetvrtog reda

Ako se integrator niskopropusnog filtra prvog reda zamijeni sa SOGI integratorom, dobije se
SOGI-QSG. Na analogan nacin, moguce je zamijeniti integratore niskopropusnog filtra drugog
reda s dva SOGI integratora [10,26,[27]. Rezultat toga je struktura koja se zove generalizirani
integrator Cetvrtog reda - generator kvadraturnog signala (FOGI-QSG, engl. Fourth-Order Ge-
neralized Integrator - Quadrature Signal Generator). Alternativna struktura prikazana je na
slici FOGI-QSG kompletno eliminira utjecaj DC komponente i manje je osjetljiv na utje-
caj visih harmonika od SOGI-QSG. Analogno, kao 1 na SOGI-QSG generator, na FOGI-QSG
generator dodaje se isti estimator, Sto u konacnosti daje FLL temeljen na FOGI-QSG ili krace

FOGI-FLL estimator (slika [3.18].

oD T} {7 o

Slika 3.16: Blok dijagram LPF filtra drugog reda [26,27]]

Slika 3.17: Blok dijagram FOGI-QSG generatora [26,27]
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—>Val

Slika 3.18: Blok dijagram FOGI-FLL estimatora [10]

Za razliku od SOGI-FLL strukture s prefiltrom (slika[3.15)), kod FOGI-FLL strukture razlika
je u tome §to se u ulazni prefiltar kao povratna veza vodi estimirana vrijednost direktne kompo-
nente glavne FLL strukture 9,;, a ne povratna veza direktne komponente prefiltarske strukture.
Zbog toga se u diskretnim jednadZbama ove strukture mijenja samo prva jednadZba sustava
(3.53), te postaje:

earc(k) = v(k) = Vo1 (k — 1) (3.54)

Takoder, iznos pojacanja prefiltarske strukture kr; sada se korigira s obzirom na trenutnu struk-
turu 1 nije jednak pojacanju k,; kod prethodne SOGI-FLL-WPF strukture. Zbog toga, jedina
promjena u sustavu diskretnih jednadzbi, uz (3.54), je i zamjena faktora pojacanja k,,; faktorom
krc-.

FOGI-FLL strukturu moguée je dodatno modificirati tako da se dobije struktura prikazana
na slici 3.19] Takva struktura naziva se FOGI-FLL s filtrom u petlji (FOGI-FLL-WIF, engl.
FOGI-FLL With In-loop Filter) [28]. Ona ima vrlo sli¢ne performanse kao i SOGI-FLL-WPF,

ali obje metode, premda pokazuju dobra svojstva kada u ulaznom signalu postoje harmonici,

racunski su jako zahtjevne te, uslijed tranzijenta, imaju veéi prebacaj, za razliku od standardnog

SOGI-FLL estimatora.

Slika 3.19: Blok dijagram FOGI-FLL-WIF estimatora [|10]
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Kao $to je vidljivo na slici [3.19] iznos direktne komponente prefiltarske strukture koja u
ovom sustavu predstavlja filtar u petlji sada je jednaka signalu razlike e,. Sustav diskretnih

jednadzbi FOGI-FLL-WIF strukture, prikazane na slici[3.19] je:

eﬁ(k) = ksg eq(k) — \A/ﬁl(k -1

Ty . .
Pa1(k) = Por(k = 1) + [k = Deg(k) + bk = 2)ep(k — 1]
(3.55)
T . . . .
bp1(k) = Vg1 (k = 1) + Sk = Diar (k) + ok = 2)P01 (k = 1]

T . .
(k) = (k- 1) + 7[€a(k)vm (k) + eq(k = D)Vgi(k — D]
Diskretne jednadZzbe strukture koja predstavlja filtar u petlji u obliku SOGI-QSG strukture jest:

&, (k) = v(K) = ver (k = 1) = ek = 1)
e,éFG(k) = ki €prc(k) — 9/13FG(k -1

T, (3.56)
ea(k) = eqlk = 1)+ S @k~ Derak) + &k = 2)efrg(k — 1))

T, . R
VarG = Vgrg(k— 1) + ?‘[w(k — Dey(k) + (k —2)eq (k — 1)]

SOGI-FLL-WPF i SOGI-FLL-WIF, za razliku od MSOGI-FLL strukture, u nacelu su dobre za
estimaciju parametara mreznog napona uslijed veéine mreznih scenarija koji mogu nastupiti.
Glavni razlozi za to su jako dobre filtarske karakteristike, uz odrZavanje adekvatne stabilnosti
algoritma. Karakteriziraju ih i dobre dinamicke performanse, kao i relativno jednostavna im-

plementacija bez obzira na racunsku opteretivost.

3.7. Ostale FLL strukture

Osim prethodno navedenih FLL struktura, postoje jo$ neke koje sadrze odredene prednosti,
ali zbog nekih krucijalnih nedostataka nisu prikladne za prakti¢nu primjenu. Njihov razvoj
omogucio je neke od drukcijih pogleda na sami FLL koji se temelji na SOGI integratoru. Jedna
od takvih struktura je i SOGI-FLL s mekim startom (SOGI-FLL-WSS, engl. SOGI-FLL With
Soft Startup). Ova struktura daje bolje i glade pracenje faze te je jednostavna za implementaciju,
ali zbog loSe filtarske karakteristike i visoke nelinearnosti nije prikladna za prakticnu primjenu
[29,(30,31]. Kako bi se postigla joS bolja karakteristika filtra, dizajniran je FLL s comb filtrom
(Comb-FLL) [32]. Pojacana filtarska karakteristika rezultirala je jako visokim zahtjevima za
memorijom te kompleksnijom implementacijom same strukture, Sto za slabije DSP procesore

nije prihvatljivo.
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U prethodnom dijelu rada govorili smo iskljucivo o FLL strukturama temeljenim na SOGI
integratoru. Medutim, osim SOGTI integratora, moguce je iskoristiti FLL i kombinirati ga s
nekim drugim tehnikama kako bi se postigla veca ucinkovitost i funkcionalnost za razliku od

SOGI-FLL stuktura.

FLL, temeljen na kompleksnom BPF (CBF-FLL, engl. Complex Band-pass Filter-Based
FLL), dobiven je upravo kombinacjiom svojstava kompleksnog BPF prvog reda i FLL-a. Vrlo
dobra filtarska karakteristika omogudila je estimaciju frekvencije neosjetljivom na harmonike.
Ipak, ova tehnika pokazala je neke od nedostataka pri niskoj frekvenciji uzorkovanja poput gre-
Ske u obliku frekvencijskog offseta te oscilacija frekvencije u stacionarnom stanju [33,34]]. Spor
dinamicki odziv jos je jedan od nedostataka ove tehnike. Medutim, ona i dalje ostaje predmet

razmatranja za neka od buducih istraZivanja s obzirom na visok potencijal BPF filtriranja.

Razvoj prilagodljivog FLL-a, temeljenog na transfernom kaSnjenju (TD-AFLL, engl. Transfer-
Delay-Based Adaptive FLL), zasniva se na metodi gradijenta kao i SOGI-FLL. TD-AFLL ima
brzi dinamicki odziv u usporedbi s obi¢nim SOGI-FLL algoritmom [35]]. BrZa dinamika "vuce"
jedan od glavnih nedostataka ove metode, a to je velika koli¢ina memorijskih resursa za im-
plementaciju na DSP procesorima. Racunska ucinkovitost se ¢esto naruSava jer je, kod ove
metode, potrebno implementirati i ulazni prefiltar iz razloga Sto se kvadraturne komponente

direktno koriste za estimaciju amplitude i faze mreZznog signala.

Algoritmi koji koriste kombinaciju FLL-a i Kalmanova filtra pokazali su najbolje ukupne
performanse medu algoritmima temeljenim na FLL tehnici. Poseban doprinos postignut je
primjenom linearnog Kalmanova filtra (LKF) [36]]. Detaljan pristup ovom nacinu estimacije

parametara mreZnog napona biti ¢e opisan u poglavlju [5]
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4. FAZNO-ZAKLJUCANA PETLJA - PLL

Kao $to postoje frekvencijski-zakljucane petlje (FLL), tako postoje 1 fazno-zakljucane pet-
lje (PLL). Najcescée strukture PLL petlji formirane su upravo na bazi razlicitih varijanti QSG
generatora. U prvom dijelu potpoglavlja opisat ¢e se nekoliko osnovnih PLL struktura, a na-
kon toga ¢e se pokazati neki drugi oblici PLL struktura koje se ne temelje na QSG genera-
toru [37,38,139,140,41, 42,143, 44, 45]]. Osim struktura koje ¢e biti prezentirane u radu, u li-
teraturi postoji mnoStvo struktura koje nisu u prakti¢noj upotrebi pa ih se stoga nece razma-

trati [46,47,48].

U nacelu PLL strukture Cesto se koriste u sinkronizaciji mreZom vodenih pretvaraca upravo
zbog svoje robusnosti i jednostavnosti same implementacije [49,50,51,52]. Takoder, imaju

primjenu i u reguliranim elektromotornim pogonima [53,54]].

4.1. Osnovna PLL struktura - QSG-PLL

Osnovna PLL struktura ili skraéeno QSG-PLL struktura, kao §to samo ime kaZe, u svojoj
strukturi zahtjeva QSG generator koji ¢e, iz mjerenog mreznog napona, formirati kvadraturne
komponente @ i 8. S obzirom na prakti¢nu implementaciju, sustav je prirodnije promatrati u z

domeni. Diskretna blokovska shema osnovne PLL strukture prikazana je na slici .1}

v v
v—>QSG Am’ oB/ > Pl(z)
VBl SdalYa, kT NP o0
A g A | g =i 1>

A
Wo

Slika 4.1: Blok dijagram QSG-PLL estimatora 55|

Sa slike se vidi potreba transformiranja @f sustava u dg sustav. Preko informacije o iznosu
poprecne g komponente napona, moguée je doci do informacije o fazi mreznog napona. Na-
dalje, u grani poprecne g komponente potrebno je implementirati i proporcionalno-integrirajuéi
(PI) regulator. Informacija o estimiranoj fazi mreZnog napona ujedno je 1 povratna veza cije-
log sustava. Kako bi izbjegli probleme s algebarskim petljama, pri procesu diskretizacije PLL
struktura, posebnu paZnju treba posvetiti implementaciji integratora. Konkretno, u sljedeéim

PLL strukturama realizacija integratora izvedena je preko unaprijedne Eulerove metode prika-
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zane na slici[4.2] Integracijska jednadzba, po unaprijednoj Eulerovoj metodi, jest:
yr(k) = yr(k = 1) + Tyur(k - 1) (4.1)

gdje su yr i uy izlaz i ulaz u integrator, 7', je period uzorkovanja, a k je, u ovom sluc¢aju, trenutni
uzorak. Za PLL strukture koje se temelje na SOGI strukturi i dalje e se primjenjivati trapezna

integracija, usprkos specifi¢nim problemima s algebarskim petljama.

Slika 4.2: Blok dijagram integratora temeljenog na unaprijednoj Eulerovoj metodi

QSG moze biti realiziran na nekoliko razli¢itih nacina. Osim SOGI-QSG strukture (slika
B.1), Cesto koriStene kod FLL struktura, na slici 4.3] prikazana su jo§ tri nacina generiranja

kvadraturnih komponenti.

v chl' A% V0A=
O =
a) b)
SN LPF}—>[dg /o>
Va1 Vg1
1 dq LPE aff 7>
c)

Slika 4.3: Razlicite varijante generiranja kvadraturnih komponenti [55))

Obi¢nim kasnjenjem (engl. Delay) moguce formirati poprecni, odnosno kvadraturni sustav
naponskih komponenti prikazan na slici|4.3|a). Za diskretni sustav, uz frekvenciju uzorkovanja
fs=10 kHz, kaSnjenje je jednako 50 uzoraka, Sto za mreznu frekvenciju od 50 Hz predstavlja
kaSnjenje od 90°, tj. Cetvrtinu perioda 7" osnovnog harmonika mreznog napona. Mjereni mrezni

napon moZe se izraziti u diskretnom obliku preko sljedece formule:
v = V;sin (91) = V| sin (wch + QOl) (42)

gdje je V, amplituda, 6, fazni kut, w kruzna frekvencija i ¢; pocetna vrijednost faze mreznog

napona. Uz kasSnjenje od 7'/4, jednadZbe kvadraturnih komponenti su:
Va1 = Vi sin(6)

4.3)
Vg1 = =Vicos [0 + ¢1(w)]
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gdje je:

(w —wy)T
—
uz osnovnu kruznu frekvenciju wy = 2750 rad/s. Primjenom Parkove transformacije, tj. za

pir(w) = - (4.4)

aff — dq transformaciju za koju u matricnom obliku vrijedi:

d sin(@,) —cos(@)||a

= n R 4.5)
q| |cos(6) sin(6y) [|B
na (4.3) i (4.4) dobiva se izraz za popre¢nu komponentu:
vf])d“y =V, sin(6;) cos (§,) — V, sin (6;) cos [0, + v1(w)] (4.6)

gdje je 0, estimirana vrijednost faznog kuta mreZnog signala. Iz gornjih je izraza vidljivo kako
je vrijednost ¢;(w) jednaka nuli kada je frekvencija mreZnog napona jednaka wy. Pritom nema

greske u stacionarnom stanju uslijed estimacije frekvencije.

Na slici @4.3] b) prikazan je QSG koji je moguce realizirati koristenjem derivacijskih funk-
cija. Medutim, ovaj pristup uzrokuje numericke greske i visoko frekvencijski Sum. Poprecna

komponenta jednaka je:

quer — Vl(l + 2) sin (91 — @1) + Vl(l + 2) sin (91)COS (91) (47)
Wy wWo

Ukoliko u mreZznom naponu postoje harmonici, drugi ¢lan u zagradama na desnoj strani izraza
(4.7) raste s redom harmonika. Ovo direktno pokazuje kako ovaj pristup nije dobar kada u

signalu postoje visi harmonici, $to je gotovo uvijek slucaj u mreZnom naponu.

Jo$ jedan od pristupa je koriStenje Parkove transformacije (Park-PLL) u svrhu formiranja
kvadraturnih komponenti iz mjerenog napona (slika [4.3| ¢)) [56]. Dokazana je podudarnost
ovog pristupa s pristupom u kojem se koristi SOGI struktura (slika[3.1)) [57]]. Prijenosne funkcije

SOGI strukture za PLL (SOGI-PLL), uz Tustinov integrator i pojacanje ks, mogu se izraziti

kao:
Va1(2) 2kSG(DTS(Z2 -1
G.(2) = = D) ~ ~ 2 2
v(2) dz— 1)+ 2kscT(z— 1)+ (T ) (z+ 1)
51(2) ksG> T?(z + 1) (4.8)
Gu(2) = 1 _ SG P

W) Az — 1) + 2kscOT,(z — 1) + (T, (z + 1)
gdje za razliku od detaljno izvedenih prijenosnih funkcija SOGI-QSG generatora (izraz (3.14))

kruzna frekvencija nije konstantna, nego se estimira iz koraka u korak. Izrazi za kvadraturne
komponente @ 1 8 mogu se izraziti kao:

VPS = vy sin (8)) + gk)e 32

Vi
~3°kT

4.9)

s

vgs = —V, cos (8) + h(k)e”
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gdje oznake P i S predstavljaju Park-PLL i SOGI-PLL. Funkcije g(k) i h(k) mogu se izraziti
kao [[55}/56]:

Vl . 2
(k) = ————="sinkwT /1 — (ksG/2)
¢ V1= (kso/2) o sa/2)

Vi )
h(k) = ———P o (kT A1 = (ksi/2) 410
V1= (kso/2) [t so/2) 10
gp:arctan(%)
V1= (kso/2)

Ako se pojatanje SOGI integratora postavi na V2, postiZe se optimalno vrijeme smirivanja,
uz minimalni preba¢aj prijenosnih funkcija (#.8). Nadalje, uvritavanjem ks = V2 u @.10),

dobiva se izraz za popre¢nu g komponentu mreZnog napona:
A Viw
VPS = Vysin (8, - 0)) + fkye T (4.11)

gdje f(k) predstavlja fluktuacijski Clan [55]:
V2w

V2w

fk) = -2V, sin( 7

kTS) cos (6)) — \/le cos ( kT, — 7—T) sin (4)) 4.12)

4.2. PLL s kompenzacijom greSke DC komponente

Greske u sustavu prilikom mjerenja mreZznog napona opcenito se mogu podijeliti u dvije
kategorije. U prvu kategoriju spadaju greske koje su posljedica DC komponente, a drugoj ka-
tegoriji pripadaju greSke nastale uslijed skaliranja signala. Struktura PLL-a s kompenzacijom
greske DC komponente (DOEC-PLL, engl. DC Offset Erorr Compensation PLL) prikazana je
na slici[4.4] KoriStenjem ove strukture, moguce je iz naponskog signala eliminirati DC kompo-

nentu koja uzrokuje oscilacije u PLL algoritmu [55,58].

MrezZni napon koji u sebi sadrzi DC komponentu moZze se izraziti preko sljedece formule:
v = V| sin 6)+Vy (413)

gdje je V, amplituda DC komponente. Za kvadraturne komponente ,; i 51, analogno (4.3)) uz

DC komponentu, vrijede izrazi:

"}al =V sin (91) + V)
4.14)

\/}’31 =—-Vicos(6)) + Vy
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Val Vd
»af /> Pl(z)
v—>( 3 }>QSG V1 Vg kT O[T A
- A g fq g Wl —i >0
wWo
€1 [ 7]
1)
8 I
PIQIE(Y)
2
& J <

Slika 4.4: Blok dijagram DOEC-PLL estimatora [58|

Primjenom Parkove transformacije (4.5]) na (4.14)) dobiva se:

vapc| _ sin (éAl) - <.3OS fé’l) Va1 @.15)
V4.DC COoS (01) Sin (01) 1751
odakle slijedi:
Vapc = Vi sin(8))sin (8)) + V; cos () cos (8)) + Vo sin (8,) — V, cos ()
(4.16)
Vgpc = Vi sin(6;) cos (91) — Vi cos(6;)sin (@1) + Vp sin (91) + V, cos (@1)
Nakon sredivanja gornjih izraza dobiva se:
Vipc = Vi cos (91 - 91) +Vy sin (91) — Vycos (él)
(4.17)

Vg.DC = V1 sin (91 — 91) + V() sin (él) + VO CcOS (é])

Kad je razlika stvarne i estimirane vrijednosti faznog kuta mala, onda se (#.17) moze dodatno
pojednostavniti te vrijedi:

Va.pCc = V1 + V() sin (91) — V() CcosS (91)

X A (4.18)

Vg¢.DC = V() sin (9]) + V() CcosS (91)
Dakle, posljedica Parkove transformacije je preslikavanje DC komponente iz @8 koordinatnog
sustava u izmjenicni signal u dq koordinatnom sustavu koji je jednak frekvenciji osnovnog
harmonika. DC komponenta, koja odgovara amplitudi izmjeni¢nog signala, moZe se odrediti
integrirajudi izraz za ¢ komponentu iz (#.18)) koriste¢i sljedece relacije:

& = f V4,DC dé] = f (VO sin (é]) + V() COS (é] ))dé] = 2V0
0 0

2 2 (4.19)
&) = f Vq.DC dé] = (VO sin (é]) + V,cos (91))d91 = —2V0
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Utjecaj DC komponente moguce je jednostavno eliminirati ako se napravi razlika gornjih in-
tegrala. Naime, korekcijski ¢lan za DC komponentu, koji se kao signal povratne veze dodaje
mjerenom signalu, glasi:

e=¢g—& =4V, (4.20)
Pritom je, sukladno slici 4.4} PI regulator integriran u povratnu vezu s ciljem potpune elimina-

cije DC komponente iz mjerenog signala.

4.3. PLL s varijabilnim vremenskim kasnjenjem

PLL s varijabilnim vremenskim kaSnjenjem (VITD-PLL, engl. Variable Time-Delay PLL) jo§
je jedna od PLL struktura koja se moze koristiti za estimaciju parametara [49,55]]. Omogucava
brz dinamicki odziv i visoku racunsku uc¢inkovitost. VITD-PLL struktura prikazana je na slici

M4.5] dok je struktura bloka za varijabilno vremensko kasnjenje prikazana na slici 4.6

PI(z)
% ky + ]?TTf @Q» Z{—‘l >@1
wo
cos (@1) <

Slika 4.5: Blok dijagram VTD-PLL estimatora [49)

Slika 4.6: Blok dijagram varijabilnog vremenskog kasnjenja [49]

Signal greske e, (k) sa slike 4.5 moguce je izraziti kao:
e,(k) = V, sin (A6)) @.21)

gdje je:
A9, =0, — 0, = (w— DT, = AwkT, (4.22)

Nakon bloka zaduZenog za varijabilno vremensko kasnjenje, iznos varijable z,(k) je jednak:

zp(k) = [ey(k) — e,((k = DT)]f (4.23)
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gdje je T estimirani period ulaznog naponskog signala, a e,((k — 1)T) je dio odgovoran za

ka$njenje. Jednadzba (@23) predstavlja derivaciju e,(k) s obzirom na estimirani period 7":

de,(k
(k) = Z; ) _ AV, cos (AWKT) (4.24)

U ustaljenom stanju, tj. nakon konvergencije algoritma, iznos z,,(k) se prilagodava tako da bude
jednak nuli, $to dovodi do toga da je iznos Aw = 0. To implicira da se estimirana frekvencija

sama navodi prema stvarnoj vrijednosti.

4.4. PLL temeljen na filtru s kompleksnim koeficijentima

PLL temeljen na filtru s kompleksnim koeficijentima (CCF-PLL, engl. Complex-Coefficient
Filter PLL) jedna je od struktura koja privlaci dosta paznje posljednjih nekoliko godina [50,55].
CCF-PLL se moZe smatrati joS jednom vrstom PLL tehnike na bazi QSG generatora. Struktura

ove vrste PLL-a prikazana je na slici

“ollop/F> PIR)
V> CCF |V g Vo I AT o [T,
A

\
9)

wWwo

Slika 4.7: Blok dijagram CCF-PLL estimatora [50]]

Kod ovog algoritma, filtar s kompleksnim koeficijentima realiziran je kao IIR filtar koji se

sastoji od dva BPF filtra i jednog notch filtra (NF), prikazanih na slici[4.§]

1% Z J »] — reBpPF ;
rBPFe]QBPF <_Z—1 *

1 —ryri< L
rNFe]QNF—>Z—1

Slika 4.8: Blok dijagram CCF filtra [50,55]]

NF
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MreZni napon sada je moguce izraziti u kompleksnom obliku kao:
: Vi -jé
v=V;sin(6;) = 2—j(e’ L — e/ (4.25)

CCEF filtar uklonit ¢e negativnu frekvencijsku komponentu —6,. Izlaz CCF bloka jednak je:

Vi, 1 ) i N o~
Veeor = 2—;€Jel = EVI Sin (91) - %Vl CcoS (91) = Va1 T JVp1 (426)

Nakon normiranja amplitude izlaznog signala vccr dobiva se:
1

2 L2
o1 TV

» (Va1 + jVp1) = sin (6;) — jcos (6) (4.27)

Sto na neki nacin predstavlja normalizirani oblik QSG generatora za ¥, 1 5, signale.

4.5. Frekvencijski prilagodljivi trofazni PLL

Frekvencijski trofazni prilagodljivi PLL (TPFA-PLL, engl. Three-Phase Frequency Adaptive
PLL) prikazan je na slici[4.9] Najzahtjevniji slucaj trofaznog sustava zapravo je prisustvo samo
jedne faze pa se implementacija trofaznog PLL-a moZe promatrati kao da je napon prisutan

samo na prvoj fazi [55,59].

e+
gzabc ‘Zd MAF}>|dq e;bc>abc <> PI(z) A
0> dq—>[MAF abc dq qup+];"_TlS w Zi—‘l >0,

wo
o0 fo+|I} %

Slika 4.9: Blok dijagram TPFA-PLL estimatora [55,59]

Pojasnom Sirinom MAF (engl. Moving Average Filter) filtra moguce je eliminirati oscilacije

drugog reda koje se javljaju zbog toga Sto ulazni sustav nije balansiran.

KoriStenjem Parkove transformacije direktna i popre¢na komponenta e, 1 ¢, mogu se zapisati
kao [[55}/59]:
%
eq= —Tl_[cos (61 + 6p) — cos (6) — 6p)]
e (4.28)
1. .
e, = —|[sin (6 + Gy) + sin (6; — Gy)]
" Ve
gdje je 6, faza signala mreZnog napona za frekvenciju wy. Prilagodavanjem Sirine MAF filtra,

uz T, = T/2, prvi Clanovi u zagradama (4.28)) se potiskuju. Primjenom inverzne Parkove
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transformacije na tu jednadZzbu dobiva se:

1 2 2
et = §vl[ sin (6)), sin (91 - ?") sin (91 + ?ﬂ) (4.29)

Nakon toga, potrebno je dg transformacijom, transformirati abc sustav kako bi se estimirala

faza 6. Za dg komponente, vrijede sljedeéi izrazi:

Vv N
6; ?]COS (91 —01)
(4.30)
s ViGne o
e, = 3 sin (6, — 6,)

Regulacijom ¢, komponente estimira se frekvencija, tako da komponenta bude jednaka nuli.
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5. KALMANOYV FILTAR

U praksi primjena Kalmanova filtra rasprostranjena je u svim sferama znanosti. Primjena
mu se najceSce veze za vodenje 1 regulaciju sustava, ali i za obradu signala. Upravo obrada
signala, za koju se smatra da u sebi ima statisticki Sum po Gaussovoj razdiobi, zahtjeva uporabu
Kalmanova filtra u cilju povecanja to¢nosti prilikom estimacije parametara mreZnog napona.
Algoritam Kalmanova filtra koji je ujedno i prediktor buduce vrijednosti procesne varijable re-
kurzivni je algoritam. To znaci da, na osnovu trenutnih mjerenja, proSlog mjerenja i matrice
nesigurnosti moze u stvarnom vremenu korigirati i predvidjeti pravu vrijednost filtrirane varija-

ble.

Danas su razvijeni razli¢iti modeli Kalmanova filtra kako bi se prilagodili stvarnim proble-
mima razmatranog sustava. U podrucju estimacije parametara mreZnog napona kombinacija
Kalmanova filtra i FLL donijela je pomak u analizi kvalitete elektricne energije. Model teme-
ljen na linearnom Kalmanovu filtru pokazao se u¢inkovitim u prakti¢noj primjeni te e se stoga,
u ovom dijelu rada, detaljno razmatrati. Osim algoritama temeljenih na linearnom Kalmanovu
filtru, razvijani su i algoritmi temeljeni na nelinearnom Kalmanovu filtru. Medutim, oni do sada
nisu pokazali neku prakti¢nu primjenu s obzirom na samu kompleksnost algoritma i racunsku
neucinkovitost. U potpoglavlju [5.3] dan je samo kratki pregled tehnika prema dosada$njim
istraZivanjima, zasnovanih na nelinearnom Kalmanovu filtru, uz navodenje njihovih prednosti i

nedostataka.

5.1. Diskretizacija varijabli stanja

Svaki deterministi¢ki linearni sustav u kontinuiranoj vremenskoj domeni moze se opisati

koristeci jednadZbe varijabli stanja:

X=Ax+ Bu
5.1

y=Cx
gdje je x vektor varijabli stanja, u je vektor ulaznih varijabli, a y je vektor izlaznih varijabli.
Matrica A je matrica stanja sustava, B je ulazna matrica and C je izlazna matrica. U slucaju
kada su matrice A, B i C unaprijed poznate, prema (5.1)) vrijede jednadzbe:
x(t) = A0 x(ty) + f t A9 Bu(t)dr
fo (5.2)
y(t) = Cx(1)
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gdje je ty pocetno vrijeme sustava. Medutim, sve jednadZzbe za kontinuirani sustav moraju se
transformirati u diskretnu vremensku domenu jer se naj¢esée upravljacki i estimacijski algoritmi
implementiraju na DSP procesore. Ukoliko su sve varijable jednadzbi stanja poznate u trenutku
t = 1, onda se varijable jednadzbi stanja u sljede¢em vremenskom trenutku mogu izraunati
prema:

i

x(t) = NI (1)) + f A Byt dr (5.3)

Ti-1

Uvodenjem At = t;, — 1y i @ = 7 — f;_ iz (5.3)), dobivaju se sljedece jednadZbe:

At
x(t) = e x(t_y) + f A4 Bt )da
0
A 5.4
= M x(t)) + M f e Bu(t,_)da
0
X = Fro1xi—1 + Groig—y (5.5)

gdje su F i G, definirane u nastavku. Ako je matrica A invertibilna, onda se integral, potreban

za izraCunati G (5.5), moZe pojednostavniti:
At
f e dr =[1-e*MA™! (5.6)
0

Jednadzbe pretvorbe koje povezuju diskretnu vremensku domenu i1 kontinuiranu vremensku

domenu za ovaj matricni sustav glase:
F — eAAt
At
G=F f e " Bdr (5.7)
0
= F[I -e¢**A™'B

gdje je At diskretizacijski korak.

5.2. LKF-FLL
U teoriji, linearni diskretni Kalmanov filtar moze se opisati koriste¢i jednadzbe varijabli
stanja za dinamicki sustav [[60]]:

X = Froixir + Groyug—y + Wiy
(5.8)
Vi = Hixy + [

Clan Gy_ -, u (5.8) moZe se izostaviti jer je on posljedica deterministickog ulaza u sustav, koji

u ovom slucaju analize estimacije parametara mreZnog napona ne postoji. Naime, svrha filtra u
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ovom slucaju je filtriranje signala, a ne upravljanje sustavom. Stoga, prema [61]], (5.8)) postaje:

X = Froixier + wie
(5.9
Yk = Hixp + Iy
gdje y; predstavlja mjerenu varijablu, u ovom slucaju mreZzni napon, H; je matrica mjerenja,
a wi 1 [, su vektori procesnih greSki u sustavu i mjerenju. Oba vektora greSke predstavljaju
nekorelirani bijeli Sum s poznatim pripadaju¢im dijagonalnim matricama kovarijanci Q i R.
Ako su sva mjerenja 1 matrice kovarijanci dostupne prije trenutka k£ za estimaciju x;, onda je

moguce implementirati filtar koristeCi a priori estimaciju %,. Implementacija filtra mozZe se

izraziti preko sljedecih izraza:

A—

& = Fri i,
P, =F P F_,+0
K = P;H' (H. P H' +R)"' (5.10)
& =& + Kk — Hi X))
P} = - KyHy) P,
gdje je X a posteriori estimacija od x;, K; je Kalmanovo pojacanje, pri Cemu su 13,; 1 ﬁ; a

priori i a posteriori matrice kovarijanci estimiranih greski.

U svrhu racunskog pojednostavljenja moguce je kombinirati a priori i a posteriori jednadzbe
ujednu jednadzbu. Ove jednadZbe, poznatije kao diskretne Riccatijeve jednadZbe, omogucavaju
direktnu estimaciju vrijednosti x; i Py iz vrijednosti u prethodnom trenutku, tj. jednadZbe vise

ne ovise o a posteriori vrijednostima:

XI;H :Fk)ACZ (5 11)
X = Filx, + K — Hi X))

- _ + T
P, =FPF, +0 (5.12)

P, = Fi(P; — KeH P)F] + Q
Blokovska shema algoritma temeljenog na linearnom Kalmanovu filtru i FLL-u prikazana
je na slici[5.1] Kao $to se moZe vidjeti na slici, estimacija frekvencije se dobiva iz estimacije
kruzne frekvencije koja je ujedno i povratna veza za LKF. FLL, kao Sto je ve¢ reCeno u ovome
radu, koristi kvadraturne komponente dobivene iz mjerenog napona za estimaciju frekvencije.

Estimacija amplitude odvija se u samom Kalmanovu filtru koji je takoder prilagoden prema

kvadraturnim komponentama osnovnog harmonika.
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Slika 5.1: Blok dijagram LKF-FLL estimatora [36]

S obzirom da je ulazna veliina promatranog sustava napon, donja jednadzba sustava (5.9)
postaje:

Ve = Hixp + 1, (513)

MreZni napon v, moZe se zapisati u diskretnom obliku kao:
Ve = Vi - sin(wikTy + (,00) (5.14)
gdje je V amplituda napona, w = 2nf je kruzna frekvencija, frekvencije napona f, ¢, pocetni

fazni kut, a T; je period uzorkovanja.

Direktna i popre¢na komponenta koja se estimira koriStenjem LKEF, a ujedno je i ulaz u FLL
koji estimira kruZnu frekvenciju, mogu se izraziti kao (zbog jednostavnosti oznake uzorka k

napisane su u zagradama sukladno slici [5.1)):

x1(k) = vo1 (k) = V(k) - sin(w(k)kT's + ¢o)

(5.15)
x2(k) = vgi(k) = V(k) - cos(w(k)kT's + o)
Ove kvadraturne komponente predstavljaju vektor varijabli stanja:
x1(k
©hy = |1 (5.16)
xa(k)

Iznos vektora varijabli stanja izmedu dva uzorka, tj. a priori iznos za trenutak k + 1 jednak je:

X, (k+1) = x1(k) - cos(w(k)Ts) + x2(k) - sin(w(k)T) 5.1
Xy (k+1) = —x;(k) - sin(w(k)Ts) + x2(k) - cos(w(k)T) .
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Matrica varijabli stanja ovog sustava moze se izraziti kao:

cos(wiTy)  sin(wi T
F, = (weTy) (weTy) (5.18)
—sin(wTs) cos(wiTy)

te je ujedno matematicki ekvivalent Givensovim rotacijama. Odavde nije teSko prilagoditi mo-
del sustava varijablama stanja tako da, osim estimacije amplitude i frekvencije osnovnog harmo-
nika, moZemo estimirati 1 iznose parametara drugih harmonika. Jednostavno proSirenje dobije
se Sirenjem matrice 2 X 2 na n X n u ovisnosti koliko harmonika Zelimo estimirati, pri cemu je
bitno naglasiti da se matrica proSiruje za 2 retka i 2 stupca po harmoniku. To, naravno, utjece na
povecanje potrebne koli¢ine memorije i samu racunsku ucinkovitost ukupnog algoritma koji se
implementira na DSP-u. Iz estimiranih vrijednosti kvadraturnih komponenti, zapisanih preko

varijabli stanja, jednostavno se dobiva iznos amplitude napona prema:

V(k) = \/x$(k) + 22(k) = \/vgl(k) +2,(k) (5.19)

Detaljan opis mogudih varijanti FLL struktura koje se mogu koristiti za estimaciju kruzne frek-

vencije, odnosno frekvencije mjerenog napona ve¢ je opisan u poglavlju[3]

Estimirana amplituda i frekvencija mogu se dodatno filtrirati koriste¢i prilagodljivi MAF
filtar prikazan na slici[5.2] MAF filtar smanjuje utjecaj Suma koji se javlja u estimiranim para-
metrima zbog utjecaja visih harmonika i DC komponente u mreZnom naponu. U ovom slucaju
pojacanje MAF filtra jednako je:

Gy = % (5.20)
gdje je N broj uzoraka trenutnog prozora filtra, a f; = 1/T frekvencija uzorkovanja.

Diskretni integrator

Ulaz »@—» f Izlaz

Slika 5.2: Blok dijagram MAF filtra

Diskretni integrator moZe biti temeljen na nekoj od integracijskih tehnika poput trapezne
integracije, unaprijedne i unazadne Eulerove metode, itd. Iznos N moZe biti necjelobrojan broj,
a u tom slucaju se pretpostavljadaje M < N < M + 1, gdje je M uvijek pozitivni cjelobrojni

broj. Vrijedii b = N — M pa je moguée linearnom interpolacijom odrediti vrijednost 7 prema
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sljede¢em izrazu:

N =1 = b)z ™+ bz MY (5.21)

Algoritam za estimaciju parametara na bazi LKF-FLL pokazao je prednosti u odnosu na ko-
riStenje obi¢nih FLL struktura za estimaciju parametara [36,62,63]. Glavna prednost je toc¢nija
estimacija parametara u stacionarnom stanju. U dinamici algoritam nije toliko brz zbog samog
filtriranja, ali uspjesno slijedi estimirane parametre. Treba istaknuti da je, odabirom vrijed-
nosti parametara, tj. iznosa matrica kovarijanci Q 1 R, moguce birati izmedu dobre dinamike

algoritma i tocnosti estimacije samih parametara.

5.3. Nelinearni Kalmanov filtar

Kao §to je ve¢ spomenuto, osim linearnog Kalmanova filtra, postoje i izvedbe s nelinearnim
Kalmanovim filtrom, tj. takozvanim proSirenim Kalmanovim filtrom (EKF, engl. Extended
Kalman Filter) [|64,65,/66]. Cesto se naziva i proSireni kompleksni Kalmanov filtar (ECKEF,
engl. Extended Complex Kalman Filter), ali ovaj model ne odstupa od EKF modela te se moZze
svrstati pod isti model [67,68,69]. Ovaj filtar, za razliku od linearnog Kalmanova filtra, zah-
tjeva linearizaciju nelinearnih funkcija koriStenjem derivacijskih operacija, $to uzrokuje pojavu
nelinearnih ¢lanova u jednadZbama. Ti nelinearni ¢lanovi drasticno narusavaju racunsku ucin-
kovitost te uzrokuju numeri¢ku nestabilnost cijelog algoritma. Stovise, nisu pogodni za velike
devijacije frekvencije. U literaturi postoje modeli s EKF filtrom koji se koriste za odredivanje
flikera iz anvelope naponskog signala [/0]. Medutim, estimacija flikera dovodi to dodatne kom-
pleksnosti samog algoritima jer zahtjeva linearizaciju i procesnih i mjernih funkcija. Algoritmi
temeljeni na EKF mogu imati probleme s konvergencijom. Cesto ovise o iteracijskom indeksu,
tj. vremenskoj bazi pri cemu nakon odredenog vremena dolazi do neto¢ne estimacije. Uz sve
to, podeSavanje parametara EKF filtra samo je po sebi dosta kompleksno pri ¢emu ve¢ s malim
odstupanjima iznosa parametara, od onih koji stvarno trebaju biti podesSeni, moZe do¢i do nes-
tabilnosti cijelog algoritma, sporog dinamickog odziva i velike greske u estimaciji parametara

mreznog napona.
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6. TEAGEROV ENERGETSKI OPERATOR

Svi algoritmi koji koriste filtarske tehnike u nacelu se mogu svrstati u algoritme za estimaciju
parametara u vremenskoj domeni. lako je prilagodljivi BPF filtar koriSten u ovom algoritmu
vezan za diskretnu Fourierovu transformaciju (DFT, engl. Discrete Fourier Transform), on
pripada vremenskoj domeni. Algoritam se sastoji od tri dijela, Sto je vidljivo 1 na slici Prvi
dio ovog algoritma je prilagodljivi BPF filtar, slijedi ga Teagerov energetski operator (TEO,
engl. Teager Energy Operator) i na kraju LPF filtar. Ako se iz naziva iskljuci treci dio algoritma,
onda se algoritam skra¢eno moze nazvati BPF filtar s TEO operatorom (BPF-TEO) [71].

fo

Af(k Af(k .
/ (i LPF A Lé—» Fk)

vi(k)
v(k)—» BPF »| TEO

fs/()

Slika 6.1: Blok dijagram BPF-TEO estimatora

6.1. BPF filtar

Temeljni dio cijelog algoritma je upravo prilagodljivi BPF filtar, Cija je blokovska shema
prikazana na slici [6.2] BPF se temelji na DFT-u, odnosno rekruzivnom DFT-u (RDFT, engl.
eng. Recurisve DFT) i inverznom rekurzivnom DFT-u (IRDFT, eng. Inverse RDFT). Uz pri-
lagodljivu Srinu prozora, tj. broj uzoraka signala N na kojem se provodi DFT, moguce je, iz
mjerenog napona, u potpunosti eliminirati utjecaj viSih harmonika 1 DC komponente prilikom

estimacije parametara mreZnog napona.

o)

v(k)—
L{(l —b)z™M + pz-M+D)

o)

Slika 6.2: Blok dijagram BPF filtra [71]
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DFT signala mreZznog napona v(k) u trenutku k, prema op¢e poznatoj formuli, jednak je:

k

Vatk) = > vpe 6.1)

i=k—N+1

gdje je m frekvencijski indeks, N je broj uzoraka naponskog signala prozora, a j je kompleksni
operator. Sirina prozora DFT-a u ovom algoritmu bit ée frekvencijski prilagodljiva s obzirom
na jedan osnovni period mreznog signala. Prema prethodnoj relaciji, moZe se napisati i relacija

za DFT signala mreZnog napona u trenutku (k — 1):

=~

-1
- 2mmi

Vin-1(k) = v(i)e N

-N

(6.2)

1]
>~

Rekruzivna relacija, tj. formula za RDFT se dobije tako da se oduzme jednadzba (6.2)) od
jednadzbe (6.1):

- 2mmk

Vin(k) = Viu(k = 1) + [v(k) —v(k — N)]e™/ "~ (6.3)

Gornja relacija koristi se za estimaciju harmonickog sastava mreZznog napona. Za proizvoljni
harmonik m, lako se, primjenom IRDFT-a na (6.3]), dobiva naponski oblik signala u vremenskoj
domeni:

- 2mk

vm(k) = %Vm(k)ej N

(6.4)

Kombinacijom formula za RDFT i IRDFT, moguée je implementirati digitalni BPF na nekoj
centralnoj frekvenciji mf. Prijenosna funkcija BPF filtra na centralnoj frekvenciji moZe se

odrediti tako da se (6.3) uvrsti u (6.4):
o) = =Vu(k = D™ + L[v(k) = vk = N] (6.5)
m(K) = —Vnu(k—1)e —|v(k) — v(k — .
N N

U trenutku (k-1) jednadZba (6.4)) jednaka je:

s Ztm 1 > ZTTI
vk = Del ¥ = —V, (k- 1)el (6.6)
N
Ako prvi ¢lan na desnoj strani (6.5]) zamijenimo sa (6.6)), onda vrijedi:
> 2tm 1
\M@m%kﬁw%+ﬁMmﬂ%—M] (6.7)
Primjenom z-transformacije na dobiva se prijenosna funkcija BPF filtra:
m 1 -z N
Ho() = 2@ . 6.8)

v(z2) - N(1 — ei2mm/Nz-1)
Bodeov amplitudni i fazni dijagram prijenosne funkcije BPF filtra prikazan je na slici[6.3] Cen-

tralna frekvencija filtra jednaka je frekvenciji osnovnog harmonika mreZnog napona, tj. 50 Hz.
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N se raduna na osnovu omjera frekvencije uzorkovanja £, i trenutno estimirane frekvencije f(k).
Iznos ka$njenja z ™" raduna se na jednak nacin kao i kod MAF filtra prema jednadzbi (3.21) te

vrijedi kompletna analogija koja je ve¢ prethodno opisana.

1

Amplituda (V)
=
W

180
90

Faza (°)

-90

_1800 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Frekvencija (Hz)

Slika 6.3: Bodeov amplitudni i fazni dijagram BPF filtra za m = 1 pri 50 Hz [71]]

Za sinusni mreZni napon vrijedi jednadzba u vremenskoj domeni, dobivena na osnovu izraza
za RDFT i IRDFT:

Vu(k) = 3[Re {V.(k)} co s(zﬂ

mk ) +Im{V,,(k)} sin (2’;:]" k )]

= V., (k) sin(mw(k)kTs + ¢,,)

=

(6.9)

gdje Re 1 Im oznacCavaju realni 1 imaginarni dio kompleksnog broja, V,, 1 ¢,, su amplituda i
pocetna faza mf frekvencijske komponente, a T je period uzorkovanja. S obzirom da je od

interesa samo osnovni harmonik mreZnog napona, onda, uz m = 1, jednadzba (6.9) postaje:

) = 2 [Re{Vl(k)} cos (2 mk ) + Im{V,(k)} sin (Z"k )]
N N (6.10)

= Vi(k) sin(w(k)kT + ¢1)
gdje je Vi konvolucija signala na frekvenciji osnovnog harmonika mreZnog napona.

Sa slike [6.2] vidljivo je kako se amplituda osnovnog harmonika mreZnog napona estimira

preko realnog i imaginarnog dijela RDFT. Za realni i imaginarni dio iz jednadZbe (6.3) vrijede
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sljedeci izrazi:

Rava}=Rﬂvmk—n}+ww>—wk—wncm(%$)

(6.11)
2rtk
Im({V,(k)} = Im{V,(k — 1)} + [v(k) — v(k — N)] sin (%)
Estimirana amplituda mreZnog napona racuna se prema sljedeem izrazu:
N 2 N N
Vi(k) = N [Re{Vi(k)}]” + (Im{V; (k)}] (6.12)

pri ¢emu se ona koristi za normalizaciju amplitude estimiranog valnog oblika osnovnog harmo-

nika mreZnog napona:

k
mm:y;=mwwﬂﬁ@) 6.13)

1

gdje indeks u oznacava normaliziranu vrijednost.

6.2. TEO operator

TEO je nelinearni operator koji se koristi za odredivanje energije sinusnog signala [71}(72,
73]]. U [72] je pokazano da se energija sinusnog signala moze izracunati na osnovu 3 uzastopna

uzorka. Vrijednost TEO operatora, prema definiciji, jednaka je:
V2(k)[sin(w(k)T)]* = vik — 1) — vi(k)vi(k - 2) (6.14)

Za brzinu uzorkovanja za koju je, u odnosu na frekvenciju osnovnog harmonika, ispunjen uvjet
fs > 8f, vrijedi:
sin(w(k)T,) = w(k)T,; (6.15)

pa jednadzba (6.14)) postaje:
V2w ()T? = vk — 1) = vi (kv (k — 2) (6.16)

Osim §to se TEO operator mozZe koristiti za estimaciju amplitude, ukoliko je poznata informacija
o frekvenciji (npr. frekvencija se estimira nekom drugom tehnikom), moguce je TEO Kkoristiti
1 za samu estimaciju frekvencije. S obzirom na normalizirani valni oblik osnovnog harmonika

mreznog napona prema (6.13)), (6.14)) se moze zapisati kao:

sin(w(k)T) = \/ |(vitk = 1)) = vitkvi(k - 2)] (6.17)
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Jednadzba (6.17)) moze se linearizirati u okoliSu radne tocke:

sin(w(k)Ty) = sin(wyTs + Aw(k)T)
= sin(wyT’s) cos(Aw(k)T ) + cos(wyT) sin(Aw(k)T) 6.18)
= sin(woTs) + Aw(k)T, cos(woTy) '

=Sy + 27TAfTSC0

gdje je w = wo + Aw. wy = 2rfy je kruzna frekvencija, f; je frekvencija, Aw = 27Af je
devijacija kruzne frekvencije, a Af je devijacija frekvencije osnovnog harmonika. Iz (6.18)
vidljivo je da su:

cos(Aw(k)T;) = 1

sin(Aw(k)Ty) = Aw(k)T

(6.19)
So = sin(weT)

C() = cos(onS)
pri ¢emu su S i Cy konstante koje je dovoljno izraCunati jednom. Blokovska shema ovog dijela

algoritma prikazana je na slici [6.4}

So

z [ 7! V() Af(k)

Y
L

vi(k)

(.)? 1/27TCo

Slika 6.4: Blok dijagram TEO operatora [71]

Devijacija frekvencije moZe se izracunati na osnovu jednadzbi i (6.18):

VIOt = 1)2 = vitkvi(k = 2)] = S

(6.20)
27TTSC()

Af(k) =

Devijacija frekvencije dodatno se filtrira niskopropusnim filtrom (vidi sliku[6.1]). Nakon toga se
stvarna frekvencija rauna dodavanjem frekvencije osnovnog harmonika na filtriranu devijaciju

frekvencije:

ft) = fo + Af (k) (6.21)

Niskopropusni filtar na izlazu doprinosi tocnosti estimacije frekvencije i poboljSava stabil-
nost algoritma uslijed visokofrekvencijskih oscilacija prilikom mreznih kvarova. Iako se ¢ini da

LPF samo dodatno doprinosi to¢nosti algoritma, to nije njegova jedina svrha. Bez njega cijeli
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algoritam ne bi uopce funkcionirao jer se u povratnoj vezi nalazi informacija o parametru N
koji je kljucan za ispravan rad prilagodljivog BPF-a. Svakako, LPF je najces¢e prvog reda te se

njime postize kompromis izmedu toCnosti estimacijskog algoritma i dobre dinamike.
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ZAKLJUCAK

Brza i to¢na estimacija parametara mreZznog napona jedan je od glavnih izazova o kojem
ovisi analiza kvalitete elektriCne energije i poboljSanje stabilnosti EES-a. Osnovni parametri
kao Sto su frekvencija, amplituda i faza mreZnog napona kljucni su i za daljnji razvoj pametnih
mreZa koje bi trebale osigurati najveci stupanj zastite i sigurnosti EES-a. Osim toga, unapri-
jedno predvidanje dinamickih promjena u proizvodnji i potro$nji elektrine energije zahtjeva

estimaciju frekvencije i amplitude u stvarnom vremenu.

Razvoj algoritama za estimaciju parametara mreZnog napona nuzan je za smanjenje ili pot-
punu eliminaciju utjecaja smetnji prilikom estimacije parametara. Algoritmi za estimaciju pa-
rametara u vremenskoj domeni, opisani u ovom radu, pokazali su dobre rezultate i moguénost

prakti¢ne primjene u raznim podrucjima elektroenergetike.

Neki od algoritama temeljenih primjerice na ZCD metodi jako su osjetljivi na utjecaj visih
harmonika i mjerni Sum te je, stoga, potrebno mjereni signal filtrirati koristeci prefiltar. Algo-
ritmi koji koriste FLL i PLL strukture, koje same po sebi predstavljaju filterske strukture, zah-
tijevaju generiranje virtualnog ortogonalnog sustava, tj. generiranje kvadraturnih komponenti.
Algoritmi temeljeni na PLL-u osjetljivi su na prisustvo DC komponente i vi§ih harmonika, ali
to se moze izbjeci koriStenjem filtra u petlji. Takoder, vazno je napomenuti da se kod PLL-a pri-
likom estimacije faze i frekvencije mogu pojaviti veliki frekvencijski tranzijenti uslijed mreZnih
kvarova. Kao i kod PLL struktura, FLL strukture imaju problem s viSim harmonicima S$to se

moze popraviti koriStenjem vise SOGI-QSG generatora u jednoj strukturi.

Kako bi se popravili nedostaci FLL struktura, ¢esto se radi kombinacija FLL strukture s
nekim drugim tehnikama, primjerice kombinacija FLL petlje s Kalmanovim filtrom. Kombina-
cijom FLL strukture i linearnog Kalmanova filtera dobiva se algoritam koji jako dobro potiskuje
utjecaj istosmjerne komponente i viSih harmonika prilikom estimacije parametara mreZnog na-
pona. Za razliku od kombinacije FLL strukture s nelinearnim Kalmanovim filtrom, ovaj algo-
ritam ne sadrZi nelinearne ¢lanove i derivacije nelinearnih funkcija, pri ¢emu je racunski manje
zahtjevan. Osim toga, algoritam se vrlo jednostavno moze prilagoditi tako da ima moguénost
istovremene estimacije parametara viSe harmonickih komponenti, umjesto samo osnovnog har-

monika mreznog napona.

Prilagodljivim BPF filtrom moguce je kompletno ponistiti utjecaj istosmjerne komponente i
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viSih harmonic¢kih komponenti u mjerenom signalu mreznog napona. U kombinaciji s Teage-
rovim energetskim operatorom, koji na osnovu tri zadnja uzorka estimira frekvenciju mreznog
napona, dobiva se algoritam koji daje maksimalnu brzinu konvergencije, uz jako dobru to¢nost

estimacije i kad frekvencija mreZe znacajno odstupa od nominalne frekvencije.
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konstante TEO operatora

period

vrijeme

ukupno vrijeme mjerenja kod ZCD metode

period uzorkovanja

prava vrijednost perioda ulaznog signala kod ZCD metode

jedini¢na odskocna funkcija

ulazni i izlazni signal integratora
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Dela
v y

Der

PS _PS
Vo » Vﬁ

PS
Vq

Vi(k)

Vo, Vo

Vi, Vi
Vcer

Vd.DC> Vgq,DC

Vd,Vq
Vi, Om
Wi, Ik
X, U,y

Z_N

zp(k)

Oznake
BPF
BPF-TEO
CBF-FLL
CCF
CCF-PLL
DC

DFT

ulazni signal (mjereni mreZni napon)

inverzna komponenta mreZnog napona PLL strukture uz kaSnjenje T/4
inverzna komponenta mreznog napona PLL strukture uz primjenu de-
rivatora

direktna i1 poprecna komponenta kod kombinacije Park-PLL 1 SOGI-
PLL strukture

inverzna komponenta mrezZnog napona kod kombinacije Park-PLL i
SOGI-PLL strukture

normalizirana amplituda estimiranog valnog oblika osnovnog harmo-
nika mreZnog napona

stvarna i estimirana amplituda istosmjerne komponente u mreZnom na-
ponu

stvarna 1 estimirana amplituda mreZnog napona

direktna i popre¢na komponenta iz CCF filtra u CCF-PLL strukturi
direktna i inverzna komponenta mreznog napona u DOEC-PLL struk-
turi

direktna i inverzna komponenta mreZnog napona dq-sustava
amplituda i1 faza mreZnog napona mf frekvencijske komponente
vektori procesnih greski u sustavu i mjerenju

vektori varijabli stanja,ulaznih varijabli i izlaznih varijabli

adaptivno kasSnjenje

derivacija signala greSke po estimiranom periodu ulaznog naponskog

signala u VID-PLL strukturi

pojasno-propusni filtar

BPF filtar s TEO operatorom

FLL baziran na kompleksnom BPF

filtar s kompleksnim koeficijentima

PLL temeljen na filtru s kompleksnim koeficjientima
istosmjerna struja

diskretna Fourierova transformacija
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DOEC-PLL
DSP

ECKF

EKF

FLL
FOGI-FLL
FOGI-FLL-WIF
FOGI-QSG
IRDFT

KF

LKF
LKF-FLL
LPF

MAF
MSOGI-FLL
NF
Park-PLL
PLL
QSG-PLL
RDFT
SOGI
SOGI-FLL

SOGI-FLL-WDCRC

SOGI-FLL-WPF
SOGI-FLL-WSS
SOGI-QSG
TD-AFLL

TEO

TPFA-PLL
VTD-PLL

ZCD

PLL s kompenzacijom greSke DC offseta

digitalni procesor

prosireni kompleksni Kalmanov filtar

prosireni Kalmanov filtar

frekvencijski-zakljucana petlja

FOGI-QSG zakljucan preko FLL petlje

FOGI-FLL s filtrom u petlji

generalizirani integrator Cetvrtog reda - generator kvadraturnog signala
inverzna rekurzivna diskretna Fourierova transformacija
Kalmanov filtar

linearni Kalmanov filtar

FLL baziran na linearnom Kalmanovu filtru

niskopropusni filtar

Moving average filtar

SOGI-FLL temeljen na vise SOGI integratora

Notch filtar

PLL s Parkovom transformacijom

fazno-zakljucana petlja

generator kvadraturnog signala zaklju€an preko PLL petlje
rekurzivna diskretna Fourierova transformacija
Generalizirani integrator drugog reda

SOGI-QSG zakljucan preko FLL petlje

SOGI-FLL s potiskivanjem DC komponente

SOGI-FLL s prefiltrom

SOGI-FLL s mekim startom

generalizirani integrator drugog reda - generator kvadraturnog signala
adaptivni FLL baziran na transfernom kaSnjenju

Teagerov energetski operator

frekvencijski trofazni adaptivni PLL

PLL s varijabilnim vremenskim kasnjenjem

detekcija prolaska kroz nulu
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SAZETAK

U uvodnom poglavlju ovog rada ukratko je opisana problematika estimacije parametara
mreznog napona u elektroenergetskom sustavu (EES). Razvoj i povecanje broja pametnih mreza
uvjetuje i razvoj estimacijskih algoritama i metoda za odredivanje osnovnih parametara mrez-
nog napona, frekvencije, amplitude 1 faze mreZnog napona. Poseban naglasak se daje na vaznost
estimacije parametara kako bi se oCuvala stabilnost EES-a uslijed sve vece integracije novih
izvora energije. Kako bi se osigurao kvalitetan nadzor mreZe te povecala ukupna zaStita i sigur-
nost cijelog EES-a, od iznimne su vaZnosti algoritimi za estimaciju parametara mreZnog napona

u vremenskoj domeni koji su opisani kroz nekoliko poglavlja u ovome radu.

U drugom poglavlju analizirana je metoda detekcije prolaska kroz nulu. Zatim su, kroz
trece 1 Cetvrto poglavlje analizirani estimacijski algoritmi, bazirani na frekvencijski (FLL) i
fazno (PLL) zakljucanim petljama. Detaljno je opisana funkcija i razraden algoritam SOGI-
QSG generatora kao temeljnog dijela zaduZenoga za formiranje kvadraturnih komponenti. Dan
je pregled nekoliko aktualnih varijanti ovih metoda koje su predmet istraZivanja i od kojih se

ocekuje da ée u skorije vrijeme biti u prakti¢noj upotrebi.

Kroz peto 1 Sesto poglavlje opisana su dva algoritma, temeljena na prilagodljivim filtarskim
tehnikama koja su pokazala znacajan iskorak u estimaciji parametara mreZznog napona. Pri-
mjena linearnog Kalmanova filtra i FLL-a te kombinacija s prilagodljivim MAF filtrom objas-
njena je u petom poglavlju. Analiza ovog algoritma provedena je u prostoru stanja koristenjem
a priori i a posteriori vrijednosti. Na kraju petog poglavlja dan je kratki pregled nekoliko ak-
tualnih algoritama baziranih na nelinarnom Kalmanovu filtru. U Sestom poglavlju analiziran je
algoritam, temeljen na prilagodljivom BPF filtru i TEO operatoru, koji u potpunosti eliminira

utjecaj visSih harmonika 1 DC komponente prilikom estimacije parametara mreZnog napona.
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