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Abstrakt

Disertačńı práce popisuje realizaci speciálńıch algoritmů využ́ıvaných v ř́ıdićıch progra-
mech aktivńıch harmonických filtr̊u nebo výkonových polovodičových měnič̊u. Práce na-
vazuje na funkčńı vzorek aktivńıho harmonického filtru, který byl realizován na katedře
elektrotechnologie a věnuje se řešeńı problémů jeho ř́ıdićıch algoritmů. Řešeny jsou funkčńı
algoritmy adaptivńıch filtr̊u pro určeńı středńı hodnoty a daľśıch signál̊u charakterizuj́ıćıch
śıt’ové veličiny, vycházej́ıćı ze základńıch ř́ıd́ıćıch mechanizmů PQ teorie, na jej́ıž výzkum
byl p̊uvodńı projekt zaměřen. Velky prostor je věnován také chybě výstupńıho signálu
filtr̊u, která vzniká v d̊usledku výpočt̊u v pevné řádové čárce. Řešeńı tohoto problému při
realizaci ř́ıdićıho programu aktivńıho filtru se ukázalo jako kĺıčové. Výsledkem této práce
je vyvinutý systém adaptivńı filtrace sousledné harmonické složky. Algoritmus je založen
na známém algoritmu obecného integračńıho členu druhého řádu (SOGI), který je modi-
fikován algoritmem jeho laděńı, využ́ıvaj́ıćım i automatické ř́ızeńı zisku (AGC). Výsledný
algoritmus má výhodněǰśı nebo stejné dynamické vlastnosti a jednodušš́ı implementaci
než běžně použ́ıvané fázové závěsy.



Abstract

The thesis describes realization of some types of algorithms which are used or can be used
in control programs of active harmonic filters or power converters. The work follows the
project about active harmonic filters at the department of electrotechnology. The project
was focused on realization of prototype of active harmonic filter controlled via algorithms
based on PQ theory. Therefore all presented algorithms have tight connection to this
research. Especially the digital adaptive filters and signal processing via phase locked
loop are studied. An errors between target outputs and algorithm outputs are also widely
considered. The error originates from rounding in calculations and it is a key problem of
all algorithms. Especially important topic of the thesis is developed system of adaptive
filtration of positive sequence component. The algorithm is based on well-known second
order general integrator (SOGI) block. The new way of tuning of the block was proposed,
which is based on automatic gain control (AGC). Resulting algorithm has better or the
same dynamic and simpler solution than the common used phase locked loops.
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konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5 . . . . . . . . . . . . . 84
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konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5 . . . . . . . . . . . . . 95
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38 Pr̊uběh chyby a laděné váhy v závislosti na čase . . . . . . . . . . . . . . . 64
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Kapitola 1

Úvod

Zp̊usob jakým vyráb́ıme, přenáš́ıme a odeb́ıráme elektrickou energii značně ovlivňuje
účinnost jej́ıho využit́ı. Nejčastěji se lze v energetických śıt́ıch setkat se stř́ıdavým napět́ım
v jednofázové nebo tř́ıfázové soustavě. Těmito soustavami se budeme v této práci zabývat.
Z pohledu účinnosti je třeba zvážit, jaký výkon přenáš́ıme, velikost tzv. jalové složky
výkonu, jaká je použita napět’ová hladina a v neposledńı řadě jaké odchylky od harmo-
nického pr̊uběhu vykazuj́ı pr̊uběhy napět́ı a proudu. Zmı́něné pojmy lze shrnout do spo-
lečného tématu, kterým je kvalita elektrické energie.

Idealizovaný proces výroby a spotřeby elektrické energie předpokládá, že energii, kte-
rou s určitou účinnost́ı vyrob́ıme sńıženou o ztráty na vedeńı, s určitou účinnost́ı spo-
třebujeme v ćılovém zař́ızeńı. Při návrhu elektrických zdroj̊u a přenosových vedeńı je
třeba nav́ıc uvažovat i tu část energie, která neměńı sv̊uj charakter (elektrická energie -
teplo, elektrická energie - kinetická energie apod.), ale pouze cirkuluje mezi zdrojem a
zátěž́ı. Tato neaktivńı energie zvyšuje efektivńı hodnotu procházej́ıćıho proudu, č́ımž ros-
tou nároky na dimenzováńı elektrických stroj̊u a vedeńı a také docháźı k nár̊ustu úbytku
napět́ı na sériových impedanćıch a t́ım k r̊ustu ztrát v celém procesu. Je zřejmé, že právě
z těchto d̊uvod̊u je třeba zmı́něnou neaktivńı část energie pokud možno minimalizovat.

Neaktivńı výkon je v energetických śıt́ıch produkován zpravidla zátěž́ı (mohou ho pro-
dukovat i zdroje - aktivńı filtry, kompenzátory apod.). V př́ıpadě harmonických pr̊uběh̊u
napět́ı a proud̊u docháźı k jeho vzniku, pokud zátěž obsahuje akumulačńı prvky (kon-
denzátory, tlumivky), které jsou v rámci jedné periody śıt’ového napět́ı stř́ıdavě nab́ıjeny
a zase vyb́ıjeny. Zde hovoř́ıme o jalovém výkonu. U neharmonických pr̊uběh̊u obvodových
veličin je tento výkon vytvořen, když jsou rozd́ılné pr̊uběhy napět́ı a proudu, tj. maj́ı r̊uzný
tvar nebo fázový posun. V tomto př́ıpadě vždy hovoř́ıme pouze o neaktivńım výkonu a
v energetických śıt́ıch je jeho zdrojem nelinearita zátěže. Tato práce se bude povětšinou
zabývat právě zp̊usoby kompenzace neaktivńıho př́ıpadně jalového výkonu a zajǐstěńım
harmonických pr̊uběh̊u obvodových veličin.
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1.1 Ćıle disertačńı práce

Tato práce navazuje na projekt realizace ř́ıdićıho programu pro funkčńı vzorek aktivńıho
harmonického kondicionéru. Jej́ım hlavńım ćılem je zjednodušeńı programu a zlepšeńı dy-
namických vlastnost́ı výsledného ř́ıd́ıćıho algoritmu. V rámci daného projektu byla imple-
mentována metoda okamžitých výkon̊u, tzv. PQ teorie [1]. Ta, jak bude ukázáno ńıže, se
skládá z řady funkčńıch blok̊u, jako jsou Clarkové transformace, filtry středńı hodnoty, ma-
tice výpočtu okamžitých výkon̊u atd. Blokové schéma výpočtu je relativně rozsáhlé. Vzhle-
dem k této složitosti je zde třeba klást velký d̊uraz na přesnost mezivýsledk̊u. Problém
je méně markantńı u výpočt̊u v pohyblivé řádové čárce, nicméně v projektu funkčńıho
vzorku bylo nutné, vzhledem k větš́ı rychlosti algoritmu, provádět výpočty v pevné řádové
čárce. V takovém př́ıpadě lze vyšš́ı přesnosti dosáhnout rozš́ı̌reńım bitových rozsah̊u. Stoj́ı
zde tak proti sobě požadavky velké přesnosti výpočtu a zachováńı jednoduchosti programu
a ńızkých pamět’ových nárok̊u. Dř́ıvěǰśı realizace algoritmu PQ teorie selhávaly právě na
tomto rozporu. Základńım ćılem práce bylo naj́ıt metodiku, s jakou maj́ı být v jednot-
livých výpočtech voleny bitové rozsahy, aby bylo dosaženo rozumného kompromisu mezi
nároky výpočtu a jeho přesnost́ı.

S požadavkem zmenšeńı výsledné velikosti celého programu zároveň vyvstal nový
ćıl pro úpravu stávaj́ıćıch blok̊u algoritmu za účelem jejich zjednodušeńı a zlepšeńı je-
jich dynamických vlastnost́ı. Zvláštńı pozornost si v tomto př́ıpadě zasloužily předevš́ım
fázové závěsy. V PQ teorii se využ́ıvaj́ı pro filtraci sousledné symetrické složky śıt’ového
napět́ı. Fázové závěsy obsahuj́ı relativně složité funkce, jakými jsou výpočty goniomet-
rických funkćı a pak jejich dynamické vlastnosti nejv́ıce ovlivňuj́ı dynamiku výsledného
ř́ıd́ıćıho programu. Ćılem práce je tedy naj́ıt takový algoritmus, který může nahradit
funkci fázového závěsu v PQ teorii, je jednodušš́ı na implementaci a má podobné nebo
lepš́ı dynamické vlastnosti.
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1.2 Harmonická funkce a Fourierova řada

Harmonickým stř́ıdavým napět́ım a proudem rozumı́me př́ıpad, kdy pr̊uběhy napět́ı a
proudu jsou tzv. harmonickými funkcemi , tj funkcemi sinus nebo cosinus tvaru [2]:

u(t) = Um · sin(ω · t+ ϕu), nebo u(t) = Um · cos(ω · t+ ψu) (1)

i(t) = Im · sin(ω · t+ ϕi), nebo i(t) = Im · cos(ω · t+ ψi) (2)

V rovnićıch (1) a (2) je Um resp. Im amplituda (maximálńı hodnota) napět́ı resp.
proudu, ω = 2 · π · f je úhlová frekvence, t je čas a ϕ resp. ψ je počátečńı fáze nebo také
fázový posun harmonického pr̊uběhu. Harmonický pr̊uběh obvodových veličin je pouze
idealizaćı skutečných pr̊uběh̊u v elektrické śıti. Tyto lze předpokládat pouze v př́ıpadě, že
v elektrickém obvodě nejsou zastoupeny prvky s nelineárńı závislost́ı mezi svorkovým
napět́ım a protékaj́ıćım proudem. Běžně lze za sinusové považovat jen śıt’ové napět́ı.
Nejběžněǰśım nelineárńım spotřebičem v śıti je diodový usměrňovač s vyhlazovaćım kon-
denzátorem. Jeho vstupńı proud se vyznačuje špičkou odběru v bĺızkosti amplitudy na-
pájećıho napět́ı a minimálńım odběrem mimo tuto oblast. Pr̊uběh proudu je periodický,
nikoliv však sinusový. Jelikož analýza obvod̊u při harmonických obvodových veličinách
je velmi snadná, aproximuje se periodický nesinusový odběr proudu Fourierovou trigo-
nometrickou řadou. Fourierova řada periodické funkce f(t) s úhlovým kmitočtem ω má
tvar [3]:

f(t) =
a0

2
+

n∑
k=1

(ak · cos(kωt) + bk · sin(kωt)) (3)

ak a bk jsou koeficienty řady definované vztahy:

ak =
2

T

∫ T

0

cos(kωt) (4)

bk =
2

T

∫ T

0

sin(kωt) (5)

Řada (3) se často vyjadřuje ve fázovém tvaru, tj. pomoćı modulu Fk a fáze ϕk:

f(t) =
F0

2
+

n∑
k=1

Fk · cos(kωt+ ϕk) (6)

Fk =
√
a2
k + b2

k (7)

ϕk = arctan
bk
ak

(8)

Členy s hodnotou k = 0 odpov́ıdaj́ı stejnosměrné složce periodického pr̊uběhu f(t).
Stejnosměrná složka proudu v śıti zp̊usobuje přesyceńı magnetických obvod̊u transformá-
tor̊u, proto je tento člen u pr̊uběhu proudu méně obvyklý. Nicméně může se tam objevit
např́ıklad vlivem jednofázového jednopulsńıho usměrněńı. Člen̊um s k = 1 se ř́ıká základńı
harmonická složka. Maj́ı stejnou periodu jako analyzovaný pr̊uběh f(t). O daľśıch členech
s vyšš́ımi hodnotami k se hovoř́ı vždy jen jako o harmonických složkách.

Zřejmě k popisu časového pr̊uběhu obecného periodického signálu je nutné znát hod-
noty amplitud (7) a fáźı (8) jednotlivých harmonických složek v závislosti na frekvenci.
V takovém př́ıpadě mluv́ıme o amplitudovém a fázovém spektru signálu.
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Jednou z d̊uležitých vlastnost́ı Fourierovy řady je př́ıtomnost určitých složek ve spektru
pro specifické signály [4]:

a) U sudých funkćı plat́ı: f(−t) = f(t). Graf je souměrný podle vertikálńı osy. Výsledná
Fourierova řada pak obsahuje pouze členy s funkćı cosinus (ak).

b) U lichých funkćı plat́ı: f(−t) = −f(t). Graf funkce je souměrný v̊uči počátku. Výsledná
Fourierova řada pak obsahuje pouze členy s funkćı sinus (bk).

c) V př́ıpadě, že je daná funkce atiperiodická, tj. jej́ı pr̊uběh nad horizontálńı osou je
zrcadlově stejný jako pr̊uběh pod touto osou, pak se v aproximaci objevuj́ı jen ty
členy, které maj́ı násobek k lichý. Podmı́nku antiperiodické funkce lze vyjádřit zápisem:
f(t) = −f(t± T/2).

Vlastnost antiperiodicity je velmi typická pro pr̊uběhy śıt’ových veličin. Většina śıt’o-
vých zátěž́ı, i když je uvažujeme nelineárńı, má stejný tvar pr̊uběhu odběru proudu v obou
polaritách napájećıho napět́ı. Proto se zde setkáváme takřka výhradně s lichými harmo-
nickými složkami. Dále se některé harmonické složky nemohou vyskytovat v tř́ıvodičových
trojfázových systémech. Jejich vzájemný fázový posun v jednotlivých vodič́ıch je pro určitý
aproximovaný pr̊uběh fázových proud̊u stejný a tud́ıž se chovaj́ı jako netočivá symetrická
složka (viz kapitola 1.4.1). Projev harmonických z hlediska sledu fáźı (symetrie) je dán
jejich řádem k:

• Harmonické řádu (6k + 1) maj́ı shodný sled fáźı se základńı harmonickou složkou.
Projevuj́ı se proto jako sousledná symetrická složka.

• Harmonické řádu (6k − 1) maj́ı opačný sled fáźı oproti základńı harmonické složce.
Ve výsledku přisṕıvaj́ı ke zpětné symetrické složce. U indukčńıch motor̊u vytvářej́ı
brzdný moment.

• Harmonické řádu lichých násobk̊u 3k maj́ı ve všech fázových vodič́ıch shodný fázový
posun. Přisṕıvaj́ı k netočivé symetrické složce a muśı se uzav́ırat středńım vodičem.
Tyto harmonické se nemohou vyskytovat v śıt́ıch s nevyvedeným uzlem (tř́ıvodičové
trojfázové śıtě).
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1.3 Výkony

Jako kvalitativńı faktor odběru elektrické energie lze brát hodnotu účińıku, která je dána
poměrem činného výkonu P a zdánlivého výkonu S:

λ =
P

S
(9)

Činný výkon je dán středńı hodnotou součinu okamžitých hodnot fázových napět́ı
a proud̊u. Zdánlivý výkon je vždy definován jako součin efektivńıch hodnot napět́ı a
proudu. Jelikož harmonické složky ovlivňuj́ı efektivńı hodnotu určité śıt’ové veličiny, bude
j́ı ovlivněna i hodnota účińıku. V této části budou vysvětleny jednotlivé výkony, jejich
vzájemný vztah a závislost účińıku na určitém pr̊uběhu śıt’ových veličin.

1.3.1 Výkony při harmonickém napájeńı

V př́ıpadě harmonických śıt’ových veličin lze hodnoty výkon̊u v jednotlivých fáźıch vyjádřit
následuj́ıćımi vztahy:

S = U · I =
√
P 2 +Q2 (10)

P = S · cos(ϕ) (11)

Q = S · sin(ϕ) (12)

V rovnici (10) označuj́ı U a I efektivńı hodnoty śıt’ových veličin. Úhel ϕ je fázový
posun mezi napět́ım a proudem. Symbolem Q zde označujeme neaktivńı výkon, který
se v př́ıpadě harmonických obvodových veličin nazývá také jalový. Jedná se o fiktivńı
výkon, který respektuje část energie, která se vyměňuje mezi zátěž́ı a zdrojem a přitom
nekoná žádnou práci. Zdroji této části energie jsou předevš́ım reaktančńı zátěže. Dále pak
se může vyskytnout i u odporových zátěž́ı za př́ıtomnosti harmonických nebo v př́ıpadě
tř́ıfázových systémů za př́ıtomnosti nesymetrie. Vzájemný vztah mezi danými výkony je
dán Pythagorovou větou (viz (10)). To lze snadno odvodit při použit́ı komplexńıho počtu,
který je při harmonických podmı́nkách velmi častý. Zřejmě dle vztahu (11) je hodnota
účińıku při těchto podmı́nkách rovna cosϕ. Vztah pro činný výkon je výsledkem výpočtu
středńı hodnoty okamžitého výkonu:

P =
1

T
·
∫ T

0

p(t)dt =
1

T
·
∫ T

0

u(t) · i(t)dt (13)

V rovnici (13) je p(t) okamžitý výkon, u(t) a i(t) jsou okamžité hodnoty napět́ı a
proudu a T je perioda harmonického pr̊uběhu napět́ı (proudu). Dosazeńım sinusových
podmı́nek do vztahu pro okamžitý výkon źıskáme následuj́ıćı výsledek pro jednu fázi:

p(t) = u(t) · i(t) = Um · sin(ωt) · Im · sin(ωt+ ϕ)

=
Um · Im

2
· ((1− cos(2 · ωt)) · cos(ϕ) + sin(2 · ωt) · sin(ϕ))

(14)

Okamžitý výkon kmitá s dvojnásobnou frekvenćı v porovnáńı s obvodovými veličinami.
V této práci je velmi d̊uležité zaj́ımat se, jak vypadá pr̊uběh okamžité hodnoty výkonu,
pokud uvažujeme všechny 3 fáze. Pro zjednodušeńı výpočt̊u použijeme vztah (14), přičemž
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budeme uvažovat mı́sto času jako proměnnou fázový úhel ωt. Při zavedeńı aditivńıho
fázového posunu δ v určitém vodiči tak zavád́ıme následuj́ıćı rovnost:

p(ωt+ δ) =
Um · Im

2
· ((1− cos(2ωt+ 2δ)) · cos(ϕ) + sin(2ωt+ 2δ) · sin(ϕ)) (15)

Pro součet okamžitých výkon̊u všech třech fáźıch při symetrickém napájeńı (fáze jsou
vzájemně posunuty po 120◦) źıskáme následuj́ıćı d̊uležitý výsledek:

p3f = p(ωt) + p(ωt− 2π/3) + p(ωt+ 2π/3) =
3 · Um · Im

2
· cos(ϕ) (16)

Při symetrickém trojfázovém napájeńı zmizela v hodnotě okamžitého výkonu časová
závislost a ten je př́ımo roven trojnásobku činného výkonu (viz vztahy (10) a (11)). To
je fakt na kterém jsou založeny některé ř́ıd́ıćı algoritmy aktivńıch harmonických filtr̊u,
jelikož při neharmonickém nebo nesymetrickém pr̊uběhu śıt’ových veličin je časově závislá
složka stále př́ıtomna.

1.3.2 Výkony při neharmonickém napájeńı

Při neharmonickém napájeńı se využ́ıvá aproximace pr̊uběhu śıt’ových veličin Fourierovou
řadou. Výsledná efektivńı hodnota napět́ı nebo proudu je pak dána součtem kvadrát̊u efek-
tivńıch hodnot jednotlivých harmonických složek. Z nich pak lze zdánlivý výkon vypoč́ıtat
úpravou vztahu (10).

S = U · I =

√√√√ ∞∑
k=0

U2
k ·

√√√√ ∞∑
l=0

I2
l (17)

Činný výkon se opět urč́ı jako středńı hodnota součinu napět́ı a proudu. Protože
středńı hodnota součinu harmonických složek r̊uzných řád̊u je nulová [4], je činný výkon
určen pouze součiny harmonických složek napět́ı Uh a proudu Ih stejných řád̊u a cosinem
fázového posunu ϕh ,který je mezi nimi:

P =
∞∑
h=1

Uh · Ih · cos(ϕh) (18)

K poklesu účińıku docháźı jednak při fázovém rozd́ılu napět́ı a proudu jednotlivých
harmonických a také v př́ıpadech, kdy jednotlivé amplitudy harmonických proudu ne-
odpov́ıdaj́ı lineárńımu násobku amplitud harmonických složek napět́ı. Zřejmě, pokud je
např́ıklad pr̊uběh napět́ı harmonický, pod́ıĺı se na tvorbě činného výkonu pouze základńı
harmonická složka proudu. Ostatńı složky vytvářej́ı neaktivńı výkon Q. Jeho velikost lze
určit z dř́ıve uvedeného vztahu (10). Pr̊uběh napět́ı v napájećı śıti se velmi bĺıž́ı sinusovce
(přinejmenš́ım na svorkách generátoru v elektrárně). Z toho d̊uvodu prakticky všechny
harmonické složky proudu snižuj́ı hodnotu účińıku a proto by měly být kompenzovány.

Na tvorbě neaktivńıho výkonu se může pod́ılet i napět’ová nebo proudová nesymetrie.
Tento efekt je významný u 2f zátěž́ı a u 3f zátěž́ı bez vyvedeného uzlu. V těchto př́ıpadech
totiž docháźı k fázovému posunu fázových proud̊u v̊uči napět́ım i za podmı́nky, kdy je
daná zátěž odporového charakteru.
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1.4 Složkové soustavy

Pokud se jedná o symetrickou napět’ovou soustavu se symetricky rozloženou zátěž́ı ve všech
fázových vodič́ıch, je řešeńı obvodových rovnic trojfázových systémů velice jednoduché.
Výsledek je nalezen pro jeden fázový obvod a obvodové veličiny v ostatńıch fáźıch se
urč́ı pouze správným posunem fáze o 120◦ respektive o 240◦. V ostatńıch př́ıpadech je
třeba jednotlivé fázové obvody řešit samostatně např́ıklad principem superpozice. Analýzu
může značně zjednodušit transformace dané soustavy do jiného souřadnicového systému.
Źıskáme tak systém s jiným počtem a uskupeńım zdroj̊u a jinou topologíı obvodu, která
může mı́t vyšš́ı výpovědńı schopnost o charakteru p̊uvodńıho systému. V technice ř́ıd́ıćıch
algoritmů trojfázových měnič̊u se nejčastěji využ́ıvaj́ı transformace souřadnic, které ur-
čitým zp̊usobem respektuj́ı vznik točivého magnetického pole ze základńı harmonické
složky. Předevš́ım jde o

”
transformaci do symetrických složek“,

”
Clarkové transformaci“

a
”
Parkovu transformaci“, které jsou dále stručně popsány.

1.4.1 Symetrické složky

Symetrické 3f obvody zjednodušuj́ı analýzu. Proto je vhodné nesymetrická napět́ı př́ıpadně
proudy převést vhodnou transformaćı do symetrické podoby. V praxi se nejčastěji použ́ıvá
rozklad do tř́ı symetrických složek sousledné (index 1), zpětné (index 2) a netočivé (in-
dex 0). Jedná se o substituci p̊uvodńıho 3f nesymetrického zdroje soustavou tř́ı syme-
trických zdroj̊u. Daľśı analýza pak prob́ıhá metodou superpozice, kdy se vždy uvažuje
p̊usobeńı jen jediné soustavy zdroj̊u a efekty všech tř́ı soustav se ve výsledku sečtou. Sou-
sledná složka (zdroj) má stejný směr otáčeńı (sled fáźı) jako p̊uvodńı soustava a fázory
jsou vzájemně posunuty po 120◦. Stejné posunut́ı fázor̊u je i u zpětné složky, nicméně
ta má směr otáčeńı (sled fáźı) opačný než sousledná složka. Fázory netočivé složky maj́ı
všechny stejný směr a proto se tato složka může vyskytovat pouze v systémech s vyve-
deným uzlem. V souladu s obrázkem č́ıslo 1 lze źıskat pro p̊uvodńı soustavu transformačńı
matici: ÛAÛB

ÛC

 =

1 1 1
1 â2 â
1 â â2

 ·
Û0

Û1

Û2

 (19)

Konstanta â je komplexńım č́ıslem zajǐst’uj́ıćım otočeńı fázoru o 120◦:

â = ej2π/3 = −1

2
+ j

√
3

2
(20)

Inverzńı transformaci źıskáme pomoćı inverzńı matice k matici z rovnice (19):Û0

Û1

Û2

 =
1

3
·

1 1 1
1 â â2

1 â2 â

 ·
ÛAÛB
ÛC

 (21)

V transformaci je poč́ıtáno vždy s fázory śıt’ových veličin, jelikož v transformačńı
matici je př́ıtomna komplexńı konstanta a. Metoda symetrických složek je využ́ıvána
nejčastěji k analýze poruchových stav̊u v śıti. Transformačńı matice ze vtah̊u (19) a (21)
se použ́ıvaj́ı i při transformaci nesymetrických zátěž́ı (impedanćı). To však již přesahuje
rámec této práce. Důležitou skutečnost́ı je, že jedinou chtěnou složkou v śıti je sou-
sledná symetrická složka. Ostatńı složky maj́ı sṕı̌se negativńı projevy. Netočivá složka
se uzav́ırá výhradně středńım vodičem a v zapojeńı primáru napájećıch transformátor̊u
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do trojúhelńıka zp̊usobuje proud vinut́ım, který se uzav́ırá ve smyčce. Jelikož má zpětná
symetrická složka opačný sled fáźı, p̊usob́ı negativně např́ıklad při napájeńı asynchronńıch
motor̊u.

Obrázek 1: Rozklad 3f soustavy do symetrických složek

1.4.2 Clarkové transformace

Transformace Clarkové rozkládá trojfázovou soustavu do tř́ı navzájem kolmých složek (os)
αβ0. Transformačńı matice jsou definovány zápisem:uAuB

uC

 =

√
2

3

 1 0 1√
2

−1
2

√
3

2
1√
2

−1
2
−
√

3
2

1√
2

 ·
uαuβ
u0

 (22)

uαuβ
u0

 =

√
2

3

 1 −1
2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

1√
2

1√
2

1√
2

 ·
uAuB
uC

 (23)

Násobná konstanta
√

2/3 je zde kv̊uli zachováńı rovnosti výkon̊u transformovaných a
p̊uvodńıch obvodových veličin. Nultá složka neńı př́ıtomna u tř́ıvodičových śıt́ı podobně
jako tomu bylo u transformace do symetrických složek s netočivou složkou. Odtud plyne
hlavńı výhoda této soustavy, nebot’ v těchto př́ıpadech tř́ıfázový systém transformujeme
pouze do dvou složek. Zřejmě pokud jsou hodnoty napět́ı (signál̊u) uA, uB a uC časově
proměnné, pak budou časově proměnné i výstupy transformace uα a uβ. V př́ıpadě har-
monických vstup̊u a symetrické śıtě budou složky αβ také harmonického pr̊uběhu se
vzájemným fázovým posunem 90◦. Důvodem je, že transformace vlastně v určitém smyslu
zajǐst’uje promı́tnut́ı fázoru točivého magnetického pole do obou kolmých os.

1.4.3 Parkova transformace

Podobně jako transformace Clarkové zobrazuje Parkova transformace vstupńı signály ve
třech vzájemně kolmých osách dq0. Rozd́ıl je, že se osy dq otáčej́ı synchronně s točivým
magnetickýcm polem. Pro symetrickou śıt’ s harmonickým pr̊uběhem veličin tak dosta-
neme transformované veličiny konstantńı v čase. Nevýhodou je, že prvky transformačńı
matice jsou časově závislé:uAuB

uC

 =

√
2

3

 cos(ωt) −sin(ωt)
√

2
2

cos(ωt− 2π/3) −sin(ωt− 2π/3)
√

2
2

cos(ωt+ 2π/3) −sin(ωt+ 2π/3)
√

2
2

 ·
uduq
u0

 (24)
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(a) Clarkové transformace (b) Parkova transformace

Obrázek 2: Fázorové diagramy pro odvozeńı transformačńıch matic (osa 0 neńı zakreslena,
ta vyžaduje prostorové zobrazeńı)

uduq
u0

 =

√
2

3

 cos(ωt) cos(ωt− 2π/3) cos(ωt+ 2π/3)
−sin(ωt) −sin(ωt− 2π/3) −sin(ωt+ 2π/3)√

2
2

√
2

2

√
2

2

 ·
uAuB
uC

 (25)

V uvedených vztaźıch je ω úhlová frekvence točivého pole a t vyjadřuje čas. Stejně jako
u Clarkové transformace zajǐst’uje konstanta

√
2/3 shodu hodnoty výkon̊u vypočtených

z p̊uvodńıch a transformovaných veličin. Tento typ transformace je použ́ıván např́ıklad při
popisu točivých stroj̊u v teorii obecného stroje nebo při vektorovém ř́ızeńı asynchronńıch
motor̊u. V této práci ji lze naj́ıt v kapitole 5.3.2, kde je na jej́ıch vlastnostech založeno
laděńı fázového závěsu.

V rovnićıch (24) a (25) je v goniometrických funkćıch vyjádřena časová závislost jako
součin úhlové frekvence a času. To plat́ı pouze v př́ıpadě, že je úhlová frekvence konstantńı.
Správněǰśı zápis by byl s dosazeńım aktuálńı fáze θ daného pole v daném čase t, která by
byla určena integrálem:

θ(t) =

∫ t

0

ω(τ)dτ (26)
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Kapitola 2

Zp̊usoby zajǐstěńı kvalitńı dodávky
elektrické energie

Použit́ı speciálńıch zař́ızeńı pro ř́ızeńı toku energie v moderńıch śıt́ıch má řadu d̊uvod̊u.
Předně jimi lze sńıžit ztráty na vedeńı, zvýšit dynamickou stabilitu śıtě, rovnoměrně
rozložit tok energie mezi paralelńı vedeńı (sńıžit okruhový proud), sńıžit poklesy nebo
eliminovat výpadky napět́ı atd. Systémy, které toto umožňuj́ı, pracuj́ı z hlediska ř́ızeńı na
podobných principech a použ́ıvaj́ı podobné ř́ıd́ıćı bloky. Jelikož tato práce vznikla z pro-
jektu zabývaj́ıćıho se implementaćı aktivńıho harmonického kondicionéru (filtru) budeme
se dále zabývat předevš́ım zajǐstěńım kvality elektrické energie v śıt́ıch ńızkého napět́ı a
to předevš́ım tématy kompenzace jalového výkonu, pokles̊u napět́ı a harmonických složek
napět́ı a proudu.

Kompenzačńı systémy lze rozdělit na pasivńı a aktivńı. Pasivńı systémy zpravidla
neobsahuj́ı polovodičové prvky a maj́ı omezenou mı́ru adaptace parametr̊u na aktuálńı
poměry v śıti. Př́ıkladem mohou být pasivńı filtry harmonických nebo stykači připojované
kondenzátorové baterie. Aktivńı systémy d́ıky polovodičovým prvk̊um maj́ı možnost ply-
nulé regulace kompenzované energie. V některých př́ıpadech se ještě dále děĺı na statické
a dynamické. V př́ıpadě statických systémů jde jen o kompenzaci části neaktivńı energie
v rámci základńı harmonické složky. V některých př́ıpadech nemaj́ı ani tyto systémy sinu-
sové výstupńı veličiny a samy jsou tak zdrojem harmonických složek. Dynamické systémy
maj́ı prakticky vždy výstupńı obvod uzp̊usobený pro pulsně š́ı̌rkovou modulaci (PWM).
Jejich ř́ıd́ıćı obvody jsou komplikovaněǰśı a uzp̊usobeny pro zpracováńı obecných perio-
dických pr̊uběh̊u śıt’ových veličin, tj. i harmonických složek.

2.1 Kompenzace jalového výkonu

Nejjednodušš́ım typem kompenzace jalového výkonu je pasivńı kompenzace pomoćı př́ı-
slušné reaktance. V śıti jsou nejčastěǰśım př́ıpadem zátěže induktivńıho charakteru (např.
motory). Vzniklý induktivńı proud je kompenzován proudem paralelně připojeného kon-
denzátoru. Návrh hodnoty kapacity je prováděn na základě velikosti jalového výkonu,
který má být ze śıtě odstraněn. V 3f śıti lze kondenzátorovou baterii vytvořit v zapo-
jeńı do hvězdy nebo do trojúhelńıka. Častěǰśım př́ıpadem je zapojeńı do trojúhelńıka. Na
každém kondenzátoru je sdružené napět́ı a pro stejný jalový výkon je tak nutná třetinová
kapacita v porovnáńı se zapojeńım do hvězdy.

Velikost kapacitńıho proudu lze ř́ıdit postupným přiṕınáńım jednotlivých bateríı k śıti.
Jedná se tedy sṕı̌se o hrubou regulaci. Často bývá také problémem výskyt harmonických
složek v pr̊uběhu śıt’ového napět́ı nebo proudu. Pro vyšš́ı frekvence harmonických klesá
kapacitńı reaktance, tud́ıž hroźı proudové přet́ıžeńı kondenzátoru. Z toho d̊uvodu se často
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(a) SVC (b) STATCOM

Obrázek 3: Aktivńı kompenzace jalového výkonu

použ́ıvá hrazená kompenzace, která spoč́ıvá v zařazeńı tlumivek před kondenzátorovou
baterii. Na druhou stranu je daný kompenzačńı systém téměř bezúdržbový, relativně
levný a nezanáš́ı do śıtě daľśı harmonické složky proudu.

Sofistikovaněǰśım zp̊usobem kompenzace jsou statický kompenzátor jalového výkonu
(Static Var Compensator - SVC) nebo statický synchronńı kompenzátor (Static Synchro-
nous Compensator - STATCOM)[5]. SVC jsou vlastně tyristorově sṕınané reaktance. Exis-
tuje řada topologíı. Jedna z možných je na obrázku 3a. Ř́ızeńı tyristory umožňuje relativně
plynulou regulaci jalového výkonu jak v oblasti induktivńıch tak v oblasti kapacitńıch
proud̊u. Na druhou stranu v pr̊uběhu regulace vznikaj́ı harmonické složky proudu vlivem
jeho skokových změn nebo přerušeńı. V tomto ohledu je výhodněǰśı STATCOM. Jeho
výstupem je sinusový proud generovaný pomoćı PWM, který předb́ıhá nebo se zpožd’uje
za napět́ım o 90◦ podle charakteru kompenzovaného proudu. Jelikož je zpracovávána jen
jalová energie, neńı třeba zvláštńıho napájećıho zdroje ve stejnosměrném obvodě. Ten je
zde nahrazen pouze kondenzátorem. V rámci jedné periody je vždy odebraná energie rovna
té dodané a proto nedocháźı k jeho vyb́ıjeńı. Kondenzátor je dob́ıjen jen při dynamických
změnách odběru jalové energie v śıti a při hrazeńı ztrát vlivem svod̊u.

Oba aktivńı systémy vyžaduj́ı spolehlivou synchronizaci sṕınáńı s pr̊uběhy śıt’ových
veličin. K tomuto účelu se využ́ıvaj́ı nejčastěji fázové závěsy (Phase Locked Loop - PLL)
at’ už ve své hardwarové nebo softwarové podobě. Fázovými závěsy se zabývá kapitola 5.3.
Př́ıpadně lze pro źıskáńı referenčńıho pr̊uběhu proudu a napět́ı v systému STATCOM
použ́ıt i algoritmus popsaný v kapitole 5.4.3.

2.2 Systémy zamezuj́ıćı pokles̊um napět́ı a výpadk̊um

napájeńı

Nejznáměǰśım systémem chráńıćım proti pokles̊um a výpadk̊um napájećıho napět́ı jsou
jednotky UPS (Uninterruptible Power Supply). Zpravidla (nejčastěji) se jedná o AC/DC
měniče vybavené bateríı a připojené mezi śıt’ a zátěž. Existuje řada topologíı. Některé
jednotky prováděj́ı dvojnásobnou konverzi energie, tj. nejdř́ıve je napět́ı usměrněno a je
j́ım trvale nab́ıjena baterie a následně je stř́ıdačem vytvořeno napájećı napět́ı pro zátěž.
Jiné jednotky využ́ıvaj́ı jen jeden polovodičový měnič pro dob́ıjeńı baterie i zálohováńı
zátěže. Obecně jsou jednotky UPS určeny pouze k ochraně zátěže před úplným výpadkem
napájeńı, nejsou určeny k ochraně zátěž́ı, které jsou velmi citlivé na poklesy napět́ı.
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Obrázek 4: Velikost napět́ı na výstupu vedeńı v závislosti na reaktanci zátěže

Určité poklesy śıt’ového napět́ı lze eliminovat pomoćı dodávky kapacitńıho jalového
výkonu a tud́ıž je možné k tomu využ́ıt dř́ıve uvedené systémy pro kompenzaci ja-
lového výkonu. Na základńı frekvenci śıtě lze vedeńı a impedanci generátoru nahradit
sériovou indukčńı reaktanćı Xd. Odtud plynoućı zjednodušené schéma generátoru a vedeńı
včetně př́ıslušných fázorových diagramů je na obrázku 4. Při induktivńı zátěži je výstupńı
napět́ı vždy nižš́ı než indukované napět́ı generátoru. Naopak při kapacitńım zat́ıžeńı muśı
dle fázorového diagramu být napět́ı na výstupu vyšš́ı. Zvýšeńı výstupńıho napět́ı lze
dosáhnout také snižováńım podélné impedance vedeńı pomoćı sériově sṕınaných kon-
denzátor̊u (TCSC - Thyristor Controlled Series Capacitor). Tohoto systému je využ́ıváno
v chytrých śıt́ıch (FACTS - Flexible AC Transmission Systems)[6].

Pro zátěže, které jsou velmi citlivé na poklesy napět́ı, je určen dynamický obnovovač
napět́ı DVR (Dynamic Voltage Restorer). Jeho připojeńı do śıtě i zp̊usob kompenzace
pokles̊u se velmi podobá sériovému aktivńımu harmonickému filtru. DVR však kompen-
zuje výhradně pokles efektivńı hodnoty napět́ı základńı harmonické složky a neńı určen
pro kompenzaci daľśıch harmonických složek. Princip je jednoduchý. Přes sériový trans-
formátor zavád́ı DVR do śıtě daľśı napět’ový zdroj. Součet napět́ı śıtě a tohoto zdroje pak
vytvář́ı výstupńı napět́ı na zátěži. Existuje několik strategíı ř́ızeńı DVR, které vyžaduj́ı
znalost vzájemných fázových posun̊u napět́ı v daném obvodu, jejich frekvenci. Pro úplnost
je zde uvedeme. Ř́ıd́ıćı strategie nemaj́ı české ekvivalenty, proto jsou dále ponechány jejich
p̊uvodńı anglické názvy:

•
”
Presag“ - výstupńı obnovené napět́ı na zátěži je ve fázi s p̊uvodńım napět́ım před

jeho poklesem. V tomto př́ıpadě je zachován i zatěžovaćı úhel β mezi napětm śıtě a
napět́ım na zátěži.

•
”
Inphase“ - obnovené napět́ı je ve fázi s napět́ım śıtě. To v d̊usledku vede k nejmen-

š́ımu potřebnému napět́ı generovaného pomoćı DVR.

•
”
Minimal energy“ - fázový posun obnoveného napět́ı je takový, aby DVR dodávalo

co nejnižš́ı možný činný výkon. V ideálńım př́ıpadě je výstupńı napět́ı DVR o 90◦

pootočeno v̊uči proudu tekoućıho do zátěže.

Systémy DVR mohou být využity také pro kompenzaci amplitudové i fázové nesy-
metrie. K tomu je však třeba ř́ıd́ıćı obvod doplnit o algoritmus, který umožńı sledovat
hodnotu sousledné symetrické složky śıtě. Velice jednoduché a účinné řešeńı tohoto úkolu
je uvedeno v kapitole 5.4.5.
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2.3 Kompenzace harmonických složek proudu a napět́ı

V elektrické śıti je požadována předevš́ım kompenzace harmonických složek proudu. Ty
jednak zvyšuj́ı efektivńı hodnotu proudu a přitom se jen minimálně pod́ıĺı na tvorbě
činného výkonu na zátěži. Dı́ky sériové impedanci śıtě nav́ıc jejich p̊usobeńım vznikaj́ı
v bĺızkosti zátěže také harmonické složky napět́ı. Nejjednodušš́ım zp̊usobem kompenzace
jsou pasivńı filtry. Jedná se zpravidla o rezonančńı sériový LC článek, který je zapojený
paralelně v̊uči śıti a je naladěný na určitou frekvenci harmonické. Výhodou je jednoduché
a bezúdržbové řešeńı. Nevýhodou je, že je t́ımto zp̊usobem vytvořen v śıti pro určitou har-
monickou uzel s ńızkou impedanćı a proto nelze filtrovat harmonické jen ze zvolené zátěže,
ale

”
stahuj́ı“ se proudy o dané frekvenci z celé śıtě. Snadno tak může doj́ıt k výkonovému

přet́ıžeńı součástek daného filtru.
Sofistikovaněǰśım řešeńım je použit́ı aktivńıho harmonického filtru (AHF). Podle zp̊u-

sobu připojeńı se AHF děĺı na paralelńı a sériové. Ty sériové jsou určeny pro kompenzaci
harmonických složek, př́ıpadně nesymetríı a pokles̊u napájećıho napět́ı. Paralelńı AHF
se využ́ıvaj́ı pro eliminaci harmonických složek proudu od specifické zátěže. Tato práce
vznikla právě na základě implementace ř́ıd́ıćıho programu paralelńıho AHF. Aktivńım
filtrem rozumı́me polovodičový měnič se stejnosměrným meziobvodem. Ten do śıtě injek-
tuje harmonické složky (proudu nebo napět́ı), které jsou přesně v protifázi s harmonickými
složkami sledovaného zař́ızeńı. V možnostech těchto systémů je i kompenzace jalové ener-
gie, zvýšeńı stability napájeńı, zlepšeńı účinnosti pasivńıch filtr̊u a ř́ızeńı toku energie do
ćılové zátěže. Vše zálež́ı na konkrétńım zapojeńı a zp̊usobu ř́ızeńı. Jedná se ve své pod-
statě o nejuniverzálněǰśı kompenzačńı jednotku. Často se však zapojuje do śıtě s některým
z dř́ıve uvedených jednodušš́ıch systémů. Je to hlavně z d̊uvod̊u výkonového dimenzováńı
měniče. Např́ıklad při kompenzaci neaktivńı energie je vhodné pro kompenzaci jalového
výkonu využ́ıt hrazené kondenzátory a výkon AHF využ́ıt jen pro kompenzaci harmo-
nických složek proudu.

Ř́ıd́ıćıch algoritmů AHF existuje velké množstv́ı. Nelze s jistotou ř́ıci, který je nejlepš́ı.
Některými z nich se zabývá kapitola 4.1. Nelze s jistotou ř́ıci, který je nejlepš́ı. V rámci
projektu, na který tato práce navazuje byl řešen algoritmus založený na PQ teorii, neboli
teorii okamžitého výkonu, která je stručně popsána v kapitole 4.2. Jedńım z největš́ıch
problémů při realizaci byla samotná implementace programu do ćılové platformy. Algorit-
mus prováděl výpočty v tzv. pevné řádové čárce, což sebou nese řadu komplikaćı s jejich
přesnost́ı. Tyto nepřesnosti se neprojevovaly v simulaćıch, jelikož zde byla použita plovoućı
řádová čárka, která nav́ıc měla i větš́ı přesnost mantisy. Specifikaćı problémů s přesnost́ı
výpočt̊u v pevné řádové čárce a jejich řešeńı lze naj́ıt v kapitole 5.1. Dále byly řešeny
některé specifické problémy a vylepšeńı algoritmu AHF, které jsou popsány v částech 5.2
až 5.5.
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Kapitola 3

Funkčńı vzorek aktivńıho
harmonického filtru

Práce se zabývá výsledky projektu implementace ř́ıd́ıćıho programu pro aktivńı harmo-
nický kondicionér. Dále popisované algoritmy jsou z d̊uvod̊u názornosti prob́ırány teore-
ticky a jejich chováńı je znázorňováno jen pomoćı simulaćı. Nicméně většina z nich pracuje
nebo byla testována v reálných podmı́nkách na funkčńım vzorku aktivńıho harmonického
filtru. Z toho d̊uvodu zde bude dále uveden stručný popis daného zař́ızeńı. Funkce každého
algoritmu v reálných podmı́nkách je totiž vždy ovlivněna ćılovou platformou.

Dále uvedený popis je upravenou verźı nepublikovaného popisu funkčńıho vzorku
v projektové dokumentaci, která byla vypracovávána nejen autorem této práce v rámci
interńıho grantu

”
SGS2012: Śıt’ové kondicionéry - funkčńı vzorek“. Pokud je autorovi

známo, jiná práce tento popis neobsahuje a je to patrně jediná specifikace daného zař́ızeńı.

3.1 Zapojeńı pracovǐstě

Zapojeńı pracovǐstě bylo provedeno dle obrázku 5. Silový obvod byl napájen z 3f trans-
formátoru 3 × 230 V/ 3 × 170 V v zapojeńı Yn/Y. Transformátor byl napájen z labora-
torńıho stolu a galvanicky odděloval a snižoval napět́ı v měř́ıćım obvodu. Měř́ıćı obvod
tak tvořila izolovaná IT śıt’, v jej́ımž př́ıpadě se použ́ıvá typ 3f měniče bez vyvedeného
napět’ového středu kondenzátor̊u ve stejnosměrném obvodě. Tomuto režimu odpov́ıdalo i
navržené ř́ızeńı aktivńıho harmonického filtru.

Na sekundárńı straně transformátoru se obvod dělil na dvě paralelńı větve:

1. Obvod zátěže

• Každá fáze obsahovala tlumivku o indukčnosti 10,9 mH na jádře z trans-
formátorových plech̊u se vzduchovou mezerou. Jmenovitý jalový výkon tlu-
mivek byl 400 VA.

• Za tlumivkami byl umı́stěn př́ıpravek s čidly LEM pro měřeńı proudu v každé
fázi.

• Samotnou zátěž tvořil šesti-pulsńı diodový usměrňovač, který byl zat́ıžen sério-
vým spojeńım dvou potenciometr̊u a př́ıpravku tlumivky. Maximálńı hodnota
odporu potenciometr̊u byla 47 Ω a tlumivku bylo možné přeṕınat ve 4 sekćıch
s hodnotou indukčnosti 4, 25 mH. Jmenovitý proud tlumivky byl 4 A, č́ımž byl
omezen maximálńı proud na stejnosměrné straně.
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Obrázek 5: Zapojeńı výkonové části pracovǐstě vývoje aktivńıho harmonického filtru

2. Obvod měniče

• Obvod měniče zač́ınal pojistkovou skř́ıńı s hlavńım vyṕınačem. Ta zde byla
z bezpečnostńıch d̊uvod̊u pro př́ıpad chybné činnosti ř́ıd́ıćıho programu a nech-
těného propojeńı fáźı do zkratu. Po zapnut́ı vyṕınače pojistkové skř́ıně dochá-
zelo nejdř́ıve k propojeńı napájeńı a obvodu měniče přes sériový rezistor. Ten
se po definovaném čase překlenul kontakty časového relé. Uvedené opatřeńı zde
bylo pro omezeńı nárazového proudu, který vzniká při nab́ıjeńı kondenzátoru
ve stejnosměrném obvodu měniče při jeho připojeńı na śıt’.

• Ze svorek pojistkové skř́ıně byly čidly LEM sńımány sdružené hodnoty napět́ı
mezi fázemi L3-L1 a L3-L2. Posledńı vstup př́ıpravku napět’ových LEM čidel
se použ́ıval pro sledováńı napět́ı ve stejnosměrném obvodu měniče. Maximálńı
vstupńı napět́ı př́ıpravku bylo 1 kV.

• Mezi pojistkovou skř́ıńı a vstupem do měniče byly umı́stěny filtračńı tlumivky.
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Tlumivky měly vyvedeny 4 odbočky s maximálńı dosažitelnou indukčnost́ı
16 mH.

• Proud na vstupu do měniče byl opět sledován přes proudová LEM. Č́ıselné
označeńı čidel v pořad́ı fáźı bylo 1, 4, 5.

Výstupy všech čidel LEM byly sledovány pomoćı AD převodńık̊u platformy Com-
pactRIO, které jsou, stejně jako výkonová část měniče, popsány ńıže. Všechny testované
algoritmy pracovaly na dané konfiguraci śıtě, kromě algoritmu pro detekci sousledné syme-
trické složky v kapitole 5.4.5. Ten byl nav́ıc testován odděleně, kdy byla śıt’ nahrazena 3f
laboratorńım elektronickým zdrojem

”
California Instruments Model 3001ix“. To umožnilo

zjǐstěńı vlivu r̊uzných druh̊u nesymetrie a harmonických na navržený algoritmus. Výsledky
algoritmu byly porovnávány s měřeńım př́ıstrojem

”
Zimmer LMG310“. S podrobnostmi

o tomto měřeńı se lze seznámit v bakalářské práci [7].

3.2 Blokové schéma měniče

Obrázek 6: Blokové schéma měniče (převzato z p̊uvodńı dokumentace)

Silový obvod funkčńıho vzorku se skládá ze svorek, modul̊u LEM pro měřeńı proudu,
AC/DC měniče tvořeného trojićı výkonových tranzistorových modul̊u umı́stěných na
společném chladiči a stejnosměrného obvodu tvořeného dvěma elektrolytickými kondenzá-
tory o kapacitě 4, 7 mF v sérii. Pro zlepšeńı vyrovnáńı potenciálu na obou kondenzátorech
jsou paralelně připojeny dva rezistory. Vzhledem k vysokému zarušeńı signál̊u proudových
čidel LEM na funkčńım vzorku, byly pro měřeńı využ́ıvány př́ıpravky s čidly LEM vně
měniče.

Měnič je ř́ızen signály z
”
ř́ıdićı a napájećı svorkovnice“. Veškeré ř́ıdićı obvody jsou tud́ıž

vně měniče a jsou zajǐst’ovány pomoćı platformy CompactRIO, což je rekonfigurovatelný
systém pro ř́ızeńı a sběr dat firmy National Instruments. Tento systém zároveň nač́ıtá data
ze všech modul̊u LEM v celém obvodu. Propojeńı svorkovnice, výstup̊u z LEM a jednot-
livých modul̊u CompactRIO, společně s významy jednotlivých signál̊u, je schématicky
zobrazeno na obrázku 8.

Ve spodńı části měniče pod chladičem (viz obrázek 7) jsou upevněny pomocné zdroje
stejnosměrného napět́ı. Postupně jsou označeny ṕısmeny A, B a C. Zdroj A má výstupńı
napět́ı 20 V a napáj́ı tranzistorové moduly. Zdroj C je symetrický ±15 V a je určený pro
čidla LEM na desce plošného spoje měniče. Zdroj B je 15 V a jeho výstup je připojen
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Obrázek 7: Uspořádáńı měniče (převzato z p̊uvodńı dokumentace)

na svorkovnici měniče v mı́stě označeném jako
”
Vsup“. Tento zdroj je paralelně spojený

se zdrojem na DPS měniče, který je určen pro napájeńı modulu NI9474 v CompactRIO.
Důvodem je, že výstupńı proud p̊uvodńıho zdroje na DPS měniče je pouze 100 mA a
nedostačuje pro napájeńı daného modulu.
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3.3 Propojeńı svorkovnice funkčńıho vzorku a mo-

dul̊u CompactRIO

Obrázek 8: Propojeńı svorkovnice, modul̊u LEM a modul̊u CompactRIO

Pro ř́ızeńı měniče byla použita platforma CompactRIO cRIO-9014 vybavena následu-
j́ıćımi 6 zásuvnými moduly:

• 4x modul NI9215: A/D převodńık, 4 kanály, 100 kS/s, 16 bit̊u, ±10 V

• 1x modul NI9421: logické vstupy, 8 kanál̊u, 100 µs, maximálńı frekvence 10 kHz,
logické signály (12 až 24) V
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• 1x modul NI9474: logické výstupy, 8 kanál̊u, 1 µs, maximálńı frekvence 1 MHz,
logické signály (5 až 30) V, maximálńı proud výstupu 1 A

Moduly NI9215 sloužily k převodu analogových signál̊u z výstup̊u LEM čidel. Jelikož
LEM čidla na DPS měniče nebylo možné pro měřeńı proudu použ́ıt (rušeńı), byl jeden
modul nadbytečný, ačkoliv po celou dobu vývoje byl stále připojen dle obrázku 8. Logické
vstupy NI9421 sloužily pro sledováńı signalizace chyb tranzistorových modul̊u a logické
výstupy NI9474 sloužily pro ř́ızeńı sṕınáńı tranzistor̊u. Na obrázku 8 jsou moduly dle
pořad́ı fáźı označeny MA, MB a MC a jednotlivé tranzistory podle polohy v můstku na
TOP (horńı) a BOT (spodńı). Podobné označeńı nesou také př́ıslušné chybové signály,
které zač́ınaj́ı ṕısmenem F.

Ze svorkovnice měniče bylo také vyvedeno tlač́ıtko
”
TOTAL STOP“. To bylo napájeno

z části svorkovnice, kam byl připojen pomocný zdroj B a jeho výstupńı signál byl přiveden
na vstup 7 modulu NI9421. Jednalo se pouze o logický signál, který byl určen pro reakci
ř́ıd́ıćıho programu měniče a nejednalo se proto o skutečné odpojeńı měniče v př́ıpadě
nebezpeč́ı.

3.4 Vývojové prostřed́ı

Program pro platformu CompactRIO byl vytvářen v prostřed́ı Labview 2009. Ukázka
vytvořené uživatelské aplikace ř́ıdićıho programu je uvedena na obrázćıch 9 a 11. Uvedené
ukázky jsou vyňaty z programů, které byly výsledkem praćı na aktivńım harmonickém
kondicionéru. Opět je nutné připomenout, že tyto programy nejsou jen autorovu praćı,
ale jedná se o výsledek společného úsiĺı s Ing. Janem Hájkem. Starš́ı verzi ř́ıd́ıćı smyčky
(tj. jej́ı ukázku) a vzhled aplikace lze proto naj́ıt i v diplomové práci [8].

Programováńı v prostřed́ı Labview je svým zp̊usobem podobné vytvářeńı model̊u
v prostřed́ı SIMULINK. K dispozici je seznam předvolených blok̊u, jako např́ıklad sč́ıtáńı,
násobeńı, Fourierova transformace, pamět’ typu FIFO apod. Ty pak uživatel přesouvá
(vyb́ırá) do pracovńı plochy a propojuje signály tak, aby vznikl požadovaný program.
Jedná se tedy o techniku programováńı

”
drag and drop“. U všech blok̊u lze nastavit určité

parametry určuj́ıćı jejich chováńı. U aritmetických blok̊u lze např́ıklad určit přesnost s ja-
kou maj́ı být dané početńı operace prováděny a jakým zp̊usobem má být ošetřeno př́ıpadné
přetečeńı. Kv̊uli tomu i v tomto prostřed́ı muśı mı́t vývojář povědomost o chováńı daných
operaćı (výpočty v binárńıch č́ıslech apod.), resp. o jejich implementaci na ńızké úrovni
(úroveň assembleru nebo kódu ve VHDL). Problém je t́ım významněǰśı, pokud je ćılem
jeho programu platforma s jasně omezenými prostředky, jakou je např́ıklad hradlové pole.

V př́ıpadě platformy CompactRIO může být program aplikován bud’ do hradlového
pole nebo signálového procesoru. Vzhledem k tomu, že program aktivńıho harmonického
filtru muśı pracovat v reálném čase s krátkou reakčńı dobou, byly všechny algoritmy vždy
ćıleny do hradlového pole. Ve všech př́ıpadech byla měřeńı prováděna pro vzorkovaćı
frekvenci 10 kHz.
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Obrázek 9: Ukázka ř́ıd́ıćı aplikace harmonického filtru v Labview

Obrázek 10: Ukázka implementace PC uživatelské aplikace vytvořené v Labview

20



Obrázek 11: Ukázka implementace ř́ıd́ıćı smyčky PQ teorie v Labview
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Kapitola 4

Ř́ıd́ıćı algoritmy aktivńıch
harmonických filtr̊u

Ke správnému ř́ızeńı AHF je nutné źıskáńı referenčńıho pr̊uběhu jeho výstupńıho proudu
nebo napět́ı na základě aktuálńıch hodnot śıt’ových veličin. Dále v textu budeme před-
pokládat předevš́ım použit́ı paralelńıho AHF a t́ım pádem nás bude zaj́ımat referenčńı
pr̊uběh výstupńıho proudu. K tomu účelu byla publikována řada metod, které zde bu-
dou přibĺıženy. V řadě těchto systémů se využ́ıvaj́ı, nebo lze využ́ıt algoritmy, které jsou
popsány v kapitole 5. Zmı́něná kapitola prezentuje řešeńı určitých část́ı ř́ıd́ıćıch pro-
gramů, která byla źıskána při implementaci algoritmu paralelńıho AHF pomoćı PQ teorie.
Tato řešeńı jsou v jistém smyslu univerzálńımi stavebńımi bloky programu a d́ıky tomu
může tato práce sloužit i jako referenčńı dokument při implementaci jiných metod ř́ızeńı.
Vysvětleńım základ̊u PQ teorie a problémům při implementaci tohoto zp̊usobu ř́ızeńı se
věnuje kapitola 4.2.

4.1 Metody ř́ızeńı aktivńıch harmonických filtr̊u

Metod pro ř́ızeńı aktivńıch harmonických filtr̊u je celá řada. S některými se lze seznámit
v diplomové práci [9]. Obecně lze metody rozdělit do dvou skupin, na ty které pracuj́ı
ve frekvenčńı oblasti a na ty které pracuj́ı v časové oblasti. Frekvenčně zaměřené metody
využ́ıvaj́ı Fourierovy transformace. Jejich výhodou je že v př́ıpadě, kdy je AHF určen jen
pro filtraci harmonických složek, neńı nutná znalost pr̊uběh̊u fázových napět́ı. Ke správné
analýze a výpočtu referenčńıho proudu stač́ı měřit jen pr̊uběhy fázových proud̊u. Také
je v tomto př́ıpadě velmi snadná selektivńı filtrace harmonických, jelikož d́ıky Fourierově
transformaci jsou známy amplitudy i fáze všech harmonických složek. Problémem může
být relativńı složitost výpočtu transformace a nutnost synchronizace algoritmu na frek-
venci śıtě. Základńı frekvence śıtě se obvykle źıskává pomoćı fázových závěs̊u (PLL). Ze
zkušenosti autora však právě tyto prvky ř́ıd́ıćıho programu značně ovlivňuj́ı chod celého
měniče. Předevš́ım v př́ıpadě chodu měnič̊u na ostrovńı śıti, kde se základńı frekvence
může se rychle měnit s odchylkou několika Hz, docháźı ke zpožděńı detekované frekvence
za skutečnou frekvenćı. Z toho d̊uvodu se využ́ıvaj́ı i jiné algoritmy synchronizace. V této
práci je v kapitole 5.4.3 popsán adaptivńı zp̊usob detekce základńı harmonické složky.
Pokud neńı na závadu použit́ı cyklometrické funkce, pak po úpravě může být výstupem
daného algoritmu také základńı frekvence śıtě. Daľśı možnost synchronizace je popsána
v kapitole 5.4.5. Zde je výstupem algoritmu laděńı př́ımo základńı úhlová frekvence.

Metody pracuj́ıćı v časové oblasti jsou obvykle jednodušš́ı na výpočet, nicméně zde
může být problematická (složitá) např́ıklad selektivńı filtrace harmonických. Často je
také nutná znalost všech śıt’ových veličin. Nejjednodušš́ı metody jsou založeny na zpra-
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cováńı pr̊uběhu proudu zátěže digitálńımi filtry. Komparačńı ř́ızeńı źıskává proudovou
referenci pomoćı adaptivńı pásmové propusti. U této metody je použit́ı adaptivńıho fil-
tru kĺıčové, nebot’ algoritmus předpokládá, že výstupńı signál filtru je ve shodě s fáźı
a amplitudou základńı harmonické složky vstupńıho signálu. To lze předpokládat jen
v př́ıpadě, kdy je centrálńı frekvence pásmové propusti rovna základńı frekvenci vstupńıho
signálu. Takto jednoduše lze pochopitelně filtrovat pouze harmonické složky a nikoliv
jalový výkon. Hodnotu reference činné složky základńı harmonické proudu lze źıskat
s použit́ım fázovaćıho bloku s posunem 90◦. Vzhled ř́ıd́ıćıho algoritmu pro jednu fázi je
na obrázku 12. Fázovaćı blok slouž́ı k posunu základńı harmonické složky napět́ı. T́ım je
zajǐstěno, že napět’ové pr̊uchody nulou lež́ı přesně pod amplitudou reálné (činné) základńı
harmonické složky proudu. V těchto bodech lze tedy z p̊uvodńıho pr̊uběhu proudu źıskat
měřeńım př́ımo požadovanou amplitudu referenčńıho signálu proudu. Požadovaný pr̊uběh
proudu je následně odvozen z normovaného pr̊uběhu napět́ı. K posunu signálu o 90◦ lze
využ́ıt jednak fázovaćıho článku nebo fázového závěsu, proto je jedńım ze vstup̊u blo-
kového schéma na obrázku 12 také úhlová frekvence śıtě.

Obrázek 12: Jednofázové blokové schéma filtračńıho algoritmu pro źıskáńı činné složky
základńı harmonické proudu

Velice jednoduchá je také metoda synchronně rotuj́ıćıho souřadného systému, která
je v určitém smyslu podobná PQ teorii. Využ́ıvá se Parkovy transformace, tud́ıž je opět
nutná znalost okamžité hodnoty základńı frekvence śıtě. S principem této metody se lze
seznámit např́ıklad v článku [10]. Využ́ıvá se zde faktu, že po provedené transformaci
vystupuje základńı harmonická složka signálu ve formě stejnosměrné hodnoty. Tud́ıž ji
lze dále snadno filtraćı oddělit a po provedeńı zpětné Parkovy transformace źıskat signály
odpov́ıdaj́ıćı základńı harmonické složce. U filtrace jalové složky proudu se fázový posun
proudové transformace (viz vztahy (25) a (26)) nastavuje ve shodě s fázovým posunem
napět’ové transformace. K tomu účelu lze výhodně využ́ıt fázový závěs v kapitole 5.3.2.
Je-li uvedené splněno, pak podélná složka transformovaného proudu odpov́ıdá činné složce
proud̊u a př́ıčná složka reprezentuje jalový proud. Tuto metodu lze také modifikovat pro
ř́ızeńı jednofázového aktivńıho filtru1 s č́ımž se lze setkat např́ıklad v článćıch [11] a [12].
Schéma úpravy je na obrázku 13. Točivé magnetické pole je zde z jednofázového napájeńı
vytvořeno pomoćı fázového posuvu pr̊uběhu proudu o 90◦. Vlastně se jedná o určitý
typ analýzy komplexńıho signálu, kde složka α tvoř́ı reálnou část a složka β imaginárńı.
Fázového posunu se při komplexńı analýze obvykle dosahuje Hilbertovou transformaćı.
Nicméně protože jsou všechny harmonické složky v obrázku 13 dále filtrovány dolńı pro-
pust́ı, je pro správný chod algoritmu nutný pouze správný fázový posun základńı harmo-

1uvedenou modifikaci lze použ́ıt i v př́ıpadě PQ teorie
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nické složky. To značně zjednodušuje situaci a na mı́stě bloku fázového posunu lze použ́ıt
vhodný laditelný digitálńı filtr.

Obrázek 13: Jednofázová modifikace metody synchronně rotuj́ıćıho rámce

Pro ř́ızeńı aktivńıch harmonických filtr̊u lze využ́ıt i některou metodu ř́ızeńı určenou
pro aktivńı PFC (Power Factor Correction - korektor účińıku). PFC jsou zp̊usoby korekce
účińıku spojené předevš́ım s usměrňovači, tj. s konverźı stř́ıdavého napět́ı na stejnosměrné.
Vstupńı proud diodového usměrňovače obsahuje velké množstv́ı harmonických složek a
úkolem PFC je upravit tento vstupńı proud tak, aby odběr usměrňovače byl co možná
nejv́ıce podobný sinusovce. Toho lze dosáhnout r̊uznými zp̊usoby.

Pasivńı PFC využ́ıvá ke zlepšeńı pr̊uběhu proudu pouze filtr, tlumivku ve stejno-
směrném obvodu, nebo kondenzátorový můstek (valley-fill PFC [13]). V př́ıpadě, že je
odběr určitým zp̊usobem ř́ızen aktivńımi prvky (tranzistory), mluv́ıme o aktivńım PFC.
Jednou z metod aktivńıho ř́ızeńı můstkového usměrňovače je UCFIC (Unified Constant-
Frequency Integration Control viz např. [14]). Funkčńı schéma zapojeńı aktivńıho filtru
je na obrázku 14. Za předpokladu, že ze śıtě bude odeb́ırán proud pr̊uběhem podobný
napět́ı, může být celková zátěž (nelineárńı zátěž + aktivńı filtr) nahrazena ekvivalentńım
odporem Re. Při zanedbáńı úbytku napět́ı na indukčnostech mezi śıt́ı a filtrem lze pro
napět́ı jedné fáze napsat následuj́ıćı rovnost:

ua = Re · ia = UDC · (1−D)− UDC ·D = UDC · (1− 2 ·D) (27)

V rovnici (27) je D stř́ıda sepnut́ı spodńıch tranzistor̊u můstku. V obrázku 14 jsou
proudy sńımány pomoćı bočńık̊u s odporem Rs. Rovnici (27) t́ım pádem lze upravit do
ćılového tvaru:

Rs · ia =
UDC ·Rs

Re

· (1− 2 ·D) = Um · (1− 2 ·D) (28)

Zřejmě pro určeńı žádané stř́ıdy sṕınáńı tranzistor̊u stač́ı źıskat požadovanou hod-
notu napět́ı Um. Ta je podobně jako v jiných algoritmech určována na základě odchylky
napět́ı od žádané hodnoty na kondenzátorech ve stejnosměrném obvodu filtru (vysvětleńı
viz dále). Velkou výhodou tohoto algoritmu je nutnost znalosti pouze fázových proud̊u
a napět́ı ve stejnosměrném obvodu. Na druhou stranu neńı možné filtrovat zpětnou a
netočivou symetrickou složku a neńı možné provádět selektivńı kompenzaci harmonických.

Tématem, které mělo navazovat na tuto práci je v současné době velmi moderńı al-
goritmus publikovaný např́ıklad v [15] nebo v [16]. Princip ř́ızeńı je velice jednoduchý
a založený na dvou základńıch bloćıch, kterými jsou PI regulátor a detektor maximálńı
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Obrázek 14: Schéma funkce aktivńıho filtru ř́ızeného metodou UCFIC

hodnoty. Oba funkčńı bloky otev́ıraj́ı cestu metodám softcomputingu jako je fuzzy lo-
gika nebo neuronové śıtě. Konkrétně ve zmı́něných článćıch je použit PI regulátor s fuzzy
logikou pro sledováńı napět́ı ve stejnosměrném obvodě filtru a t́ım stanoveńı potřebné
amplitudy referenčńıho proudu.

Principiálńı schéma algoritmu je na obrázku 15. Referenčńı pr̊uběh śıt’ových proud̊u
je odvozován z pr̊uběh̊u śıt’ových napět́ı. Pomoćı detektoru maximálńı hodnoty je źıskána
určitá amplituda śıt’ových napět́ı, kterými jsou jejich pr̊uběhy dále normovány. Daná am-
plituda může být zvolena i jako konstanta, nicméně použit́ı detektoru zajǐst’uje lepš́ı
využit́ı bitových rozsah̊u výstupńıch pr̊uběh̊u. Algoritmus lze v tomto mı́stě také mo-
difikovat nahrazeńım normováńı některým z fázových závěs̊u (viz. kapitola 5.3) se třemi
výstupńımi sinusovými signály vzájemně posunutými po 120◦. Takto lze využ́ıt daný
AHF, aby kompenzoval nejen harmonické složky, ale také proudovou nesymetrii. Nicméně
výhradně činný výkon bude ze śıtě odeb́ırán jen pokud si budou harmonické i syme-
trické složky proudu i napět́ı př́ımo úměrné. Normované pr̊uběhy jsou dále násobeny
požadovanou amplitudou proudu, č́ımž jsou ve výsledku źıskány referenčńı pr̊uběhy śıt’o-
vých proud̊u.

Požadovaná amplituda śıt’ových proud̊u je źıskávána velmi zaj́ımavým zp̊usobem na
základě napět́ı kondenzátoru ve stejnosměrném obvodu AHF. Ćılová hodnota zmı́něného
napět́ı je vždy vyšš́ı než je amplituda śıt’ového napět́ı. Za předpokladu, že AHF regu-
luje pr̊uběh śıt’ového proudu takovým zp̊usobem, že je dodáván přesně činný výkon daný
součtem činných výkon̊u na nelineárńı zátěži a ztrátám ve výkonové a stejnosměrném
obvodu AHF, pak nemůže docházet k tomu, že by napět́ı ve stejnosměrném obvodu AHF
v časovém měř́ıtku jedné periody śıt’ového pr̊uběhu změnilo svou hodnotu (nedocháźı
k vyb́ıjeńı ani nab́ıjeńı kondenzátoru). Činný výkon zátěže je dán napájećım napět́ım, tj.
śıt’ovým napět́ım, které se př́ılǐs neměńı. Proto jej lze předpokládat pro danou zátěž kon-
stantńı. Pokud dojde v nějakém okamžiku (vlivem regulace AHF nebo změnou zátěže)
k nenulovému rozd́ılu dodávaného činného výkonu a činného výkonu zátěže zvýšeného
o ztráty v AHF, pak je tento rozd́ıl kompenzován z energie nabitého kondenzátoru ve
stejnosměrném meziobvodě. Úroveň napět́ı kondenzátoru roste nebo klesá v závislosti na
tom, zda je rozd́ıl činných výkon̊u kladný nebo záporný. Odchylka napět́ı je v algoritmu
vyhodnocována pomoćı PI regulátoru, jehož výstupem je požadovaná amplituda śıt’ového
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Obrázek 15: Ř́ıd́ıćı algoritmus aktivńıho harmonického filtru založený na sledováńı úrovně
napět́ı ve stejnosměrném meziobvodě

proudu. Dynamické chováńı AHF s t́ımto algoritmem je převážně dáno nastaveńım re-
gulátoru, proto se na tomto mı́stě využ́ıvá výhod FUZZY logiky.

V referenčńıch článćıch [15] a [16] neńı popsán princip detektoru amplitudy napět́ı (tj.
detektor obálky daného signálu). Lze navrhnout několik možných variant algoritmů plńıćı
danou úlohu s t́ım, že některé využ́ıvaj́ı jednoduchou neuronovou śıt’. Jedná se o zaj́ımavou
oblast č́ıslicové techniky, j́ıž by se mohli zabývat př́ıpadńı pokračovatelé této práce.
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4.2 PQ teorie

Princip metody vycháźı z faktu, že při sinusovém symetrickém śıt’ovém napět́ı je okamžitá
hodnota výkonu v čase konstantńı v př́ıpadě, že fázové proudy jsou symetrické a sinu-
sové. V publikaci [1] autoři nepopisuj́ı jen př́ıpad harmonického pr̊uběhu śıt’ového napět́ı.
Ukazuj́ı podrobněǰśı chováńı metody i s ohledem na daľśı harmonické složky a nesyme-
trie, které může napět́ı napájećıho systému vykazovat. Metodu lze uplatnit při mnoha
konfiguraćıch kompenzačńıho zař́ızeńı, at’ už se jedná o paralelńı, sériový nebo hybridńı
AHF a pro r̊uzné účely jako např́ıklad tlumeńı oscilaćı napájećıho systému. Na tomto
mı́stě se budeme zabývat vzhledem algoritmu dle obrázku 16. Ten byl ćılem implemen-
tace paralelńıho aktivńıho filtru v trojvodičové 3f śıti a je uzp̊usoben jak pro filtraci všech
harmonických složek proudu, tak pro odstraněńı proudové nesymetrie.

Obrázek 16: Blokové schéma ř́ıd́ıćıho algoritmu pro paralelńı aktivńı harmonický filtr

V blokovém schématu na obrázku 16 vstupuj́ı změřená śıt’ová napět́ı nejdř́ıve do de-
tektoru sousledné složky. Na jeho výstupu jsou źıskány tři signály, které odpov́ıdaj́ı am-
plitudou a fáźı sousledné symetrické složce vstup̊u. Autoři [1] k tomu účelu využ́ıvaj́ı
fázového závěsu, jehož popis je v kapitole 5.3.1 a ten je pak součást́ı výpočetńı metody
v kapitole 5.4.1. Následuje blok zajǐst’uj́ıćı transformaci napět́ı do složek αβ. Protože se
implementace algoritmu týkala tř́ıvodičové śıtě, nemělo smysl vypoč́ıtávat složku

”
0“, je-

likož ta je vždy nulová. Matice Clarkové transformace použitá v algoritmu (v blokovém
schéma) nabývala tedy tvaru:
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Z transformovaných veličin je následně určena tzv. komplexńı hodnota výkonu. Složky
α a β lze totiž chápat také jako reálnou a imaginárńı složku komplexńıho č́ısla. Kom-
plexńı hodnotu sdruženého výkonu s pak lze źıskat jako součin komplexńıho napět́ı u se
sdruženou hodnotou komplexńıho proudu i∗. Po dosazeńı źıskáme:

s = u · i∗ = (uα + juβ) · (iα + jiβ) = (uαiα + uβiβ) + j (uβiα − uαiβ) (31)

Reálná část okamžité hodnoty sdruženého výkonu je dále označována ṕısmenem p a
imaginárńı ṕısmenem q (odtud PQ teorie). Středńı hodnota složky p odpov́ıdá činnému
výkonu, který vzniká při harmonických pr̊uběźıch śıt’ových napět́ı pouze ze základńı har-
monické složky proudu. Podobně středńı hodnota složky q je rovna jalovému výkonu.
Fluktuace okamžitých hodnot obou složek jsou zp̊usobeny harmonickými a př́ıpadnou
nesymetríı některé ze śıt’ových veličin. Výpočet okamžitých hodnot výkon̊u lze vyjádřit
následuj́ıćı rovnićı: (

p
q

)
=

(
uα uβ
uβ −uα

)
·
(
iα
iβ

)
(32)

V algoritmu je následně ze složky p odstraněna jej́ı středńı hodnota p̄ pomoćı filtru
typu dolńı propust. T́ım jsou vlastně źıskány složky okamžitého sdruženého výkonu, které
se pod́ılej́ı pouze na tvorbě neaktivńıho výkonu. Jelikož účelem harmonického filtru je
tento výkon kompenzovat, muśı vytvořit stejné okamžité výkony, ale opačného znaménka.
Odtud plyne změna znaménka u obou složek výkonu v obrázku 16, před jejich vstupem
do výpočtu kompenzačńıho proudu.

Referenčńı signály složek kompenzačńıho proudu iαR a iβR lze źıskat inverźı výše uve-
deného vztahu (32): (

iα
iβ

)
=

1

u2
α + u2

β

(
uα uβ
uβ −uα

)
·
(
p
q

)
(33)

Do vztahu (33) je nutné za p a q dosazovat ty složky, jež maj́ı být kompenzovány a hod-
noty uα a uβ, které byly použity při p̊uvodńım výpočtu složek výkon̊u. Ke kompenzované
složce p se v algoritmu ještě přič́ıtá určitá stejnosměrná hodnota, která je v obrázku 16
označena jako pz. Jedná se o vlastńı ztráty kondenzátoru ve stejnosměrném meziobvodu
AHF. Za běžných okolnost́ı v ustáleném stavu AHF nedocháźı při kompenzaci neaktivńıho
výkonu v rámci jedné periody śıt’ového napět́ı k vyb́ıjeńı nebo přeb́ıjeńı kondenzátoru. Ke
koĺısáńı jeho napět́ı docháźı vlivem dynamických pochod̊u nebo při samotné kompenzaci,
kdy porovnáváme dvě napět́ı, která jsou změřena s jiným časovým rozestupem než je
násobek periody śıtě. K udržováńı přibližně stálé hodnoty napět́ı je nutné odeb́ırat kon-
stantńı činný výkon ze śıtě. Velikost tohoto výkonu je dána středńı hodnotou odchylky
napět́ı kondenzátoru uDC od požadované referenčńı hodnoty UREF . Převod odchylky na
hodnotu výkonu je v algoritmu zajǐstěn PI regulátorem. V př́ıpadě, že je hodnota ka-
pacity kondenzátoru dostatečně velká v závislosti na vyb́ıjećıch proudech, tj. fluktuace
napět́ı kondenzátoru jsou malé, je dostatečným řešeńım i použit́ı pouze proporcionálńıho
regulátoru. Tak tomu bylo i ve výsledném implementovaném algoritmu v práci [8].

Ačkoliv je princip algoritmu velice jednoduchý, objevila se řada problémů při jeho
implementaci. Pro ř́ızeńı jednotky měniče byla použita platforma CompactRio a samotný
ř́ıd́ıćı program byl nahráván do hradlového pole této platformy. Z toho d̊uvodu všechny
výpočty prob́ıhaly v pevné řádové čárce. Zásadńım problémem při tvorbě programu bylo
správné navržeńı bitových rozsah̊u výsledk̊u jednotlivých početńıch operaćı. Při prvńıch
pokusech se totiž ukázalo, že při nerespektováńı jisté přijatelné velikosti nejistoty výsledku
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neńı v hradlovém poli dostatek prostředk̊u pro implementaci celého algoritmu. Prvńı pro-
gram, kde byla ponechána plná přesnost všech výsledk̊u odpov́ıdaj́ıćım použitým ope-
raćım, dokonce přesáhla o v́ıce jak 100 % prostředky hradlového pole. Naopak při ńızké
přesnosti program nepracoval zcela korektně, což se projevilo např́ıklad na výstupńıch
pr̊uběźıch proudu měniče, které vykazovaly nepřijatelně vysoké rušeńı zp̊usobené ř́ızeńım
pulsně š́ı̌rkovou modulaćı. Z těchto d̊uvod̊u bylo třeba se zabývat právě š́ı̌reńım chyby ve
výpočtech vedených v pevné řádové čárce. Toto téma je rozebráno v kapitole 5.1.

Důležitou součást́ı popisovaného algoritmu jsou filtry stejnosměrné hodnoty. Ty jsou
využ́ıvány předevš́ım v části algoritmu, kde jsou źıskávány stejnosměrné složky činného
nebo jalového výkonu. V p̊uvodńı publikaci [1] jsou k tomu účelu použity filtry s nekoneč-
nou impulsńı odezvou (IIR - Infinite Impulse Response) typu dolńı propust, které byly
navrženy pomoćı Butterworthovy aproximace (viz např. [17]). Nejedná se o špatné řešeńı,
nicméně pro velké poměry vzorkovaćı a mezńı frekvence u těchto filtr̊u mohou nastat
problémy s jejich stabilitou. Problém lze řešit větš́ı š́ı̌rkou bitového slova, tj. větš́ı přesnost́ı
prováděných výpočt̊u. Mezńı frekvence navrhovaných filtr̊u stejnosměrné hodnoty se po-
hybovala v bĺızkosti 10 Hz a implementovaný program měl pracovat při vzorkováńı 20 kHz.
Jelikož algoritmus běžel v hradlovém poli s omezeným počtem logických buněk, nebylo
vhodné zvyšovat přesnost prováděných výpočt̊u. Proto byly studovány daľśı možnosti
źıskáváńı stejnosměrné složky signál̊u. Jako velmi výhodná se pro tento účel ukázala
struktura CIC filtru, který zab́ırá minimum pamět’ového prostoru a při vhodném návrhu
nemá negativńı vliv na běh programu filtru. Vı́ce se t́ımto tématem zabývá kapitola 5.2.

Daľśı část práce při implementaci ř́ıd́ıćıho programu se týkala vylepšeńı a hlavně zjed-
nodušeńı detektoru sousledné symetrické složky. Ten, který je použit v [1], vypoč́ıtává
danou složku pomoćı schématu, které je velmi podobné celému ř́ıd́ıćımu algoritmu na
obrázku 16. Z toho d̊uvodu je, jen kv̊uli tomuto detektoru, výsledná velikost programu
o v́ıce jak polovinu větš́ı. Nav́ıc je zde nutný fázový závěs, kde jsou použity gonio-
metrické funkce. Implementace těchto výpočt̊u v prostřed́ı Labview nečińı problémy,
nicméně bez vhodných knihovńıch prvk̊u může být jejich realizace nesnadná předevš́ım
v př́ıpadech, kdy je ćılovou platformou FPGA. Při zkoumáńı alternativńıch výpočt̊u sou-
sledné symetrické složky bylo nalezeno zaj́ımavé řešeńı v článku [18]. Toto řešeńı využ́ıvá
vlastnost́ı pásmové propusti k filtraci základńı harmonické složky z transformovaných
pr̊uběh̊u napět́ı do souřadnic αβ. Navržený filtr má dva výstupy. Jeden s výstupńım
fázovým posunem základńı harmonické složky 0◦ a druhý s fázovým posunem 90◦. Pro
každou transformovanou složku je použit jeden filtr a z celkem 4 výstupńıch signál̊u
je následně vypoč́ıtávána sousledná složka. Algoritmus je velice jednoduchý a nezab́ırá
mnoho prostředk̊u hradlového pole. Jeho nevýhodou je, že filtr je třeba ladit na frekvenci
základńı harmonické složky. Autoři k tomu využ́ıvali fázových závěs̊u, jejichž vlastnosti
byly studovány a simulovány, nicméně jako koncepce pro hradlové pole se kv̊uli nutnosti
vyč́ısleńı goniometrických funkćı zdály nevhodné. Nakonec byl blok fázového závěsu na-
hrazen blokem automatické regulace zisku (AGC - Automatic Gain Control). Dynamické
vlastnosti výsledného výpočtu s AGC jsou ve své podstatě stejné, jako ty, které lze po-
zorovat při použit́ı fázového závěsu. Popisem jednotlivých fázových závěs̊u a výsledným
detektorem sousledné složky se zabývaj́ı kapitoly 5.3 a 5.4.
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Kapitola 5

Č́ıslicové zpracováńı signál̊u
v ř́ıd́ıćıch systémech výkonových
měnič̊u

5.1 Výpočty v pevné řádové čárce

Č́ıslicové systémy pro implementaci ř́ıdićıch algoritmů aktivńıch filtr̊u nejčastěji použ́ıvaj́ı
pro reprezentaci signál̊u č́ısla v pevné řádové čárce. Výhodou proti plovoućı řádové čárce je
rychlost výsledných početńıch operaćıch a jednoduchá implementace. Nevýhodou je nižš́ı
rozsah zobrazitelných č́ısel. V některých aplikaćıch dokonce přesnost určitých výsledk̊u
rozhoduje o použitelnosti a nepoužitelnosti určitého algoritmu. Dále v textu budeme vždy
předpokládat u č́ısel vyjádřeńı znaménka ve dvojkovém doplňku, pokud nebude uvedeno
výslovně jinak. Je to nejčastěǰśı forma vyjádřeńı znaménka náležej́ıćıho č́ıslu, proto se j́ı
budeme držet i v této práci.

5.1.1 Porovnáńı výpočt̊u v pevné a plovoućı řádové čárce

Nejjednodušš́ı formou reprezentace dat v poč́ıtači vyjádřeńı č́ısla v pevné řádové čárce.
V bitovém slově se pevně urč́ı poloha řádové čárky a mocniny základu nalevo od ńı
rostou a napravo klesaj́ı. Levá část pak určuje celoč́ıselnou část č́ısla a pravá zlomkovou.
Pro př́ıklad vezměme 8 bit slovo se 2 bity celoč́ıselné části. Hodnota tohoto č́ısla je pak
dána součtem součin̊u hodnot př́ıslušných bit̊u ai s jejich váhami:

x =
(
a1 · 21 + a0 · 20

)
celá část

+

+
(
a−1 · 2−1 + a−2 · 2−2 + a−3 · 2−3 + a−4 · 2−4 + a−5 · 2−5 + a−6 · 2−6

)
zlomková část

(34)

Zřejmě nejnižš́ı zobrazitelné č́ıslo je dáno kvantizačńım krokem, respektive vahou
nejnižš́ıho bitu. S uvažováńım znaménka je interval zobrazitelných č́ısel〈

−2N−F−1; 2N−F−1 − 2N−I−1
〉

(35)

V daném intervalu označuje N počet bit̊u slova, I je počet bit̊u celoč́ıselné části bez
znaménka (se znaménkem by bylo bez -1) a F označuje počet bit̊u zlomkové části. Z tohoto
intervalu je zobrazitelných vždy jen 2N hodnot s daným kvantizačńım krokem, č́ımž je
dána i přesnost. K velkým chybám docháźı předevš́ım při zobrazováńı desetinných č́ısel.
Prostor zobrazitelných hodnot se dá vyjádřit pomoćı śıtě, jej́ıž př́ıklad je na obrázku 17.
Jsou zde zakresleny i některé základńı funkce, aby bylo zřejmé, jakým zp̊usobem docháźı
k chybám. Př́ıkladně u funkce y = 0, 5·x nemá hodnota 1, 5 na ose x svou funkčńı hodnotu
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na ose y. Výsledek bude vždy zaokrouhlen. U lomené funkce je pro velká x situace ještě
horš́ı.

Nepřesnost vyjádřeńı malých rozd́ıl̊u a zlomkových hodnot v pevné řádové čárce je jej́ı
hlavńı nevýhodou a budeme se j́ı dále v textu zabývat. Přesto se dá ř́ıci, že v aplikaćıch
jako jsou ř́ıd́ıćı algoritmy měnič̊u je toto vyjádřeńı č́ısel nejčastěǰśı. Důvodem je předevš́ım
rychlost a jednoduchost prováděných výpočt̊u, jejichž výsledky nepotřebuj́ı daľśı úpravy.
Na rozd́ıl od výpočt̊u v plovoućı řádové čárce často použ́ıvaj́ı daľśı operace jako např́ıklad
normováńı a úpravu exponentu.

Vyjádřeńı č́ısel v pohyblivé řádové čárce je dosti odlǐsné. Zde nemaj́ı jednotlivé bity
v pravém slova smyslu pevně určenou váhu. Mı́sto toho se bitové slovo skládá ze tř́ı
část́ı: znaménka, exponentu a mantisy. Exponent udává polohu řádové čárky a mantisa
je vyjádřeńı č́ısla v pevné řádové čárce s řádovou čárkou umı́stěnou napravo hned vedle
nejvýznamněǰśıho bitu. Je několik možných předepsaných formát̊u těchto č́ısel, které jsou
definovány normou ANSI/IEEE 754-1985. V ř́ıd́ıćıch algoritmech je obvykle použ́ıvaná
jednoduchá přesnost, kde se č́ıslo skládá z 32 bit̊u. Jeden bit odpov́ıdá znaménku, 8 je
vyhrazeno pro exponent a 24 (jeden bit je skrytý, jelikož normovaný tvar č́ısla vždy zač́ıná
1) bity je vyjádřena mantisa. Exponent je zde vyjádřen v aditivńım kódu s konstantou
K = 127. Zobrazeńı určitého č́ısla X pak je tvaru:

X = ±M · 2e−127 (36)

V rovnici (36) je M hodnota mantisy a e hodota exponentu, tak jak je zapsána
v řádové mř́ıžce. Problematika nepřesnosti výpočt̊u v plovoućı řádové čárce neńı tak
výrazná. Formát tohoto typu s dvojitou přesnost́ı (viz tabulka 1) byl využit pouze při
testováńı algoritmů pomoćı simulaćı softwarem MATLAB. V ćılových zař́ızeńıch (Com-
pactRIO, jednočipové mikroprocesory) byly implementace algoritmů vždy v pevné řádové
čárce. Porovnáńı vlastnost́ı zobrazeńı č́ısel a a výpočt̊u prováděných v pevné a plovoućı
řádové čárce z několika hledisek je uvedeno v tabulce 2.

přesnost znaménko exponent mantisa

jednoduchá 32b 1b 8b 23(24)b

dvojitá 64b 1b 11b 52(53)b

Tabulka 1: Řádové mř́ıžky pro formát ANSI/IEEE Std. 754-1985
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Obrázek 17: Rovina dvou č́ısel v pevné řádové čárce s jednobitovou zlomkovou část́ı

Vlastnost Plovoućı řádová čárka Pevná řádová čárka

Přesnost Výborná - velký rozsah hodnot,
d́ıky kterému obvykle neńı třeba
řešit vliv přetečeńı.

Špatná - přesnost je závislá
na délce slova. Vyšš́ı přesnost
zvyšuje požadavky na pamět’ a
velikost programu.

Rychlost Nı́zká - kv̊uli složitosti vyjádřeńı
č́ısla v plovoućı čárce.

Vysoká - jednoduché aritmetické i
logické operace. Vyvinuto mnoho
rychlých metod výpočt̊u, které
pracuj́ı př́ımo s t́ımto formátem.

Náklady Vysoké - potenciálně vysoká cena
hardwaru.

Nı́zké - běžně použ́ıvaný hard-
ware.

Spotřeba
energie

Velká - dáno množstv́ım
prováděných operaćı, které
jsou nutné při práci s t́ımto
formátem.

Různá - velký výběr zař́ızeńı
r̊uzných výkon̊u. Dı́ky jednodu-
chosti výpočt̊u se formát hod́ı pro
ńızkopř́ıkonové aplikace

Zpožděńı
dané
výpočty

Různé - zpožděńı je závislé
na použitých datech. Může být
velké.

Malé - početńı operace jsou jed-
noduché a rychlé. Obvykle trvaj́ı
jen několik cykl̊u procesoru.

Doba
vývoje

Krátká - neńı třeba řešit řadu
problémů daných konečnou
délkou slova.

Dlouhá - je třeba se zabývat
konečnou délkou slova (přetečeńı,
přesnost,...)

Tabulka 2: Porovnáńı vlastnost́ı plovoućı a pevné řádové čárky [19]
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5.1.2 Š́ı̌reńı chyby ve výpočtech

Všechny výpočty ř́ıd́ıćıch algoritmů jsou zat́ıženy chybou danou konečnou přesnost́ı zob-
razitelných hodnot v pevné řádové čárce. Zřejmě vzhledem k možnostem programova-
telných hradlových poĺı nebo určité ćılové architektuře procesoru se vždy snaž́ıme volit
pro reprezentaci č́ısel co nejmenš́ı počet bit̊u. Nejmenš́ı pamět’ové nároky i výpočetńı čas
zab́ıraj́ı č́ısla, s bitovou š́ı̌rkou odpov́ıdaj́ıćı ćılové architektuře. Se zvyšuj́ıćımi se nároky
na přesnost (např. dvojnásobný počet bit̊u atd.) tak úměrně rostou i nároky na pamět’ a
dobu zpracováńı. Proto je vhodné v určitých částech algoritmů výsledk̊um účelně snižovat
přesnost (tj. zaokrouhlovat na určitý počet bit̊u).

Dále v textu nebudeme uvažovat př́ıpadnou daľśı nepřesnost zp̊usobenou měřeńım ana-
logově digitálńım převodńıkem. Budeme předpokládat, že největš́ı možná chyba odečtené
hodnoty signálu bude dána výhradně nejméně významným bitem (dále LSB) źıskaného
výsledku bitového slova. Jinými slovy se bude jednat o chybu vzniklou při kvantováńı
výsledku. Teoríı vzniku tzv. kvantizačńıho šumu se zabývá např́ıklad publikace [20]. Jedná
se o relativně složitou teorii definuj́ıćı určité kvantizačńı teorémy, které musej́ı být splněny.
Ačkoliv rozsah této problematiky je značný, neńı j́ı v literatuře, která se zabývá č́ıslicovým
zpracováńım, věnováno mnoho prostoru. Tato práce měla být primárně zaměřena na al-
goritmy pro polovodičové měniče, nicméně jak se později ukázalo, tak právě přesnosti
výsledk̊u v jednotlivých výpočetńıch operaćıch rozhoduj́ı o tom, zda bude určitý algorit-
mus pracovat odpov́ıdaj́ıćım zp̊usobem. Dále prezentované algoritmy totiž pracuj́ı bez-
chybně v simulaćıch, nicméně při programové implementaci v pevné řádové čárce už to
tak být nemuśı. Prvńı problémy se správně nastaveným rozsahem bitových hodnot se
objevily již při tvorbě základńıho ř́ıd́ıćıho programu aktivńıho harmonického filtru, který
využ́ıval teorii okamžitých výkon̊u. Autor na tomto programu spolupracoval s ing. Janem
Hájkem, pro něhož to bylo v té době jedńım z ćıl̊u diplomové práce[8]. V publikaci [20]
naneštěst́ı neńı naprosto jasně řečeno, jakými pravidly by se měly bitové rozsahy hodnot
ř́ıdit. Proto se autor tato pravidla pokusil dále navrhnout.

Chybu (přesnost) výsledku e urč́ıme jako odchylku skutečné (ideálńı - nekonečná
přesnost) hodnoty xskut od vypočtené tj. zobrazené hodnoty xskut:

e = xskut − xvyp (37)

Rozložeńı výsledku vztahu (37) záviśı na zp̊usobu zaokrouhlováńı během výpočt̊u.
Pokud jsou nejméně významné bity pouze ořezávány, pak se jedná o zaokrouhlováńı dol̊u.
V tomto př́ıpadě může chyba výsledku nabývat pouze kladných hodnot. Ačkoliv je tento
zp̊usob nejjednodušš́ı možný, docháźı při něm v porovnáńı se zaokrouhlováńım na obě
strany k vyšš́ı středńı kvadratické odchylce od skutečné hodnoty. To je dáno předevš́ım
faktem, že středńı hodnota chyby dle (37) neńı nulová. Při použit́ı zaokrouhlováńı na
obě strany je tento nedostatek odstraněn. Symetrické rozložeńı kolem nuly nav́ıc zaruč́ı,
že středńı kvadratická odchylka od skutečné hodnoty bude shodná s rozptylem náhodné
veličiny e.

Hodnota chyby e je náhodná veličina s rovnoměrným rozložeńım. Proto budeme dále
pracovat s jej́ımi charakteristikami, kterými jsou středńı hodnota a rozptyl. Středńı hod-
nota diskrétńı náhodné veličiny X respektive spojitě rozložené veličiny x je definována
vztahy:

E(X) =
n∑
i=1

pi ·Xi (38)

E(x) =

∫ ∞
−∞

x · f(x)dx (39)
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Ve vztahu (38) označuje pi pravděpodobnost hodnoty Xi, tedy je to hodnota pravdě-
podobnostńı funkce odpov́ıdaj́ıćı výsledku Xi. Vztah (39) odpov́ıdá spojitému rozložeńı
náhodné veličiny a f(x) zde označuje jej́ı hustotu pravděpodobnosti. Rozptyl lze źıskat
pomoćı vztah̊u pro středńı hodnotu:

D(x) = E(x2)− E(x)2 (40)

Rozptylem hodnoty se vlastně rozumı́ pr̊uměrná kvadratická odchylka této hodnoty od
jej́ı středńı hodnoty. Jak již bylo naznačeno, chyba vzniklá kvantováńım je spojitá, jelikož
se vlastně jedná pouze o zaokrouhlováńı výsledku. Dále budeme uvažovat zaokrouhlováńı
na obě strany, č́ımž bude středńı hodnota chyby rovna nule a jej́ı energie bude ve shodě
s rozptylem. Hustota pravděpodobnosti chyby kvantováńım je pak dána vztahem:

f(x) =


0 pro x < − q

2
1
q

pro − q
2
< x < q

2

0 pro x > q
2

(41)

Symbolem q označujeme hodnotu (význam) LSB. Rozptyl odvozený z hustoty prav-
děpodobnosti (41) pak je:

D(x) =
q2

12
(42)

Při kvantováńı vlastně zvětšujeme odchylku výsledné hodnoty od jej́ı p̊uvodńı hodnoty.
Tato odchylka je náhodná veličina, která nekoreluje s počátečńım rozptylem signálu.

Nejjednodušš́ı a zároveň velmi častou operaćı, která se obvykle vyskytuje v ř́ıd́ıćıch
programech tř́ıfázových měnič̊u je transformace do souřadného systému αβ. Prvky trans-
formačńı matice z̊ustávaj́ı konstantńı, proto je transformace složena pouze z operaćı
součtu (resp. rozd́ılu) a násobeńı konstantou. Pro rozptyl součtu (resp. rozd́ılu) dvou
nezávislých náhodných veličin a rozptyl náhodné veličiny vynásobené konstantou k lze
odvodit vztahy[21]:

D(x+ y) = D(x) +D(y) (43)

D(k · x) = k2 ·D(x) (44)

Vycházejme z předpokladu, že požadujeme, aby se na výsledném rozptylu pod́ılely
všechny náhodné veličiny stejně. Odtud plyne, že všechny náhodné veličiny vstupuj́ıćı do
součtu maj́ı mı́t stejný rozptyl. Pro součet n náhodných veličin každá s rozptylem σ2 pak
dostáváme ze vztahu (43) následuj́ıćı rovnost:

D

(
n∑
i=1

xi

)
= n · σ2 (45)

S uvážeńım vztahu (42) lze pro hodnotu LSB proměnných vstupuj́ıćıch do součtu
odvodit nerovnost:

q ≤ qv√
n

(46)

Ve vztahu (46) je qv hodnota určitého bitu výsledku, který je již zat́ıžen chybou
(šumem) a q je tentýž bit veličin vstupuj́ıćıch do součtu. Vztah nám dává do souvislosti
bitovou přesnost výsledku součtu s bitovou přesnost́ı vstupńıch veličin. Zřejmě pro součet
např́ıklad čtyř nebo menš́ıho počtu proměnných je nutné, aby všechny vstupńı proměnné
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měly o jeden bit vyšš́ı přesnost než výstup. Podobně u násobeńı vstupńı veličiny konstan-
tou lze źıskat podobnou nerovnost pro vstupńı hodnotu:

q ≤ qv
k

(47)

Vztah (47) ani vztah (44) však neuvažuj́ı kvantováńı konstanty k, kterou je také třeba
zaokrouhlit na požadovaný počet bit̊u. Tento stav nastává předevš́ım v př́ıpadech, kdy k je
desetinné č́ıslo, které neńı zobrazitelné konečným počtem bit̊u binárńıho č́ısla za řádovou
čárkou. Hodnota zaokrouhlené konstanty je známá a v čase se neměńı. Tud́ıž známe
i chybu, kterou jej́ı nepřesná hodnota vyvolá. Zaj́ımá nás, jakým zp̊usobem nám tato
nepřesnost ovlivńı výslednou středńı kvadratickou odchylku (energii chyby). Skutečnou
středńı hodnotu výstupu urč́ıme s nezaokrouhlenou konstantou:

E ((k + ∆k) · x) = (k + ∆k) · E(x) (48)

Ve vztahu (48) označuje k zaokrouhlenou hodnotu konstanty a ∆k jej́ı odchylku od
přesné hodnoty. Pro středńı kvadratickou odchylku e2 můžeme tedy psát:

e2 =

∫ ∞
−∞

(k · x− (k + ∆k) · E(x))2 · f(x)dx =

=

∫ ∞
−∞

(
k2 · x2 − 2 · (k + ∆k) · k · E(x) · x+ (k + ∆k)2 · E(x)2

)
· f(x)dx

(49)

Prvńı člen součtu v závorce rovnice (49) je po integraci roven středńı hodnotě z kva-
drátu součinu zaokrouhlené konstanty a náhodné veličiny. V prostředńım členu stač́ı in-
tegrovat pouze součin x · f(x), protože ostatńı členy jsou konstantńı a lze je vytknout
před integrál. Výsledkem integrálu je středńı hodnota E(x). Podobně v posledńım členu
integrujeme pouze hustotu pravděpodobnosti f(x), č́ımž źıskáme výsledek roven jedné.
Vztah tedy uprav́ıme do následuj́ıćıho tvaru:

e2 = E(k2 · x2)− 2 · (k + ∆k) · k · E(x)2 + (k + ∆k)2 · E(x)2

= E(k2 · x2)− k2 · E(x)2 + ∆k2 · E(x)2

= k2 · σ2 + ∆k2 · E(x)2

(50)

Výsledná kvadratická odchylka je tedy o proti p̊uvodńı hodnotě násobku vstupńıho
rozptylu σ2 vyšš́ı o kvadrát součinu chyby konstanty k a středńı hodnoty vstupńı veličiny.
Jelikož je středńı hodnota vstup̊u proměnná v čase, bude se měnit i energie chyby. To je
velice nepř́ıjemná věc. Abychom mohli pro určeńı bitové přesnosti alespoň přibližně použ́ıt
předešlý vztah (47), je nutné zajistit zanedbatelnou hodnotu kvadrátu součinu ∆k ·E(x)
v porovnáńı se součinem kvadrátu zaokrouhlené konstanty k a hodnoty rozptylu vstupńı
veličiny. Požadované ∆k pak určujeme pro maximálńı hodnotu vstupńı veličiny:

k2 · σ2 >> ∆k2 · E(x)2, pro maximum E(x) (51)

Velmi často nelze ovlivnit přesnost vstupńı veličiny, proto je výstupńı chyba defi-
nována předevš́ım přesnost́ı násob́ıćı konstanty a následným kvantováńım výsledku. Pro
př́ıklad zde uvedeme nastaveńı bitových š́ı̌rek ve zmı́něném př́ıpadě transformačńı matice
do soustavy souřadnic αβ. Pro účely snadněǰśı práce při zaokrouhlováńı je výhodné, aby
vstupńı a t́ım i výstupńı signály nabývaly hodnoty z intervalu 〈−1; 1〉. T́ım je určena
poloha řádové čárky, která bude napravo od nejvýznamněǰśıho bitu (bitu s nejvyšš́ı hod-
notou - dále MSB). U transformačńı matice budeme požadovat šestnáctibitový vstup i
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Obrázek 18: Výpočet transformace složek abc do soustavy αβ s naznačenou bitovou
přesnost́ı v jednotlivých částech

Signál Rozptyl Středńı kvadratická odchylka

xα 3, 9032 · 10−11 3, 9150 · 10−11

xβ 3.8805 · 10−11 3, 8822 · 10−11

ya 1, 2935 · 10−11 1, 3015 · 10−11

yb 3, 3096 · 10−12 3, 3280 · 10−12

yc 3, 3096 · 10−12 3, 3255 · 10−12

xα nekvant 1, 9630 · 10−11 1, 9659 · 10−11

Tabulka 3: Srovnáńı vypočteného rozptylu a numericky určené středńı kvadratické od-
chylky ve výpočtu Clarkové transformace

výstup. Vstupy budou źıskávány ze šestnáctibitového analogově digitálńıho převodńıku,
nicméně hodnota vstupńıho signálu nikdy nepřesáhne 12 bit̊u.1 T́ım bude zajǐstěno, že
žádná hodnota výpočtu nepřesáhne požadovaný interval 〈−1; 1〉.

Transformace do soustavy souřadnic αβ (Clarkové transformace) je definována násle-
dovně:

(
xα
xβ

)
=

(√
2
3
− 1√

6
− 1√

6

0 1 −1

)
·

xaxb
xc

 (52)

Výsledný výpočet i s naznačenými bitovými rozsahy hodnot je uveden na obrázku 18.
Zřejmě pro výpočet souřadnice β potřebujeme pouze rozd́ıl vstup̊u b a c. Pro rozptyl
výsledku plat́ı vztah (43). Přesnost vstup̊u nelze zvýšit a neprovád́ıme žádné daľśı kvan-
továńı (zaokrouhlováńı), proto výsledný rozptyl výstupu oproti vstupu bude dvojnásobný.
Podobnou hodnotu rozptylu budeme očekávat i v př́ıpadě výstupu α. Zde sč́ıtáme tři me-
zivýsledky. Ty jsou źıskány po vynásobeńı každého vstupńıho signálu př́ıslušnou hodnotou
prvku matice (52). Jelikož tyto prvky neńı možné přesně vyjádřit konečným počtem bit̊u,
je třeba definovat jejich maximálńı chybu. Dř́ıve bylo uvedeno, že pokud má být mini-
malizován př́ır̊ustek chyby vlivem kvantováńı násob́ıćıho koeficientu, tak je nutné splnit

1Toto nastaveńı odpov́ıdá implementaci ř́ıd́ıćıho programu aktivńıho harmonického filtru[8]. Ř́ızeńı
zde zajǐst’ovala platforma CompactRIO a program byl vytvářen v softwaru Labview. Jelikož byl program
implementován do hradlového pole, bylo možné nastavit r̊uzné bitové š́ı̌rky a polohu řádové čárky na
výstup jednotlivých početńıch operaćı.
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podmı́nku (51). Abychom si výpočet co nejv́ıce zjednodušili, dosazujeme za k jeho ćılovou
(přesnou) hodnotu. Maximálńı hodnota E(x)max je zde 2−3, jelikož bylo výše uvedeno, že
hodnota na vstupech abc nemůže nikdy přesáhnout 12 bit̊u. Výpočtem, za předpokladu
použit́ı 16 bitové délky vstupńıch č́ısel, źıskáme následuj́ıćı výsledky:

D(x) = σ2 =
q2

12
=

22·(−16)

12
= 1, 94 · 10−11

|∆ka| = 1.22 · 10−6 <<

√
k2
a · σ2

E(x)2
max

=

√
2
3
· 1, 94 · 10−11

2−3·2 = 2, 88 · 10−5

|∆kbc| <<

√
k2
b · σ2

E(x)2
max

=

√
1
6
· 1, 94 · 10−11

2−3·2 = 1, 44 · 10−5

Pro chyby koeficient̊u, které budou zaokrouhleny na 16 bit̊u, dostaneme:

|∆ka| = 1.22 · 10−6

|∆kbc| = 6.11 · 10−7

Výsledné chyby jsou zřejmě v́ıce než desetkrát menš́ı, což můžeme pokládat za splněńı
vztahu (51). Všechny koeficienty je tud́ıž třeba implementovat s 16 bitovou přesnost́ı.

Součin dvou 16 bit č́ısel dává 32 bit výsledek. Při implementaci algoritmu v procesoru
bychom pravděpodobně takto přesný výsledek nechali být, jelikož se jedná o násobek 8 bit.
Nicméně v jiných př́ıpadech (např́ıklad ćılem implementace by bylo hradlové pole) bychom
chtěli daný výsledek co nejv́ıce zaokrouhlit, aniž by t́ım významně utrpěla jeho výsledná
přesnost. Aby uvedené bylo splněno, je nutné aby př́ır̊ustek rozptylu vlivem kvantováńı byl
zanedbatelný v porovnáńı s rozptylem výsledku před kvantováńım. Rozptyl výsledku před
kvantováńım urč́ıme na základě vztahu (44). S uvážeńım vztahu (42) vznikne nerovnost:

qkvant <
√

12 · k2 · σ2 (53)

Po dosazeńı źıskáme:

qkvanta <
√

12 · k2
a · σ2 =

√
12 · 2

3
· 1, 94 · 10−11 = 1, 25 · 10−5 ≈ 2−16

qkvantbc <
√

12 · k2
bc · σ2 =

√
12 · 1

6
· 1, 94 · 10−11 = 6, 23 · 10−6 ≈ 2−17

U všech mezivýsledk̊u zvoĺıme stejné kvantováńı a jelikož hodnota kvantovaćıho bitu
vystupuje ve vztahu (42) v kvadrátu, bude dostačuj́ıćı kvantováńı na 20 bit. Posledńı
kvantováńı, ke kterému dojde, je na samotném výstupu u součtu všech tř́ı mezivýsledk̊u.
Nicméně zde je d́ıky násob́ıćım konstantám, které sńıžily i rozptyly chyb, téměř splněn
vztah (46). Nekvantovaný výstup α má tak rozptyl téměř shodný s p̊uvodńım rozptylem
na vstupu. Zaokrouhleńım se tud́ıž tato hodnota zhruba zdvojnásob́ı a bude v dobré shodě
s rozptylem výstupu β.

Jelikož neńı stále jasné, zda jsou všechny tyto úvahy správné, byla provedena simu-
lace výpočtu s výsledky, které jsou uvedeny v tabulce 3. Ve sloupci

”
rozptyl“ jsou uve-

deny vypoč́ıtané rozptyly výstupńıch signál̊u, které jsou srovnávány s výsledkem simulace
ve sloupci

”
středńı kvadratická odchylka“. Simulace byla provedena tak, že byly gene-

rovány náhodné signály v intervalu 〈−0, 125; 0, 125〉 a z nich byla vypočtena teoreticky
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správná hodnota výstupu Clarkové transformace xskut. Výpočet byl proveden v plovoućı
řádové čárce s dvojitou přesnost́ı. Následně byly vstupy kvantovány na 16 bitovou hodnotu
v pevné řádové čárce a dále zpracovány dle obrázku 18. Z celkem N = 106 trojic vstup̊u
byl vypočten odhad středńı kvadratické odchylky jednotlivých výsledk̊u dle vztahu:

e2 =
1

N

N∑
i=1

(x− xskut)2 (54)

Zřejmě dle dosažených výsledk̊u jsou teoretické hodnoty velmi bĺızké těm, které jsme
źıskali při simulaci. Lze tedy učinit závěr, že dané postupy lze využ́ıt pro správný návrh
bitových rozsah̊u při výpočtech v pevné řádové čárce.

5.1.3 Podmı́nky plynoućı z kvantizačńıch teorémů

Jelikož neznáme přesné hodnoty vstupu určitého systému2, vytvář́ıme vstupńı hodnoty
pomoćı generátoru náhodných č́ısel s určitým rozděleńım. Tak tomu bylo i v předešlém
př́ıpadě simulace výpočtu Clarkové transformace (viz kapitola 5.1.2). Zde je třeba upozor-
nit na jednu věc. Vstupńı rozděleńı nemuśı být kvantováńım hodnot dostatečně popsáno.
Na výstupu se v takovém př́ıpadě objev́ı jiné rozděleńı, které se lǐśı i některými momenty
(středńı hodnota, rozptyl, atd.). Výsledná kvadratická chyba kvantovaného výsledku se
pak bude výrazně lǐsit od rozptylu, který bychom źıskali pouhým přičteńım hodnoty dle
vztahu (42). Předešlý př́ıpad vyšel správně předevš́ım z d̊uvodu přibližného splněńı kvan-
tizačńıho teorému II (QT II v [20]) a hlavně z d̊uvod̊u splněńı kvantizačńıho teorému
III/A (QT III/A v [20]).

Teorém 1 QT II - upravený překlad
Pokud je Fourierova transformace φx(u) hustoty pravděpodobnosti f(x) vstupńı pro-

měnné frekvenčně omezená tak, že plat́ı

φx(u) = 0 pro |u| > 2 · π
q

(55)

pak je možné určit momenty vstupńıho rozděleńı z moment̊u výstupńıho kvantovaného
rozděleńı.

Teorém 2 QT III/A - upravený překlad
Pokud u Fourierovy transformace hustoty pravděpodobnosti náhodné proměnné plat́ı:

φx

(
l · 2 · π

q

)
= 0 pro l = ±1,±2, ..., (56)

pak Fourierova transformace hustoty pravděpodobnosti rozděleńı kvantizačńıho šumu
má tvar:

φν(u) = sinc
(q · u

2

)
(57)

2Výjimečně je můžeme znát. Např́ıklad když vstupem výpočtu bude výstup generátoru periodické
funkce s určitou neměnnou frekvenćı a amplitudou. V takovém př́ıpadě lze přesně určit okamžik kdy
docháźı k maximálńı chybě výpočtu a př́ıpadné kvantováńı je mu podmı́něno. Nemá proto smysl se
v těchto př́ıpadech zabývat rozptylem, protože středńı kvadratická odchylka se od něj může výrazně
lǐsit. Uvažujme třeba signál tvaru obdélńıku. Při jeho obou výchylkách známe přesně chybu, které se
dopoušt́ıme kvantováńım a co v́ıc, tato chyba je určitou část periody neměnná a rozhodně se nejedná
o náhodnou veličinu.
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Obrázek 19: Obecný ekvivalentńı rekurzivńı výpočet se zdrojem kvantizačńıho šumu

a jeho hustota pravděpodobnosti je tud́ı̌z

fν(x) =

{
1
q

pro |x| ≤ q
2

0 jinde
(58)

V obou př́ıpadech se jedná vlastně o obdobu vzorkovaćıch teorémů. Zřejmě pokud
nebude splněn teorém QT III/A, pak po provedeńı simulace nedostaneme shodu kvad-
ratické chyby s rozptyly, tak jak bylo uvedeno v tabulce 3. Jde vlastně o d̊usledek toho,
že náhodné hodnoty v bĺızkosti hranic intervalu, nebudou mı́t chybu s rozděleńım (41).
Nesplněńı podmı́nky lze vyzkoušet změnou hranic intervalu pro náhodné hodnoty na ne-
celoč́ıselnou zápornou nebo kladnou mocninu dvou. Shodu moment̊u zajist́ı pro obecné
rozděleńı př́ısněǰśı teorém QT II. Jeho splněńı v běžných př́ıpadech je však zpravidla
pouze přibližné. V př́ıpadě rovnoměrného rozděleńı uvedeného výše je přibližnost jasná,
jelikož Fourierovou transformaćı obdélńıkové funkce źıskáme funkci sinc(u). Nejedná se
tud́ıž o pr̊uběh, který by byl frekvenčně omezený na určitém intervalu.

Ze zmı́něných d̊uvod̊u, budeme nadále při návrhu předpokládat vždy splněńı QT III/A
respektive QT II. Pokud v ćılové aplikaci nebudou tyto teorémy ani přibližně splněny,
pak nelze použ́ıt dř́ıve uvedené vztahy a postup výpočtu kvadratické chyby založenou
na výpočtu rozptylu. Pro obecné signály, kdy nev́ıme o vstupu nic určitého, je však tato
metoda dostatečná. Zřejmě při splněńı podmı́nek QT II (nebo alespoň QT III/A), lze
kvantováńı nahradit přičteńım zdroje aditivńıho šumu, který má požadované momenty.
Toho využijeme při řešeńı složitěǰśıch systémů se zpětnou vazbou.

5.1.4 Š́ı̌reńı chyby v rekurzivńıch výpočtech

V kapitole 5.1.2 byl diskutován vliv kvantováńı a jednotlivých operaćı sč́ıtáńı a násobeńı
konstantou na výslednou chybu výpočtu. V ř́ıd́ıćıch systémech jsou však třeba i operace,
které nový výstup odvozuj́ı z jeho předešlé hodnoty. Př́ıkladem může být např́ıklad im-
plementace filtru IIR nebo integrátoru. Problém je zde o to složitěǰśı, že vlivem zpětné
vazby náhodné veličiny vzájemně koreluj́ı. V některých př́ıpadech lze použ́ıt určitá zjed-
nodušeńı. Např́ıklad v př́ıpadě výpočtu klouzavého pr̊uměru pomoćı integrátoru je zájem
pouze o součet N proměnných. Tud́ıž pro sledováńı rozptylu a návrh bitových rozsah̊u
lze použ́ıt postup popsaný v předchoźı kapitole.

V obecném př́ıpadě lze rekurzivńı systém zjednodušit do podoby na obrázku 19. Ke
kvantováńı docháźı zpravidla po násobeńı výstupu konstantou a, aby bylo opět dosaženo
dané bitové š́ı̌rky pro výstup. Pokud je splněn kvantizačńı teorém II, pak lze dokázat,
že kvantizačńı šum koreluje s výstupńım šumem stejně, jako by v daném mı́stě byl zdroj
aditivńıho nezávislého šumu (viz [20]). V obrázku 19 je signál šumu zaznačen jako ν.
Přenos šumového signálu na výstup je:

Hν =
1

1− a · z−1
(59)
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Obrázek 20: Bitové rozsahy při simulaci rekurzivńıho výpočtu

Podmı́nky Rozptyl Středńı kvadratická odchylka

šum, a = 0, 125 3, 942 · 10−11 4, 012 · 10−11

šum, a = 0, 25 4, 139 · 10−11 4, 428 · 10−11

sinus, Am = 3/8, N = 100, a = 0, 125 3, 942 · 10−11 4, 592 · 10−11

sinus, Am = 3/8, N = 100, a = 0, 25 4, 139 · 10−11 4, 969 · 10−11

sinus, Am = 3/8, N = 50, a = 0, 25 4, 139 · 10−11 4, 202 · 10−11

Tabulka 4: Srovnáńı vypočteného rozptylu a numericky určené středńı kvadratické od-
chylky na výstupu rekurzivńıho výpočtu

Jedná se vlastně o přenosovou funkci IIR filtru. Aby byl výstup stabilńı, muśı platit, že
násob́ıćı konstanta a je menš́ı než 1. Impulsńı odezva daného filtru je dána geometrickou
posloupnost́ı:

pi = ai pro i = 0, 1, 2, ... (60)

Jelikož je šumový signál generován v každém okamžiku, bude po dostatečně dlouhé
době výstup obsahovat všechny jeho násobky dané posloupnost́ı (60). Přitom výstupńı
rozptyl signálu je dán součtem součin̊u kvadrát̊u člen̊u posloupnosti s rozptylem vstupńıho
šumového signálu. Dostáváme se tak k součtu nekonečně mnoha násobk̊u nezávislých
náhodných hodnot, tj. k součtu geometrické řady:

∞∑
i=0

a2·i =
1

1− a2
(61)

Pro výstupńı rozptyl daný pouze signálem n tak plat́ı vztah:

D(y) =
D(n)

1− a2
=

q2/12

1− a2
(62)

Ke stejnému výsledku dojdeme i pro výstupńı rozptyl, který by pocházel od signálu x.
Uvedené úvahy nemůžeme použ́ıt v př́ıpadě čisté integrace, kdy ve zpětné vazbě neńı žádná
násobná konstanta. Zde ani nemá kvantováńı ve zpětné vazbě smysl. I tak bude výstupńı
rozptyl r̊ust k nekonečnu, jelikož je šumem znehodnocen i vstupńı signál. Integraci obvykle
použ́ıváme v regulátorech, kde se dá očekávat, že př́ıpadná odchylka výstupu regulátoru
vlivem šumu vyvolá akčńı zásah, který vše vrát́ı zpět. Pro źıskáńı výstupńıho rozptylu by
bylo nutné tedy analyzovat celý systém. Nicméně často může j́ıt ve výsledku o systém,
který je nelineárńı, nebo je natolik složitý, že jeho analýza je v podstatě nemožná. V re-
gulátoru budou každopádně př́ıpadné odchylky kompenzovány a proto je vhodné uvažovat
výstupńı šum s rozptylem, který dá jen bitové rozlǐseńı výstupu.
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Popsané závěry byly opět ověřeny simulaćı na systému dle blokového schématu na
obrázku 20. Źıskané výsledky jsou v tabulce 4. Simulace byla provedena pro dva typy
vstupńıch signál̊u. Prvńım byl šum s rovnoměrným rozděleńım v intervalu 〈−0, 125; 0, 125〉.
Druhým byl sinusový signál s amplitudou Am a periodou N (počet vzork̊u). Výstupńı
kvadratická odchylka byla źıskána z 106 vzork̊u. V prostředńım sloupci tabulky jsou
vypočteny teoretické rozptyly výstupu a v krajńım pravém sloupci jsou numericky určené
středńı kvadratické odchylky. Obě hodnoty se řádově shoduj́ı, nicméně je zde patrný jejich
určitý rozd́ıl. Ten je zp̊usoben volbou konstanty a, která je ve všech př́ıpadech dána moc-
ninou 2. Při násobeńı tak docháźı pouze k bitovému posunu výsledku. Při násobeńı 0, 25
docháźı k posunu pouze o 2 bity. Po následném kvantováńı je aproximace výstupńı chyby
rovnoměrným rozděleńım velmi hrubá. Pro jiné konstanty, které rozš́ı̌ŕı počet jedniček za
řádovou čárkou jsou výsledky simulace ve větš́ı shodě.

Daľśı nepř́ıjemný jev, ke kterému může doj́ıt na výstupu rekurzivńıho systému jsou tzv.

”
limitńı cykly“. Jde o stabilńı oscilace, které se objev́ı na výstupu jinak stabilńıho systému

i v př́ıpadě nulového buzeńı. Jejich př́ıčinou jsou chyby vzniklé při zaokrouhlováńı, které
se v pr̊uběhu rekurzivńıho algoritmu kumuluj́ı. Velikost a charakter limitńı cyklu jsou
ovlivněny hodnotami koeficient̊u, délkou slova, zp̊usobem zaokrouhlováńı a předchoźımi
hodnotami vstupu filtru. V př́ıpadě systému 1. řádu, který je na obrázku 19 lze pro
amplitudu limitńıho cyklu odvodit vztah [22]:

|y (n− 1)| ≤ 0, 5 · q
1− |a|

(63)

Pro hodnoty modulu koeficientu a, které jsou v bĺızkosti 1, roste amplituda limitńıho
cyklu. Při použit́ı rekurze s takovým koeficientem je proto třeba jev limitńıho cyklu
uvažovat a zvážit jeho př́ıpadné d̊usledky. Pro moduly, které maj́ı hodnotu nižš́ı než 0, 5,
limitńı cykly nenastávaj́ı. Pokud je to nutné, existuj́ı metody, které mohou limitńı cykly
zcela eliminovat jako např́ıklad

”
dither“[20]. Zde se do systému se přidává daľśı zdroj

šumu, který má stejné rozděleńı jako kvantizačńı šum. Dı́ky tomu má chyba skutečně
náhodné rozděleńı a př́ıpadný limitńı cyklus je při rekurzi eliminován.

5.1.5 Chyba výsledku funkce v́ıce kvantovaných signál̊u

V ř́ıd́ıćım algoritmu aktivńıho filtru, který je založený na PQ teorii [1], je nutné vypoč́ı-
távat okamžitou hodnotu výkonu. Hodnota výkonu je dána součinem dvou signál̊u, kdy
jeden odpov́ıdá napět́ı a druhý proudu. Zřejmě rozptyl součinu dvou náhodných hodnot
lze určit následuj́ıćım vztahem:

D(x · y) = E(x2 · y2)− E(x · y)2 (64)

S uvážeńım vztahu pro kovarianci [21]

cov(x, y) = E [(x− E(x)) · (y − E(y))] = E(x · y)− E(x) · E(y), (65)

lze vztah (64) upravit do následuj́ıćı podoby:

D(x·y) = cov(x2, y2)+
(
D(x) + E(x)2

)
·
(
D(y) + E(y)2

)
−(cov(x, y) + E(x) · E(y))2 (66)

Vzhledem k tomu, že předpokládáme, že chyby obou hodnot signál̊u jsou vzájemně
nezávislé, bude výsledná kovariance nulová. Proto pro nezávislé hodnoty signálu dosta-
neme tento pro nás konečný výsledek:

D(x · y) = D(x) ·D(y) +D(x) · E(y)2 +D(y) · E(x)2 (67)
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Mimo součinu stupńıch rozptyl̊u jsou ve výsledném vztahu i součiny mezi rozptyly a
kvadráty středńıch hodnot vstupńıch signál̊u. V našem př́ıpadě středńı hodnota signálu
odpov́ıdá přesné hodnotě (skutečné hodnotě, která neńı zat́ıžena chybou) daného signálu.
Je-li tento signál proměnný v čase, měńı se s časem i velikost rozptylu. Maximálńı roz-
ptyl źıskáme pro špičkovou hodnotu obou signál̊u. V př́ıpadě intervalu vstupńıch hodnot
〈−1; 1〉 a při zanedbáńı součinu rozptyl̊u, který pro malé rozptyly v porovnáńı se středńımi
hodnotami vyjde malý, lze maximálńı rozptyl výsledku součinu aproximovat jako součet
rozptyl̊u vstupńıch proměnných:

D(x · y)max ≈ D(x) +D(y), pokud plat́ı x ∈ 〈−1; 1〉 ∧ y ∈ 〈−1; 1〉 (68)

Minimálńı rozptyl nastane v př́ıpadě nulových hodnot signál̊u resp. hodnot skutečných
signál̊u, které budou bĺızké nule a vlivem kvantováńı budou vyjádřeny jako nulové:

D(x · y)min = D(x) ·D(y) (69)

Součin náhodných veličin neńı př́ılǐs vhodné kvantovat. Při ńızkých hodnotách signál̊u
t́ım můžeme značně zvýšit středńı kvadratickou chybu. Zřejmě také plat́ı, že pokud se
někde v algoritmu maj́ı násobit dva signály, je to třeba udělat v mı́stě, kde je jejich
rozptyl v porovnáńı se špičkovou hodnotou signálu minimálńı. Obvykle to bývá př́ımo na
začátku výpočtu.

Rozptyly výsledk̊u jiných funkćı neńı až tak jednoduché určit jako v př́ıpadě součin̊u.
Můžeme však použ́ıt aproximačńı vztah, který je často využ́ıván při určováńı nejistoty
měřeńı. Funkci náhodné proměnné x lze vyjádřit Taylorovým polynomem (nebo také
Taylorovou řadou) v bodě jej́ı středńı hodnoty E(x):

y = g(x) = g(E(x)) +
∞∑
i=1

(x− E(x))i · 1

i!
· d

i

dxi
g(E(x)) (70)

Pokud je odchylka (x−E(x)) dostatečně malá v porovnáńı s výsledkem funkce g(E(x)),
je vhodné zanedbat vyšš́ı mocniny řady a závislost aproximovat př́ımkou:

y = g(x) = g(E(x)) + (x− E(x)) · d
dx
g(E(x)) (71)

T́ım dojdeme k d̊uležitým aproximačńım vztah̊um pro středńı hodnotu a rozptyl
výsledku:

E(y) = E(g(x)) ≈ E

(
g(E(x)) + (x− E(x)) · d

dx
g(E(x))

)
= g(E(x)) (72)

D(y) = D(g(x)) ≈ D

(
g(E(x)) + (x− E(x)) · d

dx
g(E(x))

)
=

(
d

dx
g(E(x))

)2

·D(x)

(73)
Pro funkci v́ıce náhodných proměnných lze za předpokladu jejich vzájemné nezávislosti

doj́ıt k podobným výsledk̊um s parciálńımi derivacemi:

E(y) ≈ g(E(x1), E(x2), ..., E(xn)) (74)

D(y) ≈
n∑
i=1

(
∂

∂xi
g(E(xi))

)2

·D(xi) (75)
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Funkce Výsledný rozptyl Výsledný variačńı koeficient

1 x · y (E(x) · E(y))2 ·
(
D(x)
E(x)2

+ D(y)
E(y)2

) √
v2
x + v2

y

2 x
y

(
E(x)
E(y)

)2

·
(
D(x)
E(x)2

+ D(y)
E(y)2

) √
v2
x + v2

y

3 1
x

1
E(x)2

· D(x)
E(x)2

vx

4 x2 4 · E(x)2 ·D(x) 2 · vx

5 x2 + y2 4 · E(x)2 ·D(x) + 4 · E(y)2 ·D(y)

6 1
x2+y2

4·E(x)2·D(x)+4·E(y)2·D(y)

(E(x)2+E(y)2)4

7 sin(x) cos2(E(x)) ·D(x)

8 cos(x) sin2(E(x)) ·D(x)

Tabulka 5: Aproximace rozptyl̊u některých funkćıch náhodných proměnných, které jsou
využ́ıvány v programu aktivńıho filtru a dále popisovaných algoritmů

Důležité je, že vztahy (72) až (75) lze použ́ıt pouze v př́ıpadech, kdy jsou odchylky
náhodných proměnných velmi malé v porovnáńı se středńı hodnotou výsledku. Na to je
třeba dávat pozor při každém použit́ı těchto vztah̊u. V tabulce 5 jsou odvozené aproxi-
mace některých vztah̊u, které jsou použ́ıvány dále v algoritmech. Za povšimnut́ı stoj́ı dvě
věci. Pokud srovnáme vztah pro rozptyl součinu na prvńım řádku tabulky a vztah pro
kvadrát náhodné proměnné na čtvrtém řádku, zjist́ıme, že si po dosazeńı E(x) = E(y)
a D(x) = D(y) neodpov́ıdaj́ı. Důvodem je, že u součinu předpokládáme nezávislost
náhodných veličin, zat́ımco v př́ıpadě kvadrátu je korelace náhodných veličin vstupuj́ıćıch
do součinu rovna 1. Druhou věćı je, že ve všech př́ıpadech je výsledný rozptyl závislý
na středńı hodnotě vstupuj́ıćıch veličin. Zřejmě je v takovém př́ıpadě nutné být velice
opatrný při volbě bitových rozsah̊u a pokud možno provádět kvantováńı jen pokud je to
nezbytné.

Pro př́ıklad si můžeme vźıt implementovaný výpočet kompenzačńıho proudu v pro-
gramu paralelńıho aktivńıho harmonického filtru. Ten je definován následuj́ıćım vztahem:(

iα
iβ

)
=

1

u2
α + u2

β

·
(
uα uβ
uβ −uα

)
·
(
−p̃
−q

)
(76)

Analýza uvedeného vztahu je relativně obt́ıžná. Zde se omeźıme na speciálńı př́ıpad
pr̊uběh̊u fázových napět́ı a proud̊u v śıti. Předpokládejme, že napět́ı v śıti jsou sinusová,
symetrická a pr̊uběh proudu obsahuje určité množstv́ı harmonických. Pak hodnota zvlněné
části aktivńıho výkonu p̃ je nulová a součet kvadrát̊u transformovaných napět́ı uα a uβ je
konstantńı. Zároveň rozptyly obou těchto veličin maj́ı stejnou hodnotu, jelikož oba signály
jsou převedeny stejným A/D převodńıkem. Pro variačńı koeficient jmenovatele zlomku ve
vztahu (76) tak lze dle výsledku na 5. řádku tabulky 5 źıskat:

D(uα) = D(uβ) = σ2 (77)
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v(u2
α + u2

β) =

√
D(u2

α + u2
β)

(E(uα)2 + E(uβ)2)2 =

√
4 · σ2

E(uα)2 + E(uβ)2
(78)

Jmenovatel rovnice(78) z̊ustává za dř́ıve uvedených podmı́nek konstantńı. Proto se
neměńı ani výsledný variačńı koeficient. Pro kompenzačńı složku proudu α tak při nulovém
aktivńım výkonu źıskáváme rovnici:

iα =
uβ

u2
α + u2

β

· (−q)

Pokud neprovád́ıme kvantováńı mezivýsledk̊u, pak dle tabulky 5 můžeme určit hod-
notu výsledného variančńıho koeficientu:

v(iα) =
√
v(uβ)2 + v(q)2 + v(u2

α + u2
β)

Ted’ je již jasné, že výsledný variančńı koeficient bude vždy vyšš́ı než je variančńı
koeficient napět́ı uβ a že chyba je v každém okamžiku úměrná středńı hodnotě. Po-
kud budeme kvantovat mezivýsledky, tak t́ım velmi zvýš́ıme rozptyl výsledku předevš́ım
v př́ıpadě ńızkých středńıch hodnot. Jediný výsledek, pro který má kvantováńı smysl, je
výpočet kompenzačńıch proud̊u. Zde bude aditivńı př́ır̊ustek rozptylu nejnižš́ı. Pochopi-
telně je třeba zd̊uraznit, že výsledné vztahy jsou pouze aproximaćı skutečnosti, která je
dostatečná jen pro malé odchylky náhodných veličin od středńı hodnoty. Pro větš́ı od-
chylky v porovnáńı se středńı hodnotou bychom museli zvolit mnohem komplikovaněǰśı
řešeńı.Př́ıkladem by mohly být vzorky vstupńıch signál̊u (středńı hodnoty), které nabývaj́ı
hodnot bĺızkých nule. Zřejmě však již lze vytušit, že tam bude rozptyl výsledku bĺızký
rozptylu, který je dán pouze kvantováńım výstupu. Nepředpokládáme totiž významnou
změnu hodnoty jmenovatele vztahu (76) a výsledný rozptyl je tedy dán předevš́ım roz-
ptylem součinu, který jsme přesně odvodili vztahem (67). Ten se jasně snižuje s klesaj́ıćı
hodnotou středńıch hodnot vstup̊u.

Úspory v bitových rozsaźıch bez významného ovlivněńı výsledku by bylo možné do-
sáhnout v př́ıpadě jmenovatele vztahu (76). Zde se totiž dá předpokládat určitá neměnná
minimálńı hodnota rozptylu. Nicméně v ćılové aplikaci [8] nebyl kvantován ani tento
mezivýsledek. Blokové schéma výpočtu i s nastavenými bitovými rozsahy je na obrázku 21.
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Obrázek 21: Výpočet kompenzačńıch proud̊u z transformovaných napět́ı a filtrovaných
výkon̊u s naznačenými bitovými rozsahy

5.2 Výpočet středńı hodnoty

Důležitou součást́ı algoritmu ř́ızeńı harmonického filtru, který je založen na teorii okamži-
tého výkonu, je výpočet středńı hodnoty signál̊u. V knize [1] řeš́ı autoři tento úkol pomoćı
filtr̊u s nekonečnou impulsńı odezvou (IIR). Jak bude dále ukázáno, může být implemen-
tace takových filtr̊u v pevné řádové čárce dosti komplikovaný úkol. Proto byly zkoušeny i
alternativńı výpočty, které jsou založeny na filtrech s konečnou impulsńı odezvou (FIR).
Jako velmi zaj́ımavá alternativa byl zkoumán také výpočet středńı hodnoty s filtry CIC.
Výsledky tohoto úsiĺı byly prezentovány v práci [23].

5.2.1 Filtry IIR

Filtry s nekonečnou impulsńı odezvou (IIR) jsou č́ıslicovou obdobou analogových filtr̊u.
Jejich přenos je určen racionálńı lomenou funkćı:

H (z) =
aM · zM + ...+ a1 · z + a0

bN · zN + ...+ b1 · z + b0

, (79)

Čitatel určuje koeficienty nerekurzivńı části filtru a jmenovatel představuje koeficienty
rekurzivńı části filtru. M resp. N jsou v rovnici (79) řády polynomu čitatele resp. jmeno-
vatele. Obvykle plat́ı, že M ≤ N . Rekurzivńı část přenosové funkce vytvář́ı nekonečnou
impulsńı odezvu filtru a zároveň umožňuje rychlé změny přenosu v závislosti na frekvenci.
Dı́ky ńı lze dosáhnout i při ńızkých řádech polynomů přenosové funkce rychlého přechodu
mezi propustným a nepropustným pásmem. Zároveň však může být zdrojem nestability.
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Základńı podmı́nkou stability č́ıslicových filtr̊u je, že kořeny jmenovatele přenosové funkce
(póly) lež́ı v z-rovině uvnitř jednotkové kružnice.

Při návrhu filtr̊u IIR se využ́ıvá podobnosti jejich přenosových funkćı s analogovými
filtry. Proto je nejdř́ıve navržen analogový prototyp přenosové funkce v p-rovině, který je
následně vhodnou transformaćı převeden na přenosovou funkci v z-rovině. Často už́ıvanými
transformačńımi metodami jsou

”
invariantńı impulsńı odezva“ a

”
bilineárńı transfor-

mace“. Prototypy přenosových funkćı se navrhuj́ı obvyklými postupy aproximace požado-
vané frekvenčńı charakteristiky. Pro určeńı středńı hodnoty se výhradně použ́ıvá filtr typu
dolńı propust, který obvykle vycháźı z přenosové funkce źıskané Butterworthovou nebo
Čebyševovou aproximaćı. Výhodou těchto dvou aproximaćı je neklesaj́ıćı útlum v nepro-
pustném pásmu.

Podobně jako tomu je u analogových filtr̊u, má mezńı frekvence významný vliv na
hodnoty koeficient̊u přenosové funkce. Koeficienty č́ıslicového filtru IIR jsou ovlivňovány
poměrem mezńı a vzorkovaćı frekvence. Jelikož frekvence śıtě je 50 Hz a obvyklá vzorkovaćı
frekvence se pohybuje v rozmeźı jednotky až deśıtky kHz, vycháźı tento poměr zhruba
v intervalu 〈0, 0001; 0, 01〉. Př́ıklad hodnot koeficient̊u pro Butterworthovu aproximaci a
v daném intervalu mezńıch frekvenćı je uveden v tabulce 6. Dané výsledky byly źıskány
pomoćı softwaru MATLAB. V tabulce jsou uvedeny pouze koeficienty pro filtr 3. řádu.
Pro vyšš́ı řády filtr̊u, které již nejsou součást́ı tabulky, vycházej́ı hodnoty koeficient̊u
čitatele ještě nižš́ı a kořeny jmenovatele se v́ıce přibližuj́ı jednotkové kružnici.

Hlavńı nevýhoda filtr̊u IIR je právě v jejich konečné implementaci. V projektech sou-
visej́ıćıch s touto praćı byla většina programů s výpočty filtr̊u realizována v pevné řádové
čárce. Zřejmě realizace IIR filtru středńı hodnoty s koeficienty z tabulky 6 je obt́ıžná hned
z několika d̊uvod̊u. Předně hodnoty koeficient̊u čitatele přenosové funkce jsou velmi malé.
Pro zobrazeńı č́ısel s řády 10−9 je nutné v́ıce jak 30 bit̊u vyjadřuj́ıćıch zlomkovou část č́ısla.
Daľśım problémem jsou kořeny jmenovatele, které jsou velice bĺızko jednotkové kružnici.
Z toho d̊uvodu je nutné vyjadřovat všechny koeficienty s velkou přesnost́ı, což přináš́ı
daľśı nár̊ust délky registr̊u. Nakonec dynamický rozsah registr̊u muśı být dostatečný i
pro zobrazeńı celoč́ıselné části koeficient̊u jmenovatele a jejich součinn̊u se vzorky filtro-
vaného signálu. Je jasné, že stabilńı a spolehlivé filtry s koeficienty z 1. nebo 2. řádku
tabulky 6 jsou při 16bitových nebo 32bitových registrech v aritmetice s pevnou řádovou
čárkou v podstatě nerealizovatelné.

V př́ıpadě aritmetiky s plovoućı řádovou čárkou je situace podobná. Zobrazeńı č́ısel
s řádovými rozd́ıly zde nečińı pot́ıže. Ty nastávaj́ı, až když jsou podobná č́ısla výsledkem
určité mezioperace a maj́ı být ve výpočetńım algoritmu IIR filtru sečtena. V jednoduché
přesnosti je k dispozici pouze 24 bit̊u mantisy a do nich se muśı vej́ıt výsledek součtu.
Sč́ıtáńı č́ısel mezi nimiž je v́ıce jak 6 řád̊u rozd́ıl je už zat́ıženo velkou chybou. V krajńım
př́ıpadě je výsledek roven větš́ımu z obou č́ısel.

Jednou z možnost́ı jak tento problém řešit je použit́ı decimace, tj. sńıžeńı frekvence
určitým dělitelem a řazeńı několika filtr̊u za sebe tak, jak je to na obrázku 22. V tomto
př́ıpadě je možné použ́ıt filtry, které maj́ı vyšš́ı poměr mezi mezńı a vzorkovaćı frekvenćı,
kde již nejsou tak vysoké nároky na přesnost koeficient̊u (viz tabulka 6). Na druhou stranu
zde přibývá problém s možným aliasingem a výsledné uskupeńı má mnohem vyšš́ı nároky
na pamět’ a dobu zpracováńı.

Pochopitelně program aktivńıho harmonického kondicionéru vyžaduje nedecimovaný
údaj o středńı hodnotě výkonu. To lze zajistit jednoduchou interpolaćı decimovaného
pr̊uběhu schodovitou funkćı. Doposud provedené pokusy naznačuj́ı, že takové řešeńı je
pro chod programu dostačuj́ıćı.
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fmez/fs Koef. čitatele Koef. jmenovatele Kořeny jm.

0,0001 a3 = 0 b3 = 1 0, 9997± j0, 0005

a2 = 0 b2 = −2, 999 0, 9994

a1 = 0, 124 · 10−9 b1 = 2, 998

a0 = 0, 1239 · 10−9 b0 = −0, 999

0,001 a3 = 0 b3 = 1 0, 9968± j0, 0054

a2 = 0 b2 = −2, 987 0, 9937

a1 = 0, 1235 · 10−6 b1 = 2, 975

a0 = 0, 123 · 10−6 b0 = −0, 988

0,01 a3 = 0 b3 = 1 0, 9676± j0, 0527

a2 = 0 b2 = −2, 874 0, 9391

a1 = 0, 1189 · 10−3 b1 = 2, 757

a0 = 0, 114 · 10−3 b0 = −0, 882

0,05 a3 = 0 b3 = 1 0, 8232± j0, 2297

a2 = 0 b2 = −2, 377 0, 7304

a1 = 0, 0125 b1 = 1, 933

a0 = 0, 0101 b0 = −0, 534

0,1 a3 = 0 b3 = 1 0, 6249± j0, 3781

a2 = 0 b2 = −1, 783 0, 5335

a1 = 0, 0797 b1 = 1, 2

a0 = 0, 0526 b0 = −0, 2846

0,15 a3 = 0 b3 = 1 0, 4276± j0, 4548

a2 = 0 b2 = −1, 245 0, 3897

a1 = 0, 2117 b1 = 0, 723

a0 = 0, 1138 b0 = −0, 152

Tabulka 6: Koeficienty IIR filtru - Butterworthova aproximace, N= 3, poměr mezńı a
vzorkovaćı frekvence v intervalu 〈0, 0001; 0, 15〉
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Obrázek 22: Blokové schéma IIR filtru středńı hodnoty s decimaćı

5.2.2 Filtry FIR

Filtry FIR (Finite Impulse Response) jsou filtry s konečnou impulsńı odezvou. Přenosová
funkce těchto filtr̊u neobsahuje rekurzivńı část a jej́ı koeficienty jsou rovny hodnotám
impulsńı odezvy v jednotlivých vzorćıch:

H (z) = aN−1 · zN−1 + ...+ a1 · z + a0 (80)

Tyto filtry maj́ı řadu výhod. Filtry se symetrickou nebo antisymetrickou impulsńı
charakteristikou vykazuj́ı konstantńı skupinové zpožděńı (lineárńı fázi). Jelikož neobsahuj́ı
rekurzivńı část, jsou vždy stabilńı. Efekt konečné délky slova má menš́ı vliv na výslednou
frekvenčńı charakteristiku, než je tomu v př́ıpadě IIR filtr̊u. Na druhou stranu k dosažeńı
týchž útlumů a přechodových pásem filtru je nutný mnohem vyšš́ı řád polynomu přenosové
funkce než je tomu u filtr̊u IIR.

Nejjednodušš́ı strukturou filtr̊u FIR je filtr klouzavých pr̊uměr̊u. Přenosová funkce je
následuj́ıćıho tvaru:

H (z) =
1

N
·
N−1∑
i=0

z−i (81)

Jak bude uvedeno dále, výhodnost tohoto typu filtru je v jeho relativně snadné imple-
mentaci. Jde předevš́ım o fakt, že všechny koeficienty jsou stejné a rovné 1/N .

V př́ıpadě filtru středńı hodnoty je žádoućı, aby byl pr̊uměr vypoč́ıtáván přesně přes
celou periodu měřeného signálu. Při neměnném řádu filtru to lze zajistit pouze v př́ıpadě,
že vzorkovaćı frekvence bude celoč́ıselným násobkem frekvence měřeného signálu. T́ım bu-
dou zajǐstěny na všech harmonických frekvenćıch měřeného signálu nuly přenosu. Zároveň
se tak zvýš́ı odolnost č́ıslicového zpracováńı v̊uči aliasingu, jelikož nuly přenosu se bu-
dou opakovat na symetrických pozićıch i za Nyquistovou frekvenćı. Harmonické, které se
v tomto smyslu nepř́ıznivě projev́ı, budou jen ty se vzorkovaćı frekvenćı a jej́ımi násobky.
Pro lepš́ı představu je tento efekt ukázán na obrázku 23, kde je př́ıklad filtru klouzavého
pr̊uměru pro N = 10.

Velkou nevýhodou filtru klouzavých pr̊uměr̊u jsou pamět’ové nároky. Aby byl zajǐstěn
výpočet přes celou periodu měřeného signálu, muśı být řád filtru roven pod́ılu vzorkovaćı
frekvence fs a frekvence měřeného signálu f :

N =
fs
f

(82)

V př́ıpadě aktivńıho harmonického kondicionéru má měřený signál śıt’ový kmitočet3.

3Ve skutečnosti je kmitočet okamžitých výkon̊u dvojnásobný. Śıt’ový kmitočet je uvažován z toho
d̊uvodu, že stejný filtr lze využ́ıt i k odstraněńı nežádoućı stejnosměrné složky, která se může objevit
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Obrázek 23: Amplitudová frekvenčńı charakteristika filtru klouzavých pr̊uměr̊u pro N =
10, odpov́ıdá funkci sin(x)/x

Za předpokladu vzorkovaćı frekvence např́ıklad 20 kHz, je nutné v paměti programu
uchovávat 399 vzork̊u minulých hodnot.

Daľśı nepř́ıjemnou vlastnost́ı je ńızké potlačeńı postranńıch lalok̊u (nepropustné pás-
mo). Pokud se v napájećım systému vyskytuj́ı signály, které maj́ı jinou frekvenci než
je frekvence některé harmonické, nemuśı být dostatečně potlačeny. Vyšš́ıch útlumů lze
dosáhnout kaskádńım řazeńım jednotlivých filtr̊u klouzavých pr̊uměr̊u. Nicméně t́ım také
značně nar̊ustaj́ı pamět’ové nároky.

5.2.3 Filtry CIC

Z hlediska pamět’ových nárok̊u je pro výpočet středńı hodnoty nejvhodněǰśı filtr, který je
v anglické literatuře nazývaný Cascaded Integrator-Comb (dále CIC). Název odpov́ıdá
faktu, že tento typ filtru se použ́ıvá jako kaskáda integračńıch a hřebenových filtr̊u.
Zapojeńı filtru vycháźı z rekurentńıho výpočtu klouzavého pr̊uměru. Přenosová funkce
klouzavého pr̊uměru je dána částečným součtem:

H(z) =
y

x
=

1

N
·
N−1∑
i=0

z−i =
1

N
· 1− z−N

1− z−1
(83)

Výsledek vztahu (83) lze chápat jako součin přenosové funkce integrátoru a hřebenové-
ho filtru. S t́ımto předpokladem však narostl počet pamět’ových prvk̊u z p̊uvodńıch (N−1)
na (N + 1). Úspory paměti však lze dosáhnout použit́ım tohoto filtru v kombinaci s deci-
maćı vzorkovaćı frekvence faktorem R. Decimace se zařazuje mezi integrátor a hřebenový
filtr. Pro p̊uvodńı vzorkovaćı frekvenci se frekvenčńı charakteristika klouzavého pr̊uměru
nezměńı. Řád hřebenového filtru lze sńıžit na hodnotu N/R. Je zřejmé, že výpočet

v signálech z měřićıch člen̊u śıt’ových napět́ı a proud̊u.
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(a) Filtr s nedecimovanou výstupńı vzorkovaćı frekvenćı

(b) Filtr s nedecimovanou výstupńı frekvenćı a možnost́ı změny š́ı̌rky okna plovoućıho pr̊uměru

Obrázek 24: Zapojeńı CIC filtru pro výpočet plovoućıho pr̊uměru z N vzork̊u

výstupńı hodnoty se ve výsledné struktuře zjednodušil pouze na sč́ıtáńı (odč́ıtáńı) vzork̊u.
Násobeńı koeficientem 1/N lze provádět na výstupu CIC decimátoru, tj. již na sńıžené
frekvenci.

Pro účely programu aktivńıho harmonického kondicionéru lze volitN = R. Ve výsledné
struktuře jsou pak filtry pouze 1. řádu a daná struktura má minimálńı pamět’ové nároky.
Protože je však hodnota N zároveň rovna počtu vzork̊u v jedné periodě vstupńıho signálu,
je údaj o jeho středńı hodnotě k dispozici jen jednou za dobu této periody. Proto je
vhodné výstup interpolovat schodovitou funkćı. K tomu lze využ́ıt podobnou strukturu
CIC s prohozeńım pořad́ı blok̊u hřebenového filtru a integračńıho článku (viz obrázek 24a).
Při požadavku na vyšš́ı útlum postranńıch lalok̊u lze opět řadit jednotlivé sekce filtr̊u
za sebou. V př́ıpadě výskytu signál̊u na jiných než harmonických frekvenćıch je toto
řešeńı na mı́stě, protože po zavedeńı decimace opět významně hroźı vliv aliasingu.

Zřejmě předpokládaný výpočet pr̊uměru poč́ıtá s t́ım, že nuly přenosu se budou vždy
nacházet na frekvenćıch harmonických. Proto je vhodné celé schéma decimace-filtrace-
interpolace přizp̊usobovat aktuálńı frekvenci. Pokud je v ř́ıd́ıćım systému již př́ıtomen
fázový závěs nebo jiný systém, kterým je měřena frekvence základńı harmonické, pak je
tento úkol pro programátora velice jednoduchý. Zřejmě takto nelze zajistit vždy přesně
shodu polohy nul a frekvence harmonických. K tomu by musela být vždy splněna násle-
duj́ıćı podmı́nka:

N = R = fs/f1 (84)

V rovnici (84) je f1 základńı harmonická frekvence a fs je vzorkovaćı frekvence. Jelikož
N i R jsou celá č́ısla, je splněńı uvedeného vztahu sṕı̌se výjimečné. Nicméně vzhledem
k běžným poměr̊um vzorkovaćı a základńı frekvence bývá odchylka malá a útlum har-
monických z̊ustává vysoký. Výsledné schéma, které bylo použito v programu aktivńıho
harmonického filtru je na obrázku 24b.

5.2.4 Porovnáńı filtr̊u středńı hodnoty

Filtry středńı hodnoty byly implementovány pomoćı programu LabView do hradlového
pole platformy CompatRIO. Byly srovnávány předevš́ım vlastnosti filtru CIC s filtrem
IIR s dvojnásobnou decimaćı 4. Frekvenčńı charakteristiky sekćı filtru IIR na jednotlivých
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vzorkovaćıch kmitočtech jsou zobrazeny na obrázku 25. Charakteristika CIC filtru na ne-
decimované vzorkovaćı frekvenci pro N = 400 je na obrázku 26. IIR filtr byl navržen a
zkoušen pro vzorkovaćı frekvenci 10 kHz, zat́ımco CIC decimátor byl odzkoušen pro vzor-
kovaćı frekvenci 20 kHz. Vstupńı i výstupńı délka slova obou filtr̊u byla 32 bit̊u. V př́ıpadě
IIR filtru byly některé mezivýsledky poč́ıtány v 64bitové přesnosti. Výsledky překlad̊u
jsou uvedeny v tabulce 7. Prvńı řádek tabulky se týká překladu pouze základńı struktury
zkušebńıho programu bez filtr̊u.

Sloupce tabulky maj́ı názvy v souladu s výpisem zprávy po překladu. Údaj
”
Total

Slices“ odpov́ıdá počtu využitých programovatelných logických prvk̊u, které jsou tvořeny
generátory logické funkce (LUT - Look-Up Tables) a klopnými obvody (Flip Flops). Pro
porovnáńı náročnosti obou implementaćı postačuje sloupec

”
Total Slices“, který udává

celkový počet využitých logických buněk na hradlovém poli.

Program Total Slices Flip Flops Total LUT

Testovaćı program 2, 7% 2, 1% 2, 4%

778 z 28800 599 z 28800 680 z 28800

IIR filtr s decimaćı 36, 9% 10, 3% 35, 6%

10629 z 28800 2960 z 28800 10265 z 28800

CIC decimátor 4, 5% 3, 4% 3, 5%

1285 z 28800 987 z 28800 1003 z 28800

Tabulka 7: Výsledek překladu testovaných programů pro hradlové pole

Ačkoliv použit́ı IIR filtru s decimaćı může být v jistém ohledu výhodněǰśı, je z výsledk̊u
překlad̊u programů patrné, že zab́ırá mnohonásobně v́ıce prostředk̊u FPGA v porovnáńı
s CIC decimátorem. To byl také hlavńı d̊uvod proč nebylo možné tento typ filtru v pro-
gramu aktivńıho harmonického kondicionéru použ́ıt. IIR filtr má po decimaci vyšš́ı vzor-
kovaćı kmitočet, tud́ıž je středńı hodnota aktualizována v kratš́ıch intervalech. Nicméně
skupinové zpožděńı pro ńızké hodnoty frekvenćı je u obou filtr̊u zhruba stejné a rovné
0, 01 s, což je teoreticky minimálńı doba, za kterou je možné źıskat správný údaj o středńı
hodnotě výkonu po jej́ı změně.

Z hlediska dynamického chováńı aktivńıho filtru je výhodněǰśı konečná impulzńı ode-
zva. Přechodné děje tak maj́ı vždy definovanou dobu trváńı. Filtr IIR si zachovává vysoký
útlum v širokém pásmu frekvenćı. Charakteristika CIC filtru je ve stejném pásmu zvlněná
a maxima lalok̊u klesaj́ı mnohem pomaleji. Jak bylo uvedeno dř́ıve, je daný filtr z toho
d̊uvodu navrhován tak, aby nuly přenosové funkce odpov́ıdaly základńı frekvenci a jej́ım
násobk̊um. Pokud tento předpoklad nebude splněn, bude filtrovaný signál středńı hod-
noty výkonu obsahovat stř́ıdavou složku. Jelikož je výstup filtru nav́ıc decimován až na
frekvenci 50 Hz, bude mı́t tato složka na výstupu filtru kv̊uli aliasingu ńızkou frekvenci a
hlavně může dosahovat relativně velké amplitudy.
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Obrázek 25: Charakteristiky jednotlivých sekćı IIR filtru řádu N = 3 na daných vzor-
kovaćıch frekvenćıch, mezńı frekvence sekce je fmez = 31, 25 Hz pro vzorkovaćı frekvenćı
fs = 625 Hz

Obrázek 26: Charakteristika filtru klouzavých pr̊uměr̊u proN = 400 a vzorkovaćı frekvenci
fs = 20 kHz
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5.3 Fázové závěsy

Fázové závěsy se využ́ıvaj́ı při synchronizaci dvou signál̊u. Jeden signál je obvykle gene-
rovaný (může to být však i např́ıklad výstup filtru typu pásmová propust u ńıž lad́ıme
centrálńı frekvenci) a jeho frekvence a fáze se zavěšuje na frekvenci a fázi vstupńıho
měřeného signálu. Obecné schéma fázového závěsu je na obrázku 27. Oscilátor generuje
sinusový signál, jehož frekvence je úměrná úrovni vstupu ω. Pro sinusový vstupńı pr̊uběh:

x = Xm · sin(ωref · t+ ψ) = Xm · sin(θ) (85)

vycháźı pro vstupńı odchylku PI regulátoru e vztah:

e = Xm · sin(θ) · cos(ϕ) =
Xm

2
· sin(θ − ϕ) +

Xm

2
· sin(θ + ϕ) (86)

V rovnićıch (85) a (86) je Xm amplituda vstupńıho pr̊uběhu, θ je fáze vstupu a ϕ je
výstupńı fáze fázového závěsu (PLL - Phase Locked Loop). Výstupńı fáze je výsledkem
integrace výstupu regulátoru, který odpov́ıdá úhlové frekvenci, podle času:

ϕ =

∫
ωdt (87)

Prvńı člen výsledku rovnice (86) postupně klesá k nule, jak se vzájemně oba signály
dostávaj́ı do synchronizace. Frekvence kmitáńı odchylky, p̊usobená t́ımto členem je velmi
ńızká a d́ıky této složce se celý závěs lad́ı. Druhý člen je př́ıtomen i po naladěńı a výstupńı
odchylka bude po synchronizaci vždy kmitat s dvojnásobnou frekvenćı vstupu a s polovičńı
amplitudou. Danou složku výsledku je nutné dostatečně filtrovat PI regulátorem, jinak
docháźı ke zkreslováńı výstupńıho sinusového pr̊uběhu. PI regulátor zřejmě významně
ovlivňuje i stabilitu a dynamické vlastnosti celého algoritmu. Pro větš́ı volnost při návrhu
jeho parametr̊u je proto vhodné zbavit se trvalé kmitavé složky odchylky. Za cenu vyšš́ı
složitosti algoritmu toho lze dosáhnout použit́ım filtru nebo např́ıklad algoritmem EPLL
(viz kapitola 5.3.3).

Hlavńı nevýhoda všech fázových závěs̊u spoč́ıvá ve faktu, že se v algoritmu objevuj́ı
obvykle goniometrické funkce. Ty jsou zde nutnost́ı, jelikož na jejich základě je vytvářen
výstupńı signál. Jednodušš́ı fázové závěsy, které maj́ı obdélńıkový výstupńı signál, jsou
v ř́ıd́ıćıch systémech aktivńıch filtr̊u méně časté. Schéma výpočtu je stejné, ale vypočtená
odchylka obsahuje daľśı frekvenčńı složky, které je nutné filtrovat.

5.3.1 Fázový závěs využ́ıvaj́ıćı okamžité hodnoty výkonu

V publikaci [1] je fázový závěs nutný pro detekci sousledné symetrické složky (viz ka-
pitola 5.4.1). K tomu účelu se využ́ıvá algoritmus na obrázku 28. Laděńı frekvence je
založené na jednoduché úvaze o okamžité hodnotě výkonu v 3f tř́ıvodičové śıti. Ta je

Obrázek 27: Obecné blokové schéma fázového závěsu
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Obrázek 28: Fázový závěs využ́ıvaj́ıćı okamžité hodnoty výkonu k źıskáńı základńı frek-
vence vstupńıho signálu

definována následuj́ıćım výpočtem (89), který lze naj́ıt i v obrázku 28 na vstupu do PI
regulátoru:

ia + ib + ic = 0 (88)

p3f = ua · ia + ub · ib + uc · ic = (ua − ub) · ia + (uc − ub) · ic (89)

Pr̊uběhy fiktivńıch proud̊u ia a ic jsou sinusové. Tyto signály jsou generovány př́ımo
ve struktuře fázového závěsu. Pokud je perioda generovaných sinusovek proud̊u bĺızká pe-
riodě vstupńıch napět́ı, pak okamžitá hodnota výkonu obsahuje pomalu se měńıćı složku.
V př́ıpadě, že si jsou periody rovny, pak se jedná o stejnosměrnou složku výkonu, která je
rovna činnému výkonu. Jej́ı aktuálńı hodnota je dána předevš́ım fázovým posuvem mezi
základńımi harmonickými napět́ı a fiktivńımi proudy. V př́ıpadě fázového posuvu přesně
90◦ je tento stejnosměrný posun roven nule. Vyšš́ı harmonické složky napět́ı vytvářej́ı
pouze superponovanou stř́ıdavou složku výkonu a stejně tak je tomu i v př́ıpadě zpětné a
netočivé symetrické složky.

Stejnosměrná složka výkon se měńı s fázovým posuvem, který odpov́ıdá funkci cosinus
(odpov́ıdá vztahu pro činný výkon). Nulová hodnota tohoto výkonu vycháźı pro úhly
90◦ a −90◦. Zapojeńı fázového závěsu zaručuje, že jediným stabilńım bodem nafázováńı
je úhel 90◦. V př́ıpadě že fáze vzroste, respektive poklesne, vznikne záporná respektive
kladná stejnosměrná složka okamžitého výkonu. Hodnota okamžitého výkonu vstupuje do
PI regulátoru ve formě odchylky. Ve výsledku docháźı ke zmenšeńı, respektive ke zvětšeńı
úhlové frekvence a t́ım ke korekci fáze zpět na p̊uvodńı hodnotu. Stejný mechanizmus
však nefunguje v př́ıpadě úhlu −90◦. Zde s rostoućım úhlem roste stejnosměrná složka
výkonu a naopak. Proto je tento úhel nestabilńım bodem.

Nevýhodou tohoto algoritmu je právě periodická změna stejnosměrné složky výkonu.
Při větš́ım rozladěńı neńı zaručeno naladěńı správné úhlové frekvence. Pokud je nesyme-
trie signál̊u výrazná, pak je složka výkonu v́ıce zvlněná a nemuśı být dostatečně tlumena
PI regulátorem. Výstupńı frekvence se tak periodicky měńı, č́ımž docháźı ke zkresleńı
pr̊uběh̊u obou proud̊u. V publikaci [1] byl algoritmus odzkoušen pro vstupńı signály s na-
staveńım dle tabulky 8 pro test A. Podrobněǰśı popis chováńı fázového závěsu je uveden
v př́ıloze A, zde jsou uvedeny pouze na obrázćıch 29 a 30 výstupńı signály pro vstupy
dle testu A a B. Regulátor obsahoval při obou testech pouze integračńı část se ziskem
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KI = 10−6. 2. harmonická složka je při testu použita jen z d̊uvodu ověřeńı odolnosti
závěsu v̊uči jiným než základńı frekvenci. Jej́ı výskyt nelze v śıti vyloučit a jej́ı frekvence
je nejbĺıže základńı frekvenci. U testu A neńı pozorováno výrazně chybné chováńı výstupu,
jelikož zde neńı nesymetrie př́ılǐs výrazná. Zpětná symetrická složka je u testu B v́ıce jak
dvojnásobná v porovnáńı s testem A. Přestože byl zisk integračńıho regulátoru zvolan
relativně malý, tak se při testu B změny okamžitého výkonu přenášej́ı nezanedbatelným
zp̊usobem na jeho výstup. T́ım docháźı ke zkresleńı výstupńıch sinusovek, které je dobře
patrné po ustáleńı fázového závěsu na obrázku 30.

Test Sousledná složka Zpětná složka 2. harmonická složka

Amplituda Fáze Amplituda Fáze Amplituda Fáze

A 1 0 0, 3 π/2 0, 3 π/2

B 1 0 0, 7 −π/4 0, 3 π/2

Tabulka 8: Nastaveńı jednotlivých symetrických složek a harmonických při simulaci
fázového závěsu dle literatury [1]

5.3.2 SRF-PLL (Synchronous Reference Frame PLL)

Algoritmus SRF-PLL je podobně jako fázový závěs v předešlé kapitole určen pro tř́ıfázové
systémy. Původně byl v pr̊uběhu praćı na aktivńım harmonickém filtru určen jako př́ımá
náhrada předešlého algoritmu. Pro symetrickou śıt’ bez vyšš́ıch harmonických je po na-
laděńı vstupńı odchylka regulátoru nulová, proto je tento typ fázového závěsu velmi často
využ́ıván. Jeho principiálńı schéma je na obrázku 31. Vstupńı odchylka je źıskávána jako
výstup podélné d nebo př́ıčné q složky (v obrázku je použita složka d) transformované
soustavy. Při synchronńı frekvenci rotuj́ı obě složky ve fázi s točivým magnetickým po-
lem śıtě a jejich amplituda se pro symetrickou śıt’ bez harmonických neměńı. Pokud je za
stejných podmı́nek složka d přesně ve fázi s točivým magnetickým polem, pak je složka q
rovna nule a opačně. Složková soustava je źıskávána pomoćı Parkovy transformace:

(
xd
xq

)
=

√
2

3
·
(
cos(ϕ) cos

(
ϕ− 2π

3

)
cos
(
ϕ+ 2π

3

)
−sin(ϕ) −sin

(
ϕ− 2π

3

)
−sin

(
ϕ+ 2π

3

)) ·
xaxb
xc

 (90)

Úhel ϕ je definován vztahem (87). Zřejmě pro źıskáńı hodnoty frekvence je nutný
pouze jeden řádek matice (90). Pokud tř́ıfázový systém neńı symetrický, nebo jsou v něm
př́ıtomné daľśı harmonické složky, projev́ı se to časovou změnou hodnot výstup̊u d a
q. Z toho d̊uvodu se často před vstupem do regulátoru výstupńı signál transformace
dodatečně filtruje dolńı propust́ı (v obrázku 31 je čárkovanou čarou). Pokud porovnáme
výpočet vstupu regulátoru v algoritmu v kapitole 5.3.1 s právě prezentovaným algoritmem,
zjist́ıme, že se jedná o stejný výpočet fiktivńıho výkonu. Je zvláštńı, že se oba fázové závěsy
běžně prezentuj́ı vedle sebe odděleně, ačkoliv se jedná o týž výpočet, provedený r̊uznými
zp̊usoby.

Výhodou oproti p̊uvodńımu řešeńı je, že lze zmenšit počet potřebných goniometrických
funkćı. Jelikož se jejich vyč́ısleńı obvykle řeš́ı pomoćı algoritmu CORDIC, je pro stejný
úhel vždy známa hodnota sinu i cosinu daného úhlu. Proto je možné fázový závěs z kapi-
toly 5.3.1 realizovat jen se třemi bloky daného výpočtu. Schéma na obrázku 32 vyžaduje
určeńı pouze dvou cosin̊u r̊uzných úhl̊u. Při jeho použit́ı v ř́ıd́ıćım programu aktivńıho
harmonického filtru je nutné ještě na výstup umı́stit Clarkové transformaci. Simulace
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Obrázek 29: Výstupńı signály fázového závěsu pro vstupńı nesymetrii dle tabulky 8, test A

Obrázek 30: Výstupńı signály fázového závěsu pro vstupńı nesymetrii dle tabulky 8, test B
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Obrázek 31: Blokové schéma fázového závěsu SRF-PLL

Obrázek 32: Upravený výpočet fázového závěsu SRF-PLL

výpočtu ověřila shodnost vlastnost́ı dř́ıve uvedeného algoritmu a SRF-PLL. Přesto SRF-
PLL nebyl nakonec implementován v ćılovém ř́ıd́ıćım programu. Pro stejný účel je totiž
možné využ́ıt algoritmus filtru SOGI laděný pomoćı AGC. Ten má podobné vlastnosti,
avšak neobsahuje goniometrické funkce.

5.3.3 EPLL (Enhanced PLL)

EPLL je vylepšenou verźı algoritmu fázového závěsu, kde je potlačena kmitavá složka
odchylky PI regulátoru a výstupńı frekvence má vyšš́ı stabilitu. Zpětná vazba obecného
fázového závěsu je rozš́ı̌rena dle obrázku 33. Pro vstupńı signál daný rovnićı (85) vycháźı
vstupńı odchylka:

e = Xm · sin(θ)− A · sin(ϕ) (91)

Horńı část schématu na obrázku 33 slouž́ı pro identifikaci amplitudy vstupu. Před
regulátorem je odchylka násobena sinem laděné fáze. Po dosazeńı źıskáme pro jej́ı hodnotu:

eA = e · sin(ϕ) = (Xm · sin(θ)− A · sin(ϕ)) · sin(ϕ) =

=

[
Xm

2
· cos(θ − ϕ)− A

2

]
+
A

2
· [cos(2 · ϕ)− cos(θ + ϕ)]

(92)

Podobně jako ve vztahu (86) má výsledná odchylka pomalu se měńıćı část a část která
kmitá přibližně dvojnásobnou frekvenćı vstupu. Nicméně po dosažeńı synchronizace, kdy
plat́ı θ = ϕ a Xm = A, jsou obě složky nulové a výstup integračńıho regulátoru se tedy
dále neměńı. Podobný výsledek źıskáme i pro spodńı část schématu, která slouž́ı pro
identifikaci frekvence a fáze vstupu:

ePLL = e · cos(ϕ) = (Xm · sin(θ)− A · sin(ϕ)) · cos(ϕ) =

=
Xm

2
· sin(θ − ϕ) + ·

[
Xm

2
· sin(θ + ϕ)− A

2
· sin(2 · ϕ)

]
(93)
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Obrázek 33: Blokové schéma fázového závěsu EPLL

Zřejmě i odchylka ePLL je po dosažeńı podmı́nek synchronizace nulová. Výhodných
vlastnost́ı tohoto fázového závěsu se využ́ıvá v řadě algoritmů. V této práci bylo jeho
použit́ı p̊uvodně uvažováno pro laděńı filtru sousledné symetrické složky (SOGI, viz ka-
pitola 5.4.5). Později však byla vyvinuta jednodušš́ı metoda laděńı. Ta je založená na
automatické kontrole ześıleńı (AGC) a má podobné dynamické vlastnosti jako použit́ı
fázového závěsu.
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5.4 Adaptivńı filtry

5.4.1 Detekce sousledné složky nesymetrie pomoćı PQ teorie

Obrázek 34: Blokové schéma detektoru sousledné symetrické složky dle literatury [1]

Tento typ detekce byl navržen v literatuře [1]. Je vhodný v př́ıpadech, ve kterých
potřebujeme znát skutečnou hodnotu sousledné symetrické složky v daném měř́ıtku.
Schéma výpočtu je na obrázku 34. Zřejmě se jedná o stejný výpočet, jako v př́ıpadě
ř́ıd́ıćıho algoritmu aktivńıho harmonického filtru. Hlavńım rozd́ılem je zde použit́ı fázového
závěsu. Na jeho výstupu muśı být dva sinusové signály stejné amplitudy, které jsou fázově
posunuté o 90◦ a maj́ı shodnou frekvenci s frekvenćı śıtě (napět́ı ua, ub, uc). Tyto signály
reprezentuj́ı symetrické fiktivńı proudy ve složkovém tvaru αβ. Jak bude ukázáno dále,
je vhodné, aby dané proudy byly zároveň sfázovány se souslednou symetrickou složkou
vstupńıch napět́ı.

Zřejmě pro symetrickou śıt’ bez harmonických vyjdou vypočtené pr̊uběhy výkon̊u
z fiktivńıch proud̊u a vstupńıch napět́ı konstantńı v čase. To lze ukázat jednoduchým
výpočtem, když vstupńı transformovaná napět́ı a fiktivńı proudy předpokládáme ve tvaru:

uα = Umα · sin(ωt+ ϕ) (94)

uβ = −Umβ · cos(ωt+ ϕ) (95)

Um = Umα = Umβ (96)

iα = Imα · sin(ωt) (97)

iβ = −Imβ · cos(ωt) (98)

Im = Imα = Imβ (99)
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Pak aktivńı a neaktivńı výkon vycháźı za daných podmı́nek ve známých tvarech:

p = uα · iα + uβ · iβ
= Um · Im · sin(ωt+ ϕ) · sin(ωt) + Um · Im · cos(ωt+ ϕ) · cos(ωt)
= Um · Im · cos(ϕ)

(100)

q = uβ · iα − uα · iβ
= −Um · Im · cos(ωt+ ϕ) · sin(ωt) + Um · Im · sin(ωt+ ϕ) · cos(ωt)
= Um · Im · sin(ϕ)

(101)

Př́ıtomnost nesymetrie př́ıpadně vyšš́ıch harmonických složek se projev́ı jako superpo-
novaná stř́ıdavá složka u obou výkon̊u. V algoritmu je tato složka odstraněna pomoćı filtr̊u
typu dolńı propust a ze źıskaných stejnosměrných hodnot výkon̊u a fiktivńıch proud̊u jsou
opět źıskána napět́ı, která jsou nyńı symetrická.

Za předpokladu, že budou proudy nastaveny přesně ve fázi s napět́ımi, lze algoritmus
zjednodušit. V takovém př́ıpadě je stejnosměrná složka neaktivńıho výkonu vždy nulová
a neńı ji třeba vypoč́ıtávat (viz vztahy (94) až (101)). Odpadne tak řada část́ı výpočtu
včetně jedné filtrace. Na druhou stranu bude algoritmus méně robustńı. S uvažováńım
obou výkon̊u dostáváme přibližně správné výstupńı hodnoty napět́ı i při určitém rozladěńı
fázového závěsu. Naproti tomu při použit́ı jen aktivńıho výkonu je pro źıskáńı správných
výsledk̊u nutné mı́t fázový závěs naladěný přesně ve fázi.

5.4.2 Algoritmus LMS (Least Mean Squares Algorithm)

Algoritmus LMS je pr̊uběžný postup výpočtu, který je využ́ıván např́ıklad při estimaci
parametr̊u modelu nebo při predikci [24]. Patř́ı k nejjednodušš́ım a zároveň nejpouž́ıva-
něǰśım algoritmům. V literatuře jej lze naj́ıt také pod názvem

”
gradientńı stochastický

algoritmus“. Ćılem tohoto postupu optimalizace je nastavit koeficienty lineárńıho modelu
tak, aby bylo dosaženo minimálńı středńı kvadratické odchylky výstupńıho signálu od
jeho požadovaného tvaru. Pro odchylku výstupu nerekurzivńıho modelu lze psát:

e [n] = d [n] +
M∑
i=0

hi · x [n− i] (102)

V rovnici (102) je d [n] n. prvek požadovaného signálu, hi jsou váhy modelu a x [n] je
n. vzorek vstupńıho signálu. Pro změnu středńı kvadratické odchylky (prvek gradientu)
v závislosti na určité váze hi modelu plat́ı:

∂E
(
e [n]2

)
∂hi

= 2 · E
(
e [n] · ∂e [n]

∂hi

)
= 2 · E (e [n] · x [n− i]) (103)

Algoritmus LMS aproximuje výraz (103) pro členy gradientu jeho okamžitou hodnotou:

∂E
(
e [n]2

)
∂hi

≈ 2 · e [n] · x [n− i] (104)

Hodnota vah se dále upravuje v protisměru gradientu, jelikož je snahou źıskat nulovou
hodnotu vztahu (103). Vztah pro úpravu vah nav́ıc uvažuje konvergenčńı konstantu β,
která rozhoduje o rychlosti adaptace koeficient̊u a hlavně o stabilitě celého algoritmu:

hi[n] = hi[n− 1]− β · e [n] · x [n− i] (105)
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5.4.3 Adaptivńı úzkopásmová propus

Tento filtr vznikl na základě požadavku źıskáńı základńı harmonické složky z velmi za-
rušených nebo zkreslených signál̊u. Byl využit v detektorech pr̊uchod̊u nulou a lze jej
využ́ıt jako zdroj referenčńıho signálu v aktivńıch harmonických filtrech. Jeho použit́ı bylo
publikováno např́ıklad v praćıch [25] a [26]. Velkou výhodou dále popisovaného řešeńı
je jeho jednoduchost. Bylo ověřeno, že jej lze snadno implementovat i v osmibitových
mikroprocesorech.

Základńı myšlenka je taková, že vstupńı pr̊uběh je filtrován úzkopásmovou propust́ı,
jej́ıž centrálńı frekvence je totožná s frekvenćı základńı harmonické vstupńıho pr̊uběhu.
Na výstupu takového filtru je signál s potlačenými vyšš́ımi harmonickými. Jeho základńı
harmonická složka má stejnou fázi a amplitudu, jako má základńı harmonická složka
vstupńıho pr̊uběhu. K laděńı filtru na základńı frekvenci jsme společně s Ing. Rudol-
fem Bayerem zvolili použit́ı upravené verze prediktoru LMS.

Přenosová funkce úzkopásmové propusti je dána vztahem [22]:

HPP (z) =
1− k2

2
· 1− z−2

1 + k1 · (1 + k2) · z−1 + k2 · z−2
(106)

Zde parametry k1 a k2 jsou dány vztahy:

k1 = −cos (ω0 · Ts) (107)

k2 =
1− tan

(
B·Ts

2

)
1 + tan

(
B·Ts

2

) (108)

Ve vztaźıch (107) a (108) je ω0 centrálńı úhlová frekvence, B je š́ı̌rka pásma (-3dB)
v rad/s a Ts je perioda vzorkováńı. Zřejmě centrálńı frekvenci filtru určuje pouze para-
metr k1. V přenosové funkci (106) se tento parametr vyskytuje pouze ve jmenovateli ve
druhém členu polynomu. K laděńı tohoto filtru je tak nutné měnit pouze jediný koeficient
přenosové funkce.

Parametr k2 neńı nutné měnit, protože ten souviśı se š́ı̌rkou pásma filtru. Jeho velikost
však neńı vhodné volit bez rozmyslu, protože č́ım je přenášené pásmo užš́ı, t́ım vyšš́ı je
derivace fázové charakteristiky v okoĺı centrálńı frekvence. S t́ım rostou požadavky na
přesnost laděńı hodnoty parametru k1.

Mı́rnou komplikaćı při laděńı parametru k1 je, že úhlová frekvence zde vystupuje ve
funkci cosinus. S t́ımto faktem si však velmi elegantně porad́ı dále popsaný algoritmus
adaptace založený na prediktoru LMS. Použit́ı prediktoru pro odhad frekvence vstupńıho
signálu je popsáno např́ıklad v [27]. Tuto metodu dále modifikujeme, jelikož očekáváme
jej́ı nasazeńı speciálně pro účely laděńı úzkopásmové propusti. Nevýhodou je, že adaptace
korektně pracuje pouze se sinusovým signálem. Pro obecné signály může docházet k od-
chylkám od skutečné úhlové frekvence. Proto je třeba pomoćı jakéhokoliv vhodného filtru
vytvořit ze vstupńıho signálu tzv. referenčńı sinusový signál o stejné základńı frekvenci.
Nezálež́ı však na tom, v jakém vztahu spolu budou amplitudy a fáze referenčńıho signálu
a zmı́něné základńı harmonické složky.

Modifikovaný LMS prediktor 2. řádu je na obrázku 35. Posloupnost x[n] odpov́ıdá re-
ferenčńımu signálu, xp[n] je signál predikovaný o 1 vzorek vpřed, e[n] je odchylka predikce
a w1 je adaptovaná váha prediktoru. Pro chybu predikce plat́ı následuj́ıćı vztah:

e[n] = x[n] + w1 · x[n− 1] + x[n− 2] (109)
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Obrázek 35: Modifikovaná verze LMS prediktoru pro laděńı úzkopásmové propusti

Zřejmě vztah odpov́ıdá přenosové funkci filtru FIR 2. řádu:

H(z) = z−2 + a1 · z−1 + a2 (110)

Koeficienty a1 a a2 jsou dány kořeny polynomu přenosové funkce a lze je proto určit
dle následuj́ıćıch vztah̊u [28]:

a1 = −2 · r · cos(Θ) (111)

a2 = r2 (112)

V rovnićıch (111) a (112) r představuje modul komplexně sdružených kořen̊u a Θ udává
úhel, který sv́ırá pr̊uvodič kořene polynomu H(z) s reálnou osou. Θ je také normovanou
frekvenćı daného filtru 2. řádu, tj. je rovna:

Θ = ω · Ts (113)

Protože je v rovnici (109) koeficient a2 nastaven na 1, bude v př́ıpadě sinusového
vstupńıho signálu výstup e[n] roven nule, právě když bude pro váhu w1 platit:

w1 = −2 · cos(ω0 · Ts) (114)

Porovnáńım tohoto výsledku s rovnićı (107) zjist́ıme, že si jsou, až na násobek 2, rovny.
Takto tedy lze př́ımo źıskat parametr k1 úzkopásmové propusti bez nutnosti použit́ı go-
niometrických funkćı. Laděńı filtru prob́ıhá dle dř́ıve uvedených pravidel algoritmu LMS.
Jediný rozd́ıl je v tom, že v protisměru gradientu chyby e[n] upravujeme pouze váhu w1

a ostatńı váhy prediktoru je nutné nechat rovné 1.
Celkem jednoduše lze dokázat, že chyba e[n] dosahuje trvale nuly pro konkrétńı váhu

pouze u sinusových signál̊u. Důvodem je, že přenosová funkce FIR filtru 2. řádu může
mı́t jen jednu nulu ve frekvenčńı charakteristice. Pokud by vstupńı signál obsahoval v́ıce
spektrálńıch složek, váha w1 by byla naladěna tak, že nula přenosu by se nacházela někde
mezi těmito spektrálńımi složkami. S největš́ı pravděpodobnost́ı by naladěná frekvence
ani neodpov́ıdala žádné spektrálńı složce4. Chyba e[n] by dosahovala největš́ıho možného
útlumu, nicméně by nemohla být nikdy nulová.

Jelikož byl algoritmus určen pro filtraci základńı harmonické složky śıtě, jej́ıž frekvence
se měńı jen velice málo, byl pro źıskáńı referenčńıho signálu při testováńı použit také filtr
úzkopásmové propusti. Š́ı̌rka pásma byla zvolena stejná jako u laděné propusti 10 Hz.

4Nicméně by mohla být velice bĺızko některé spektrálńı složce. Tohoto faktu lze využ́ıt právě při
určováńı frekvence signálu s dominantńı základńı harmonickou složkou - viz. [27]

62



Obrázek 36: Schéma implementovaného principu filtrace základńı harmonické složky

Výsledné simulované a implementované schéma je na obrázku 36. V obou př́ıpadech byla
zvolena vzorkovaćı frekvence 2, 5 kHz. Implementace byla provedena pro 8 bit procesor
Atmel ATmega8. Program měl pouze ze śıt’ového kmitočtu źıskat základńı harmonickou
složku a na jej́ım základě detekovat pr̊uchody nulou. Bĺıže se o ńı lze doč́ıst v článku [25].

Na obrázćıch 37 a 38 jsou výsledky simulace. Filtr se adaptoval na ćılovou frekvenci
53 Hz. Vstupńı signál simulace obsahuje 3., 5. a 7. harmonickou složku:

x(t) = 1 · sin(ω1 · t) + 0, 2 · sin(3 · ω1 · t− π/2)+

+ 0, 1 · sin(5 · ω1 · t− 8 · π/18) + 0, 05 · sin(7 · ω1 · t− π/18)
(115)

ω1 = 2 · π · 53
(
rad · s−1

)
Počátečńı hodnota adaptované váhy byla nastavena na w1 = 0. Z výsledk̊u simulace

je patrné, že se velikost chyby i váhy po určitém čase skutečně ustáĺı na předpokládaných
hodnotách. Doba adaptace je závislá na rychlosti algoritmu LMS a na zpožděńı daném
přechodovým dějem referenčńıho filtru. Konvergenčńı konstanta algoritmu byla v př́ıpadě
simulace zvolena β = 0, 05.

Přestože výsledky simulaćı vypadaj́ı dobře, je nutné upozornit na některé imple-
mentačńı problémy. I malé odchylky váhy w1 od jej́ı požadované hodnoty zp̊usob́ı vý-
znamné rozladěńı filtru. To je vidět i z charakteristik źıskaných simulaćı. Chyba e [n]
v čase 0, 2 s dosahuje hodnot velmi bĺızkých nule, nicméně výstupńı signál z [n] neod-
pov́ıdá svou fáźı ani amplitudou základńı harmonické složce. Z toho d̊uvodu je nutné
určovat hodnoty chyby i váhy s velkou přesnost́ı, což velmi znesnadňuje implementaci
hlavně v pevné řádové čárce.

Stejný algoritmus lze využ́ıt také pro źıskáńı hodnoty základńı frekvence śıtě ze známé
váhy w1 dle vztahu (114). Jsou zde však dvě hlavńı komplikace. Prvńı je nutnost použit́ı
cyklometrické funkce arccos. Jelikož se však základńı frekvence měńı obvykle jen v určitém
intervalu, lze uvedené snadno programově řešit pomoćı převodńı tabulky hodnot pro daný
interval, nebo vhodné aproximace této funkce v daném intervalu hodnot. Druhou kompli-
kaćı je samotná hodnota váhy. Pro velké poměry vzorkovaćı a základńı frekvence se totiž
jen málo lǐśı od −2. Ke správné detekci frekvence je tedy nutná relativně vysoká přesnost
této hodnoty. Vzhledem k tomu, že vstupńı signál je ošetřován č́ıslicovým filtrem typu
pásmová propust s centrálńı frekvenćı bĺızké základńı frekvenci, lze okamžitě provádět za
t́ımto filtrem decimaci a dostat nižš́ı poměr vzorkovaćı a základńı frekvence.
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Obrázek 37: Vstupńı signál x [n], výstup referenčńıho filtru y [n] a výstup adaptivńı
pásmové propusti z [n] v závislosti na čase simulace

Obrázek 38: Pr̊uběh chyby a laděné váhy v závislosti na čase
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Obrázek 39: Schéma algoritmu aktivńıho ř́ızeńı zisku

5.4.4 Automatická regulace zisku (Automatic Gain Control)

Automatická regulace zisku se převážně použ́ıvá pro potřeby zajǐstěńı konstantńı ampli-
tudy určitého vstupńıho signálu. Zde se budeme zabývat pouze jeho č́ıslicovou varian-
tou, která je popsaná např́ıklad v [29]. Schématické zapojeńı je na obrázku 39. Jedná
se o typické zapojeńı zpětnovazebńı smyčky integračńıho regulátoru. Vstupńı odchylka
regulátoru je odvozována z rozd́ılu požadované hodnoty a hodnoty druhé mocniny vý-
stupńıho signálu. Druhá mocnina signálu je př́ımo úměrná výkonu. Z toho d̊uvodu muśı
mı́t parametr R velikost rovnou druhé mocnině požadované efektivńı hodnoty výstupu.
α je převrácená hodnota časové konstanty regulátoru. Zde je nutné ř́ıci, že zvlněńı druhé
mocniny signálu je filtrováno pouze integračńım regulátorem. Proto je třeba na to brát
ohled i při volbě časové konstanty α. Pro jej́ı vyšš́ı hodnoty je reakce regulátoru rychleǰśı,
avšak docháźı také k vyšš́ım fluktuaćım zisku.

Z principu výpočtu na obrázku 39 je jasné, že se jedná o nelineárńı systém. Z toho
d̊uvodu je matematická analýza a návrh parametr̊u tohoto algoritmu relativně problema-
tická. Obvykle se tedy k jejich návrhu přistupuje empiricky. Typicky časovou konstantu
α lze určit pokusně některou metodou vycházej́ıćıch z numerických metod. Např́ıklad
pro stanovenou dobu reakce a zvlněńı zisku lze nalézt jej́ı vhodnou hodnotu postupným
děleńım počátečńıho intervalu hodnoty časové konstanty.

5.4.5 Adaptivńı filtr sousledné složky 3f soustavy

Algoritmus vycháźı z filtru publikovaného v [18]. Struktura tohoto filtru je zobrazena
na obrázku 40. Pro výstupy d a q lze odvodit vztahy:

D(s) =
yd
x

=
k · ωR · s

s2 + k · ωR · s + ω2
R

(116)

Q(s) =
yq
x

=
k · ω2

R

s2 + k · ωR · s + ω2
R

(117)

ωR je rezonančńı frekvence filtru a k odpov́ıdá převrácené hodnotě jeho činitele jakosti.
Zřejmě se v obou př́ıpadech jedná o IIR filtr druhého řádu. Přenosová rovnice (116) od-
pov́ıdá charakteristice pásmové propusti a přenosová rovnice (117), až na člen k v čitateli,
reprezentuje charakteristiku dolńı propusti. Š́ı̌rku propustného pásma ovlivňuje hodnota
parametru k. Tuto závislost lze snadno vypozorovat z graf̊u na obrázku 41.

Funkce filtru je velice jednoduchá. Základńım předpokladem je, že základńı frekvence
vstupuj́ıćıho signálu bude shodná s rezonančńı frekvenćı filtru. Pak na jeho výstupu jsou
dva signály velmi bĺızké sinusovce (respektive filtrované vstupńı signály), kdy jeden je ve
fázi se základńı harmonickou složkou vstupu a druhý se zpožd’uje o 90◦. Tyto výstupy by
bylo možné již použ́ıt v algoritmu z kapitoly 5.4.1 na mı́sto fázového závěsu. Problémem by
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Obrázek 40: Schéma algoritmu filtru pro detekci sousledné složky (SOGI - Second Order
Generalized Integrator)

Obrázek 41: Frekvenčńı charakteristiky filtru u výstup̊u yd a yq v závislosti na parametru k

zde bylo určeńı, z čeho maj́ı být tyto signály filtrovány. Pokud by bylo použito např́ıklad
napět́ı některé fáze, pak se bude amplituda výstupńıch signál̊u měnit úměrně s napět́ım
této fáze. V krajńım př́ıpadě velké nesymetrie zp̊usobené jednofázovým zemńım zkratem,
bude dokonce dané napět́ı nulové. Je tedy třeba vstupńı signál odvodit ze všech tř́ı fáźı
najednou.

Autoři článku [18] nab́ızej́ı velice jednoduchou možnost jak źıskat vstupńı signály
s informaćı ze všech tř́ı fáźı a zároveň po použit́ı popisovaného filtru př́ımo určit souslednou
složku nesymetrie. Princip algoritmu je zobrazen na obrázku 43. Základem výpočtu je
matice T+ pro př́ımý výpočet sousledné složky nesymetrie 3f napět́ı. Tuto matici lze
źıskat např́ıklad použit́ım transformačńıch matic pro souměrné složky, když zpětnou a
netočivou složku nesymetrie budeme uvažovat nulovou. Výsledná matice má tedy tvar

T+ =
1

3
·

1 1 1
1 a2 a
1 a a2

 ·
0 0 0

1 a2 a
0 0 0

 =
1

3
·

 1 a a2

a2 1 a
a a2 1

 (118)

V rovnici (118) je a = e−j·
2π
3 . Ke stejnému výsledku lze doj́ıt i jednoduchou úvahou

s použit́ım fázor̊u. Předpokládejme, že chceme z p̊uvodńıho nesymetrického pr̊uběhu źıskat
souslednou složku jako aritmetický pr̊uměr jeho fázor̊u. Zřejmě je pak třeba nechat je-
den fázor nesymetrického pr̊uběhu, např́ıklad fázor A (stejný postup i pro jiné fázory),
v p̊uvodńım směru a ostatńı fázory k němu pootočit tak, aby všechny fázory sousledné
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Obrázek 42: Transformace fázor̊u souměrných složek

složky měly stejný směr. Pootočeńı dosáhneme násobeńım vhodně umocněným členem
a = e−j·

2π
3 . Celý postup je ukázán na obrázku 42. Výsledkem je transformovaná soustava

sousledných složek, kde ze sousledné složky se stává netočivá, ze zpětné je sousledná a
z netočivé je zpětná. Aritmetickým pr̊uměrem všech fázor̊u se nevyruš́ı jen fázory p̊uvodńı
sousledné složky. Podobnou úvahou bychom mohli sestavit matici i pro źıskáváńı zpětné
složky.

Matice ze vztahu (118) je použita pro určeńı sousledných složek v př́ıpadě trans-
formovaných veličin v Clarkové soustavě αβ. Transformace předpokládá trojvodičovou
trojfázovou śıt’. Odtud plyne, že daný algoritmus nepoč́ıtá s výskytem netočivé složky
(respektive nulové složky v transformaci αβ0). Clarkové transformace je tedy definována
následovně:

Tαβ =

√
2

3
·
(

1 −1
2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

)
(119)

Po dosazeńı Clarkové transformace do vztahu pro výpočet sousledné složky źıskáme
následuj́ıćı výsledný přepočet:

uαβ+ = Tαβ · uabc+ = Tαβ ·T+ ·T−1
αβ · uabc (120)

Tαβ+ = Tαβ ·T+ ·T−1
αβ =

1

2
·
(

1 −e−j π2
e−j

π
2 1

)
=

1

2
·
(

1 −q
q 1

)
(121)

Z rovnic (120) a (121) je jasné, že pro obdržeńı sousledné složky v soustavě αβ, je nutné
např́ıklad při výpočtu složky α+ odeč́ıst od p̊uvodńı složky α Hilbert̊uv obraz složky β. Při
výpočtu složky β+ sč́ıtáme Hilbert̊uv obraz složky α se složkou β. Hilbertovým obrazem
zde mysĺıme hodnotu p̊uvodńıho reálného signálu, který je zpožděn o π/2. K tomuto
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Obrázek 43: Algoritmus detekce sousledné složky nesymetrie pomoćı filtru SOGI

pojmu docháźıme na základě Hilbertovy transformace, která analytický signál vyjadřuje
v komplexńım tvaru:

xa = xr + jxim, (122)

kde xr je reálná složka signálu, která je ve fázi s p̊uvodńı složkou signálu (je vlastně
p̊uvodńım signálem) a xim je imaginárńı složka, což je stejný signál, jehož všechny spekt-
rálńı složky jsou zpožděny o π/2. Pro úplnost zde uvedeme konvolučńı vztah pro tuto
transformaci:

h (t) =
1

π · t
(123)

H {x (t)} = x (t) ∗ h (t) =
1

π
·
∫ ∞
−∞

x (τ)

t− τ
dτ (124)

Obdržeńı signálu s fázovým posunem všech spektrálńıch složek 90◦ proti p̊uvodńımu
signálu nemuśı být zcela jednoduchou záležitost́ı. Obvykle se k tomu nevyuž́ıvá výše
uvedený vztah př́ımo, ale využije se jednodušš́ıho výpočtu pomoćı Fourierovy transfor-
mace. Také lze použ́ıt funkci (123) k źıskáńı koeficient̊u vhodného transformačńıho FIR
filtru. V př́ıpadě sinusových signál̊u (jen jedna spektrálńı složka) o známé frekvenci lze
k źıskáńı Hilbertova obrazu využ́ıt operaci derivace nebo integrace a výsledný signál dělit
nebo násobit úhlovou frekvenćı. Jelikož i v našem př́ıpadě je zájem pouze o souslednou
složku základńı harmonické frekvence, lze posledně jmenovaný zp̊usob výpočtu použ́ıt.
Z obrázku 40 je vidět, že fázově posunutý signál je źıskáván z výstupu integrátoru, který
je součást́ı algoritmu filtru. Výsledný algoritmus detekce sousledné složky je na obrázku 43.

Zřejmě d̊uležitou podmı́nkou pro správnou funkci filtru je určeńı základńı frekvence
vstupńıho signálu a naladit na ni parametr ωR. V opačném př́ıpadě totiž výstupńı signály
nebudou správně nafázovány na vstupńı základńı harmonickou složku a dojde také k od-
chylkám v amplitudě (viz charakteristiky na obrázku 41). Přirozeně by bylo možné źıskávat
správnou úhlovou frekvenci některou z dř́ıve uvedených metod. Autoři článku [18] k laděńı
filtru použ́ıvaj́ı fázový závěs SRF-PLL (viz kapitola 5.3.2). V této práci dále navrhneme
mnohem jednodušš́ı metodu laděńı založenou na vlastnostech výstupńıch signál̊u filtru
SOGI. Výstup, který má být ve fázi se základńı harmonickou funkćı, budeme pokládat
za referenčńı. Z obrázku 40 je vidět, že posunutý signál se odvozuje pomoćı integrace a
násobeńı úhlovou frekvenćı. Jelikož plat́ı rovnost (uvažujeme funkci sinus jako referenčńı
signál): ∫

sin (ωt) dt = −cos (ωt)

ω
, (125)
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pak lze zjistit správnou hodnotu úhlové frekvence porovnáváńım amplitud obou vý-
stupńıch signál̊u filtru SOGI. Pokud je amplituda referenčńıho signálu vyšš́ı než je ampli-
tuda posunutého signálu násobeného námi určenou úhlovou frekvenćı ωR, pak je zřejmě
nutné tento násobek zvětšit. Při opačné nerovnosti úhlovou frekvenci snižujeme.

Správné nastaveńı parametru ωR lze źıskat pomoćı automatického regulátoru zisku
(AGC). V tomto př́ıpadě porovnáváme amplitudy dvou signál̊u a proto je třeba tomuto
faktu algoritmus přizp̊usobit. Pro výpočet vzájemné odchylky je třeba použ́ıt rozd́ıl dru-
hých mocnin obou signál̊u. Dı́ky druhým mocninám źıskaj́ı oba signály stejnosměrný
posun úměrný amplitudě, který pak lze porovnávat klasickým integračńım regulátorem.
Mı́rnou nevýhodou je fakt, že oba signály jsou vzájemně posunuty o 90◦. Z toho d̊uvodu
je časový pr̊uběh vypočtené chyby i v př́ıpadě naladěńı sinusový s dvojnásobnou frekvenćı
než je frekvence vstupńıch signál̊u. Pokud neńı závadou vyšš́ı složitost algoritmu, lze
situaci zlepšit výpočtem odchylky ze všech hodnot signál̊u obou filtr̊u dle následuj́ıćıho
vztahu:

e = u2
αd + u2

βd − u2
αq − u2

βq (126)

Výhody tohoto výpočtu se projev́ı po dosazeńı předpokládaných výstup̊u obou filtr̊u:

e = U2
αdm · cos2 (ω · t) + U2

βdm · sin2 (ω · t)− U2
αqm · sin2 (ω · t)− U2

βqm · cos2 (ω · t)

= U2
αdm ·

1 + cos (2 · ω · t)
2

+ U2
βdm ·

1− cos (2 · ω · t)
2

−

− U2
αqm ·

1− cos (2 · ω · t)
2

− U2
βqm ·

1 + cos (2 · ω · t)
2

= ess + est

(127)

Výsledek vztahu (127) byl vyjádřen pomoćı stejnosměrné a stř́ıdavé složky s následu-
j́ıćımi substitucemi:

ess =
U2
αdm + U2

βdm − U2
αqm − U2

βqm

2
(128)

est =
U2
αdm − U2

βdm + U2
αqm − U2

βqm

2
· cos (2 · ω · t) (129)

Pro malé nesymetrie, kdy jsou si amplitudy složek uα a uβ bĺızké, vycháźı stř́ıdavá
složka odchylky est velice malá. Vstupńı odchylka je tak prakticky dána jen rozd́ılem
kvadrát̊u amplitud výstup̊u filtr̊u bez fázového posunu a s fázovým posunem (viz vztah (128)).
Vzhledem k tomu, že např́ıklad distribučńı śıt’ zpravidla vykazuje jen velmi malou fázovou
i amplitudovou nesymetrii, má uvedený výpočet výchylky velký význam u řady aplikaćı.
Harmonické složky vstupńı odchylku AGC zpravidla neovlivńı, protože se nedostanou na
výstup úzkopásmové propusti SOGI.

Celkové schéma algoritmu pro pouze dvousignálovou AGC je na obrázku 45, upra-
vená verze AGC je na obrázku 44. Viditelně je tento algoritmus mnohem jednodušš́ı než
dř́ıve popisované metody fázových závěs̊u, které často vyžadovaly použit́ı goniometrických
funkćı. Reálné vlastnosti algoritmu byly ověřeny po naprogramováńı do platformy Com-
pactRIO. Zde byl program realizován v softwaru LabVIEW. Jelikož výpočty prob́ıhaly
v pevné řádové čárce, projevily se zde potencionálńı nevýhody algoritmu. Integračńı re-
gulátor mimo jiné filtruje periodické změny vstupńı odchylky, proto je třeba konvergenčńı
konstantu volit relativně malou. Tud́ıž i výsledky součin̊u jsou velice malé a muśı být
v tomto mı́stě zajǐstěna vysoká přesnost výpočtu. Podobné problémy nastávaj́ı i v př́ıpadě
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Obrázek 44: Algoritmus AGC pro porovnáváńı amplitud dvou signál̊u

Obrázek 45: Algoritmus detekce sousledné složky nesymetrie pomoćı filtru SOGI laděným
AGC

realizace integraćı ve filtru SOGI (obrázek 40) a přesnosti laděné úhlové frekvence. Přesto
je algoritmus možné docela dobře realizovat i v jednoduchých procesorech. Ve výsledném
kódu byla maximálńı délka registr̊u 32 bit a měřeńı prokázala jeho správnou funkci. Zde
jsou prezentovány předevš́ım výsledky simulaćı, které d́ıky plovoućı řádové čárce, uve-
dené problémy neřeš́ı. Představuj́ı však chováńı algoritmu ve větš́ıch podrobnostech, než
by bylo možné ukázat na výsledćıch měřeńı.

V simulaci byl použit výpočet vstupńı odchylky AGC podle vztahu (126). Nasta-
veńı vstupńıch signál̊u odpov́ıdá testu A z tabulky 8. Z filtru jsou źıskávány skutečné
úrovně sousledné složky. Proto je na obrázku 47 zobrazen jej́ı skutečný pr̊uběh po trans-
formaci. Výsledky simulace pak lze vidět na obrázćıch 48 a 49. Konvergenčńı konstanta
integračńıho regulátoru byla v pr̊uběhu simulace zvolena KI = 10−5. V porovnáńı s re-
gulátorem, který byl použit ve fázovém závěsu v kapitole 5.3.1, je jej́ı hodnota desetkrát
vyšš́ı. Přesto je výstup filtru nezkreslen a výstupńı signály jsou v dobré shodě se sou-
slednou symetrickou složkou. Podrobněǰśı výsledky simulace pro r̊uzné vstupy lze naj́ıt
v př́ıloze B.
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Obrázek 46: Zdrojové signály pro simulaci adaptivńıho filtru sousledné symetrické složky

Obrázek 47: Skutečná sousledná symetrická složka po transformaci do souřadnic αβ
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Obrázek 48: Pr̊uběh adaptováńı frekvence v čase - přepočtený výstup AGC

Obrázek 49: Pr̊uběhy na výstupu filtru sousledné symetrické složky (již děleno 2)
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5.5 Řešeńı kódu algoritmů

Jelikož doba výpočtu ř́ıd́ıćıch algoritmů může být relativně dlouhá, je dobré zaj́ımat se
o metody, které ji mohou zkrátit. V této kapitole nebude prezentován žádný extrémně
rychlý výpočet např́ıklad filtr̊u nebo Fourierovy transformace, sṕı̌se se zaměř́ıme na struk-
turu výsledného kódu. Obvykle je totiž požadavkem pouze rychlý přepočet (a reakce)
algoritmu s novým vzorkem signálu. Je až paradoxńı, že ačkoliv se vzorkovaćı frekvence
nijak nezměńı a doba na zpracováńı celého algoritmu v rámci vzorkovaćı periody je do-
statečná, tak přesto z uvedeného d̊uvodu programátoři sahaj́ı po rychleǰśıch procesorech
nebo rovnou po hradlových poĺıch. To je však za uvedených podmı́nek často zbytečné a
velice jednoduchou strukturou programu se dá vyšš́ım investićım vyhnout.

Vycházejme z následuj́ıćıch předpoklad̊u:

• Algoritmus bude implementován do procesoru. Program procesoru se skládá z hlavńı
programové smyčky (v jazyce C je ve funkci ”main”) a z obsluh přerušeńı.

• Vzorkovaćı perioda je dostatečně dlouhá na to, aby algoritmus provedl všechny
výpočty. Zároveň je v době výpočtu zahrnuta obsluha i př́ıpadných periféríı jako
např́ıklad klávesnice, displej apod.

• Reakce výstupu je zpožděna provedenými výpočty s okamžitými a předchoźımi hod-
notami vzork̊u vstupńıho signálu.

Největš́ı zpožděńı zp̊usobuj́ı iteračńı výpočty filtr̊u nebo obecně části algoritmu, které
pracuj́ı se vzorky signálu uloženými v paměti. Je proto vhodné si výsledky těchto výpočt̊u
připravit dopředu a použ́ıt je až ve chv́ıli źıskáńı nového vzorku signálu. To ovšem
může být relativně obt́ıžná záležitost, která se neobejde bez alespoň základńıch znalost́ı
o č́ıslicovém zpracováńı signál̊u. Př́ıklad principu bude ukázán na strukturách filtr̊u FIR
a IIR.

Přenosovou funkci FIR filtru je možné upravit do následuj́ıćı podoby:

H(z) =
Y (z)

X(z)
=

N−1∑
i=0

bi · z−i = b0 + z−1 ·Hr(z) (130)

Hr(z) =
N−1∑
i=1

bi · z−i+1 (131)

V rovnićıch (130) a (131) jsou bi koeficienty přenosové funkce FIR filtru a N je jeho
řád. Zřejmě výstup p̊uvodńıho filtru lze źıskat jako součet součinu koeficientu b0 s novým
vzorkem signálu a o jeden vzorek zpožděného výstupu jiného (dále stavový filtr) filtru FIR
s přenosovou funkćı definovanou dle (131). Upravená struktura filtru je na obrázku 50.
Zřejmě nedocháźı ke změně výsledného řádu filtru ani ke změně pamět’ových nárok̊u.
Výpočtem přenosové funkce (131) s aktuálńım vzorkem signálu je źıskán výsledek, který
má být použit pro následuj́ıćı vzorek signálu. Tento výsledek lze źıskat kdykoliv před
následuj́ıćım vzorkem signálu, jelikož všechny potřebné hodnoty signálu jsou již uložené
v paměti. To dává určitou volnost při tvorbě programu.

Upravený program filtru by mohl vypadat např́ıklad tak, že během obsluhy přerušeńı
analogově digitálńıho převodńıku se okamžitě vypočte výstup filtru ze známých hodnot
aktuálńıho vzorku signálu a posledńı hodnoty výstupu stavového filtru Hr. Uvedená ope-
race je vykonána velice rychle, protože se skládá pouze z jednoho součtu a násobeńı
konstantou. Doba strávená v obsluze přerušeńı je tak z pohledu výpočtu filtrovaného
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(a) FIR (b) IIR

Obrázek 50: Rozdělené zpracováńı filtr̊u FIR a IIR

Obrázek 51: Rozděleńı výpočtu filtrovaného výstupu mezi obsluhu přerušeńı a hlavńı
programovou smyčku

výstupu minimálńı. Zároveň je t́ım i zaručena velmi rychlá reakce programu na nový vzo-
rek signálu. Výpočet daľśıho výstupu filtru Hr prob́ıhá až v hlavńı smyčce. Zde již nezálež́ı
na jeho prioritě a lze jej provézt kdykoliv do konce vzorkovaćı periody (do źıskáńı nového
vzorku signálu).

Stejnou strategii můžeme použ́ıt i v př́ıpadě filtr̊u IIR. Jediný rozd́ıl je v tom, že
určený výstup muśı být použit i při výpočtu stavového filtru Hr. Pro realizaci nové struk-
tury se velmi hod́ı transponovaná př́ımá struktura IIR filtru, která je na obrázku 50-(b).
Přenosovou funkci lze rozdělit na tři části:

H(z) =
Y (z)

X(z)
=

∑N
i=0 bi · z−i

1−
∑N

i=0 ai · z−i
=
b0 + z−1 ·Hrx(z)

1− z−1 ·Hry(z)
(132)

Hrx(z) =
N∑
i=1

bi · z−i+1 (133)
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Hry(z) =
N∑
i=1

ai · z−i+1 (134)

Přenosové funkce (133) a (134) opět odpov́ıdaj́ı stavovým FIR filtr̊um. Prvńı má
jako vstup aktuálńı vzorek signálu a do druhého vstupuje výstupńı filtrovaná hodnota
výsledného filtru. V rovnici (132) jsou bi koeficienty nerekurzivńı části filtru a ai jsou
koeficienty rekurzivńı části filtru.

Výhodou je, že je stále ponechána svoboda při volbě struktury stavových filtr̊u. Ta
může respektovat konkrétńı požadavky dané aplikace. Protože je obvykle dost výpočetńıho
času během hlavńı smyčky programu, je výhodné využ́ıvat kř́ıžové struktury. Jejich výhodou
je schopnost zmı́rňovat chyby vzniklé při zaokrouhlováńı koeficient̊u a podobné vlivy
konečné přesnosti (konečné délky slova v procesorech)[19]. Nevýhodou kř́ıžové struktury je
dvojnásobné množstv́ı operaćı násobeńı oproti př́ımé struktuře. Nicméně d́ıky navrženému
schéma programu je uvedené mnohem méně významné.
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Kapitola 6

Závěr

Tato práce navazuje na výzkum v oblasti aktivńıch harmonických filtr̊u, který je prováděn
na katedře elektrotechnologie. V rámci tohoto výzkumu byl autor zapojen do realizace
ř́ıd́ıćıho programu pro funkčńı vzorek aktivńıho filtru, jenž byl založen na metodě zvané
PQ teorie[1]. Z toho d̊uvodu jsou výsledky této práce spojovány právě s touto oblast́ı.
Nicméně publikovaná problematika i algoritmy se neomezuj́ı pouze tuto oblast́ı a lze je
vztáhnout k většině implementaćı ř́ıdićıch algoritmů polovodičových měnič̊u.

6.1 Souhrn výsledk̊u disertačńı práce

Práce shrnuje problematiku implementace č́ıslicových algoritmů v souvislosti s ř́ızeńım
aktivńıch harmonických filtr̊u. Zabývá se š́ı̌reńım chyb ve výpočtech v pevné řádové čárce,
což bývá nejčastěǰśım problémem použitelnosti jinak funkčńıch algoritmů. Z dosavadńı
zkušenosti autora této práce plyne, že některé algoritmy z hojně publikovaných v zahranič-
ńıch článćıch neńı možné za běžných (cenově dostupných pro pr̊umysl) podmı́nek použ́ıt.
Autoři těchto článk̊u využ́ıvaj́ı simulačńıch programů, které prováděj́ı výpočty s vysokou
přesnost́ı a na následnou implementaci v jistém smyslu zapomı́naj́ı. Často je opomı́jen i
fakt, že vstupńı veličiny (např́ıklad fázová napět́ı a proudy) maj́ı konečná rozlǐseńı. Pro
digitalizaci analogového měřeńı se v dnešńı době obvykle využ́ıvaj́ı 12b analogově digitálńı
převodńıky. Při volbě maximálńıho rozsahu nač́ıtaných śıt’ových napět́ı, např́ıklad 1000 V,
plyne, že nelze měřit menš́ı rozd́ıly napět́ı než přibližně 0, 25 V. Pokud budeme uvažovat
ještě vliv šumu, bude rozlǐseńı ještě nižš́ı. Přesto jsou v simulaćıch použ́ıvány i hodnoty pod
touto meźı a sledované algoritmy se tak neprojevuj́ı nežádoućım zp̊usobem, jakým může
být např́ıklad vznik systematické chyby na výstupu nebo nestabilita. Proto je tomuto
tématu věnována velká část práce a byla vypracována metodika, kterou lze použ́ıt při
návrhu výpočetńıch operaćı v pevné řádové čárce.

S tématem konečné přesnosti výpočt̊u velice úzce souviśı tématika źıskáváńı středńı
hodnoty sledovaných signál̊u. Daná problematika byla sledována právě proto, že tyto bloky
tvoř́ı ned́ılnou součást algoritmu PQ teorie. Řešeńı navrhované v p̊uvodńı literatuře[1]
využ́ıvaj́ıćı filtr̊u IIR se totiž během implementace algoritmu do FPGA projevilo jako
nevyhovuj́ıćı. V této práci je navrženo nahrazeńı těchto filtr̊u filtry CIC a je zde provedeno
i jejich porovnáńı s p̊uvodńım řešeńım jak co do vlastnost́ı, tak do množstv́ı využitých
prostředk̊u FPGA.

Dále jsou v práci shrnuty výsledky, kterých autor dosáhl při řešeńı problému syn-
chronizace ř́ızeńı. Některé metody ř́ızeńı totiž př́ımo vyžaduj́ı znalost aktuálńı frekvence
śıtě, kv̊uli dosažeńı definovaného fázového posunu mezi generovaným pr̊uběhy a pr̊uběhy
śıt’ových veličin. Za t́ımto účelem byly studovány implementace některých fázových závěs̊u,
jejichž porovnáńı lze naj́ıt v př́ıslušné kapitole. V tomto rámci byly navrženy i dva
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adaptivńı algoritmy. Prvńı je určen pro źıskáváńı základńı harmonické složky vstupńıho
pr̊uběhu se správnou amplitudou a fáźı. Zde se pro adaptaci využ́ıvá algoritmu LMS.
Druhý algoritmus je v jistém smyslu významněǰśı. Jeho účelem je źıskáńı pr̊uběhu sou-
sledné symetrické složky trojfázového pr̊uběhu. Zde se oproti p̊uvodńımu řešeńı využ́ıvá
pro adaptaci úhlové frekvence aktivńıho ř́ızeńı zisku AGC. Algoritmus byl testován jak si-
mulaćı tak implementaćı v platformě CompactRIO a vykazoval stabilńı a správné výsledky.
V porovnáńı s fázovými závěsy bylo dokonce možné dosahovat lepš́ı dynamiky laděńı na
žádanou frekvenci śıtě.

Ćıle práce uvedené v úvodu byly do značné mı́ry splněny, jelikož výsledné algoritmy
byly zjednodušeny a nezhoršily dynamiku ř́ızeńı aktivńıho harmonického filtru. V př́ıpadě
bloku filtru sousledné symetrické složky lze dokonce předpokládat i lepš́ı dynamické vlast-
nosti než u tradičńıho fázového závěsu. I tak je zde otevřený prostor pro daľśı vývoj, který
shrnuje následuj́ıćı kapitola.

6.2 Motivace pro daľśı vývoj

Práce neřeš́ı výhody a nevýhody moderńıch algoritmů založených na
”
soft computingu“.

Otev́ırá se zde předevš́ım oblast pro použit́ı FUZZY ř́ızeńı nebo neuronových śıt́ı. Jak bylo
ukázáno, všechny výpočetńı algoritmy jsou vždy zat́ıženy určitou výstupńı chybou, která
může znemožnit jejich použit́ı nebo omezuje rozsah nastavitelných parametr̊u (např́ıklad
kv̊uli stabilitě). Pokud by se některé výpočetńı bloky algoritmů nahradily FUZZY roz-
hodováńım, bylo by pravděpodobně možné zlepšit dynamiku jejich výstup̊u. Zároveň by
bylo jistě zaj́ımavé zjistit, jakým zp̊usobem se změńı rozptyl výstupńıho signálu.

V př́ıpadě adaptivńıch algoritmů by se pro hledáńı správných parametr̊u hodila imple-
mentace neuronových śıt́ı. Situace je jednodušš́ı o to, že v př́ıpadě aktivńıch harmonických
filtr̊u často známe rozsahy, ve kterých se hledaný parametr ř́ızeńı nacháźı. Př́ıkladem by
mohla být aplikace neuronové śıtě pro źıskáváńı hodnoty úhlové frekvence ze śıt’ových
pr̊uběh̊u napět́ı. Zde je zřejmé, že se hledaná frekvence pohybuje v rozmeźı řekněme 45 až
55 Hz a pr̊uběhy napět́ı jsou přibližně sinusové a fázová napět́ı jsou v̊uči sobě posunuty
po 120◦. Naj́ıt

”
trénovaćı množinu“ pro toto zadáńı neńı problém. Jinou možnost́ı by bylo

źıskáváńı pomoćı uč́ıćı se neuronové śıtě model zátěže a z něj odvodit správnou regulaci
proudu měniče.

V době psańı této práce se objevuje řada článk̊u s tématikou softcomputingu u ak-
tivńıch harmonických filtr̊u. Na katedře elektrotechnologie zat́ım neexistuje tomu odpo-
v́ıdaj́ıćı výzkumný vývoj. Proto by právě tohle mohlo být tématem pro př́ıpadné po-
kračovatele.

Ačkoliv je PQ teorie relativně silný nástroj pro ř́ızeńı aktivńıch filtr̊u, neńı zdaleka
jediný možný. Bylo by vhodné provést implementaci i ostatńıch ř́ıd́ıćıch metod a po-
rovnat jejich dynamické vlastnosti a náročnost na implementaci. Často publikované jsou
dnes také tzv. aktivńı filtry s LCL filtrem. Ty se od p̊uvodńıho řešeńı lǐśı t́ım, že mezi
jejich výstupem a śıt́ı je umı́stěn filtr v podobě T článku se dvěma indukčnostmi a kon-
denzátorem. Výhodou je nižš́ı vysokofrekvenčńı rušeńı š́ı̌ŕıćı se do śıtě. Nevýhodou je
možnost vzniku rezonance filtru. Existuje několik řešeńı uvedeného problému, nicméně
žádné neńı zcela optimálńı a toto téma by si zasloužilo pozornost. Zaj́ımavým tématem by
jistě byla i realizace aktivńıho filtru využ́ıvaj́ıćıho v́ıceúrovňového výstupu (v́ıceúrovňový
měnič). Oproti stávaj́ıćım řešeńım je zde nižš́ı napět’ové namáháńı součástek a nižš́ı mı́ra
vysokofrekvenčńıho rušeńı.
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6.3 Př́ınos problematice

Tato práce navazuje na předchoźı pokusy o implementaci ř́ızeńı aktivńıho harmonického
filtru. Ty byly prováděny na daném funkčńım vzorku měniče ř́ızeného platformou Com-
pactRIO. Program se v této platformě vytvář́ı softwarem LabView, jedná se tud́ıž o pro-
gramováńı technikou

”
drag and drop“. Na prvńı pohled se zdá, že převedeńı známých

vztah̊u z teorie do programu bude velice jednoduchou záležitost́ı. Protože však byl program
v dané platformě ćılen do hradlového pole (FPGA), bylo velice jednoduché přesáhnout
počet prostředk̊u (logických buněk), které v něm byly k dispozici. Předchoźı pokusy se
potýkaly s problémem vyčerpáńı veškerého mı́sta na hradlovém poli. Z toho d̊uvodu bylo
nutné zaj́ımat se i v tomto př́ıpadě o zjednodušeńı implementovaných algoritmů na op-
timálńı mez. Technika zachováńı maximálńı přesnosti výsledku výpočtu v pevné řádové
čárce postupně vede na rostoućı počet bitových rozsah̊u č́ısel vstupuj́ıćıch do daľśıch ope-
raćı. V p̊uvodńıch implementaćıch nebylo neobvyklé, že vypočtená hodnota požadovaného
napět́ı na výstupu aktivńıho harmonického filtru měla přesnost přesahuj́ıćı 64 bit. To je
obrovské plýtváńı prostředky hradlového pole, pokud uváž́ıme že vstupńı hodnoty nelze
kv̊uli AD převodńık̊um změřit s lepš́ı přesnost́ı než 12 bit. Ačkoliv je uvedený př́ınos často
podceňován, tak se tato práce zabývá pravidly omezeńı přesnosti výsledk̊u na optimálńı
úroveň. T́ım lze dosáhnout úspory dostupných prostředk̊u a pokud je ćılovou platfor-
mou procesor, tak d́ıky udržeńı bitového rozsahu č́ısel v určitých meźıch lze dosáhnout i
urychleńı výpočtu.

Př́ınos této práce autor spatřuje i ve studovaných algoritmech. Pro daný účel byla vždy
hledána co nejjednodušš́ı a zároveň nejoptimálněǰśı metoda výpočtu. Př́ıkladně v př́ıpadě
filtr̊u středńı hodnoty lze pro účely aktivńıho filtru, který pracuje s

”
pevným“ śıt’ovým

kmitočtem, použ́ıt CIC filtry. Ty mohou dosahovat vyšš́ıch útlumů než p̊uvodńı IIR filtry
a maj́ı mnohonásobně nižš́ı nároky na prostředky dané platformy.

Nejvýznamněǰśı je však v této práci algoritmus adaptivńıho filtru sousledné složky
3f soustavy, resp. jeho adaptováńı pomoćı aktivńıho ř́ızeńı zisku. V této podobě, pokud
je autorovi známo, nebyl nikdy publikován. Vlastnosti tohoto algoritmu byly ověřeny
simulaćı i následnou implementaćı v platformě CompactRIO. V porovnáńı s p̊uvodńım
řešeńım nebo jinými algoritmy má tento stejné nebo lepš́ı dynamické vlastnosti, avšak je
mnohem jednodušš́ı. Pro svou činnost nevyžaduje jiné operace než sč́ıtáńı a násobeńı a lze
jej tak použ́ıt i v jednodušš́ıch procesorech. Daný algoritmus lze použ́ıt v řadě aplikaćı.
Konkrétně v př́ıpadě aktivńıho harmonického filtru nahrazuje p̊uvodńı blok detektoru,
který pracoval s fázovým závěsem.

78



Literatura

[1] AKAGI, Hirofumi, Edson Hirokazu WATANABE a Mauŕıcio AREDES. Instanta-
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stupné z: http://ieeexplore.ieee.org/lpdocs/epic03/wrapper.htm?arnumber=1712059

[19] WILLIAMS, Arthur B a Fred J TAYLOR. Electronic filter design handbook.: 4th
ed. New York: McGraw-Hill, 2006, 775 s. ISBN 00-714-7171-5.

[20] WIDROW, Bernard a István KOLLAR. Quantization noise: roundoff error in digital
computation, signal processing, control, and communications. New York: Cambridge
University Press, 2008, xxviii, 751 p. ISBN 05-218-8671-6.
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[34] REKTORYS, Karel. Přehled užité matematiky I 7. vyd. Praha: Prometheus, 2000,
xxxii, 720 s. ISBN 978-80-7196-180-2.

81



Př́ıloha A

Výsledky simulace fázového
závěsu využ́ıvaj́ıćıho PQ teorii

Simulace je zaměřena na schopnost algoritmu správně detekovat souslednou symetric-
kou složku. V tomto př́ıpadě se jedná o detekci sousledné složky proudu ve shodě s
obrázkem 28. Počátečńı hodnota úhlové frekvence byla v algoritmu nastavena na

ω0 = 2 · π · f0 = 2 · π · 50 = 314, 2 rad/s

Frekvence vstupńıch signál̊u byla nastavena na 52 Hz, tj. ćılová úhlová frekvence byla:

ω = 2 · π · f = 2 · π · 57 = 326, 7 rad/s

Odděleně byl sledován vliv nesymetrie a harmonických složek na schopnost algoritmu
naladit se na ćılovou frekvenci a produkovat požadované sinusové signály s odpov́ıdaj́ıćı
fáźı. Pro možnost porovnáńı jsou nastaveńı vstup̊u shodná s nastaveńım vstup̊u simulaćı
algoritmu uvedeného v př́ıloze B.
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A.1 Vliv nesymetrie

Velikost nesymetrie vstupńıch signál̊u byla nastavena ve shodě s normou ČSN EN 61000-
4-27[33]. Zař́ızeńı se v této normě děĺı do 3 tř́ıd. Nejpř́ısněǰśı kritéria jsou určena pro
tř́ıdu 3, která je doporučena pro test zkoušeného zař́ızeńı, předevš́ım pokud plat́ı některá
z následuj́ıćıch podmı́nek:

• převážná část zátěže je napájena přes měniče;

• jsou-li př́ıtomny svářečky;

• jsou-li velké motory často spouštěny;

• zátěže se rychle měńı.

Činnost algoritmu v zař́ızeńıch, které pracuj́ı za předešlých podmı́nek nelze vyloučit,
proto byly zvoleny úrovně nesymetrie pro tuto tř́ıdu. Nastaveńı vstupńıch pr̊uběh̊u napět́ı
jsou uvedena v tabulce 9.

Č́ıslo zkoušky Fáze Amplituda Úhel

(%UN) (◦)

Ua 100 0

1 Ub 93, 5 127

Uc 87 240

Ua 100 0

2 Ub 87 134

Uc 74 238

Ua 110 0

3 Ub 66 139

Uc 71 235

Tabulka 9: Zkušebńı úrovně dle ČSN EN 61000-4-27[33]
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A.1.1 Č́ıslo zkoušky 3,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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A.1.2 Č́ıslo zkoušky 3,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−6
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A.1.3 Č́ıslo zkoušky 1,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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A.2 Vliv harmonických složek

Algoritmus je předpokládán pro trojvodičovou napájećı śıt’, kde se nevyskytuj́ı liché har-
monické složky násobk̊u 3. Sudé harmonické složky jsou obvykle v energetických śıt́ı zane-
dbatelné a proto nejsou uvažovány ani při simulaci. Byl testován vliv 5. a 7. harmonické.
Pr̊uběhy na základńı harmonické frekvenci byly nastaveny symetrické a stejně tak přidané
harmonické složky měly ve všech fáźıch shodné amplitudy a odpov́ıdaj́ıćı fázové posuny.
Tabulka 10 uvád́ı zvolené nastaveńı harmonických složek pro jednotlivé zkoušky.

Č́ıslo zkoušky Harmonická Amplituda Úhel

(%UN) (◦)

1 5. 30 30

7. 10 −50

2 5. 10 30

7. 5 −50

Tabulka 10: Zkušebńı úrovně harmonických složek při simulaci
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A.2.1 Č́ıslo zkoušky 1,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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A.2.2 Č́ıslo zkoušky 1,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−6
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A.2.3 Č́ıslo zkoušky 2,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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Př́ıloha B

Výsledky simulace adaptivńıho
filtru sousledné symetrické složky

Simulace je zaměřena na schopnost algoritmu správně detekovat souslednou symetrickou
složku. V tomto př́ıpadě se jedná o detekci sousledné složky napět́ı ve shodě s obrázkem 45.
Počátečńı hodnota úhlové frekvence byla v algoritmu nastavena na

ω0 = 2 · π · f0 = 2 · π · 50 = 314, 2 rad/s

Frekvence vstupńıch signál̊u byla nastavena na 52 Hz, tj. ćılová úhlová frekvence byla:

ω = 2 · π · f = 2 · π · 57 = 326, 7 rad/s

Odděleně byl sledován vliv nesymetrie a harmonických složek na schopnost algoritmu
naladit se na ćılovou frekvenci a produkovat požadované sinusové signály s odpov́ıdaj́ıćı
fáźı. Pro možnost porovnáńı jsou nastaveńı vstup̊u shodná s nastaveńım vstup̊u simulaćı
algoritmu uvedeného v př́ıloze A. Parametr K definuj́ıćı š́ı̌rku pásma filtru SOGI měl při
všech simulaćıch hodnotu 0, 1.
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B.1 Vliv nesymetrie

Velikost nesymetrie vstupńıch signál̊u byla nastavena ve shodě s normou ČSN EN 61000-
4-27[33]. Zař́ızeńı se v této normě děĺı do 3 tř́ıd. Nejpř́ısněǰśı kritéria jsou určena pro
tř́ıdu 3, která je doporučena pro test zkoušeného zař́ızeńı, předevš́ım pokud plat́ı některá
z následuj́ıćıch podmı́nek:

• převážná část zátěže je napájena přes měniče;

• jsou-li př́ıtomny svářečky;

• jsou-li velké motory často spouštěny;

• zátěže se rychle měńı.

Činnost algoritmu v zař́ızeńıch, které pracuj́ı za předešlých podmı́nek nelze vyloučit,
proto byly zvoleny úrovně nesymetrie pro tuto tř́ıdu. Nastaveńı vstupńıch pr̊uběh̊u napět́ı
jsou uvedena v tabulce 11.

Č́ıslo zkoušky Fáze Amplituda Úhel

(%UN) (◦)

Ua 100 0

1 Ub 93, 5 127

Uc 87 240

Ua 100 0

2 Ub 87 134

Uc 74 238

Ua 110 0

3 Ub 66 139

Uc 71 235

Tabulka 11: Zkušebńı úrovně dle ČSN EN 61000-4-27[33]
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B.1.1 Č́ıslo zkoušky 3,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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B.1.2 Č́ıslo zkoušky 3,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−6
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B.1.3 Č́ıslo zkoušky 1,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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B.2 Vliv harmonických složek

Algoritmus je předpokládán pro trojvodičovou napájećı śıt’, kde se nevyskytuj́ı liché har-
monické složky násobk̊u 3. Sudé harmonické složky jsou obvykle v energetických śıt́ı zane-
dbatelné a proto nejsou uvažovány ani při simulaci. Byl testován vliv 5. a 7. harmonické.
Pr̊uběhy na základńı harmonické frekvenci byly nastaveny symetrické a stejně tak přidané
harmonické složky měly ve všech fáźıch shodné amplitudy a odpov́ıdaj́ıćı fázové posuny.
Tabulka 12 uvád́ı zvolené nastaveńı harmonických složek pro jednotlivé zkoušky. Am-
plituda základńı harmonické složky byla nastavena na hodnotu

√
2/3, kv̊uli zachováńı

jednotkových amplitud po Clarkové transformaci.

Č́ıslo zkoušky Harmonická Amplituda Úhel

(%UN) (◦)

1 5. 30 30

7. 10 −50

2 5. 10 30

7. 5 −50

Tabulka 12: Zkušebńı úrovně harmonických složek při simulaci
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B.2.1 Č́ıslo zkoušky 1,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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B.2.2 Č́ıslo zkoušky 1,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−6
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B.2.3 Č́ıslo zkoušky 2,
konstanta integračńıho regulátoru KI = 10−5
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Rejstř́ık

řádová čárka
pevná, 30
pohyblivá, 31

řada
Fourierova, 3
Taylorova, 42

adaptivńı
úzkopásmová propust, 61
filtr, 59
filtr sousledné složky, 65

AGC, 65
AHF, 13

CompactRIO, 18

decimace, 46
dither, 41
DVR, 12

fázový
posun, 3
závěs, 53
závěs EPLL, 57
závěs SRF-PLL, 55

filtr
CIC, 45, 49
FIR, 45, 48
IIR, 45

harmonický(á)
funkce, 3
pr̊uběh, 3
složka, 3

kvantizačńı
šum, 33
chyba, 33
krok, 30
teorém, 33, 38

limitńı cyklus, 41
LMS, 60
LSB, 33

metoda ř́ızeńı
FUZZY, 25
PQ teorie, 27, 59
SRF, 23
UCFIC, 24

MSB, 35

náhodná veličina
rozptyl, 34
středńı hodnota, 33

PFC, 24
polynom

Taylor̊uv, 42

rekurzivńı výpočet, 39

SOGI, 65
STATCOM, 11
SVC, 11

transformace
Clarkové, 8, 36, 67
Hilbertova, 67
Parkova, 8, 55
symetrických složek, 7

UPS, 11

výkon
činný, 5
jalový, 5
neaktivńı, 5
okamžitý, 5
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