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RESUMO

A presencga cada vez maior de cargas nao lineares e de fontes conectadas por
eletronica de poténcia faz com que as tensoes e correntes da rede elétrica se afastem da
forma senoidal ideal, o que torna importante estimar nao s a componente fundamental,
mas também as componentes harmoénicas do sinal. Essa estimacao fica mais dificil quando a
frequéncia fundamental se desvia do valor nominal, ja que o erro de fase cresce com a ordem
harmonica. Este trabalho apresenta e implementa uma metodologia de estimacao de fasores
harmonicos para sinais com frequéncia variavel, formada por trés etapas: estimacao da
frequéncia por cruzamento por zero, com suavizacao por filtro de Kalman; reamostragem
dindmica do sinal por interpolacao B-Spline em estrutura de Farrow; e extracdo das
harmonicas por um banco de filtros Flat-Top com decomposicao polifasica, seguido de uma
IDFT. Com a reamostragem, o banco de filtros trabalha sempre com o ntimero nominal
de pontos por ciclo, sem precisar ter seus coeficientes recalculados. A metodologia foi
desenvolvida primeiro como um modelo de referéncia em Python e, depois, implementada
em dois processadores soft-core da plataforma SAPHO, um dedicado ao interpolador e
outro ao banco de filtros, que se comunicam por memoérias FIFO e sao coordenados por
uma maquina de estados. Durante a implementagao, foi preciso ajustar algumas ctapas
por conta da aritmética de 32 bits do processador, como o filtro de Kalman e o calculo do
periodo no cruzamento por zero. A implementacao foi validada por simulacao funcional e
comparada com o modelo de referéncia em ensaios inspirados na norma [EC/IEEE 60255-
118-1, com frequéncia fora da nominal, rampa de frequéncia e modulacao. A frequéncia
foi estimada com boa precisao em todos os ensaios. Na condi¢ao fora da nominal, o
modelo de referéncia ficou abaixo do limite de 1% de TVE em toda a faixa avaliada, e a
implementacgdo embarcada sé ultrapassou esse limite nas ordens harménicas mais altas. Os
resultados mostraram que essa diferenca vem principalmente do desalinhamento temporal
entre o sinal e a frequéncia usada na correcao de fase, e ndo da precisao numérica do banco.
J& no ensaio de rampa, o proprio modelo ultrapassa o limite nas ordens mais altas, o que
indica uma limitacdo da metodologia sob variacao continua de frequéncia. De forma geral,
os resultados mostram que a metodologia é vidvel em plataforma embarcada e apontam

onde ela ainda pode ser melhorada.

Palavras-chave: Estimagdo fasorial harmonica. Interpolagao B-Spline. TVE-Erro
Vetorial Total. FFT-Fast Fourier Transform.



ABSTRACT

The growing number of nonlinear loads and power electronics based sources makes
the voltages and currents in the power grid move away from the ideal sinusoidal waveform,
so it becomes important to estimate not only the fundamental component but also the
harmonic components of the signal. This task becomes harder when the fundamental
frequency deviates from its nominal value, since the phase error grows with the harmonic
order. This work presents and implements a harmonic phasor estimation method for
signals with varying frequency, made up of three stages: frequency estimation by zero
crossing, smoothed by a Kalman filter; dynamic resampling of the signal by B-Spline
interpolation in a Farrow structure; and harmonic extraction by a Flat-Top filter bank
with polyphase decomposition, followed by an IDFT. Thanks to the resampling, the filter
bank always works with the nominal number of samples per cycle and its coefficients do
not need to be recomputed. The method was first developed as a reference model in
Python and then implemented on two soft-core processors of the SAPHO platform, one for
the interpolator and one for the filter bank, which communicate through FIFO memories
and are coordinated by a state machine. During the implementation, some stages had
to be adjusted because of the 32-bit arithmetic of the processor, such as the Kalman
filter and the period calculation in the zero crossing estimator. The implementation was
validated by functional simulation and compared with the reference model in tests based
on the IEC/IEEE 60255-118-1 standard, with off-nominal frequency, frequency ramp and
modulation. The frequency was estimated accurately in all tests. In the off-nominal case,
the reference model stayed below the 1% TVE limit over the whole range evaluated, and
the embedded implementation only exceeded this limit at the highest harmonic orders.
The results showed that this difference comes mainly from the time misalignment between
the signal and the frequency used in the phase correction, and not from the numerical
precision of the filter bank. In the ramp test, on the other hand, the reference model itself
exceeds the limit at the highest orders, which points to a limitation of the method under
continuous frequency variation. Overall, the results show that the method is feasible on

an embedded platform and indicate where it can still be improved.

Keywords: Harmonic phasor estimation. B-Spline interpolation. Total Vector
Error (TVE). Fast Fourier Transform (FFT).
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1 Introdugao

A tensao das redes elétricas modernas envolve sinais cada vez mais distantes do
modelo senoidal ideal. Conversores eletronicos, cargas nao lineares, geracao distribuida,
sistemas de armazenamento e fontes renovaveis que utilizam dispositivos de eletronica
de poténcia alteram a forma de onda das tensoes e correntes, introduzindo componentes
harmonicas e inter-harmonicas, variagoes de amplitude, desvios de frequéncia e ruido.
Nesse cenario, a analise apenas da componente fundamental pode ser insuficiente para
caracterizar o estado do sistema e apoiar aplicagoes de qualidade de energia, diagnostico

de distorcoes e monitoramento em tempo real.

Diante deste contexto, a estimacao fasorial sincronizada tornou-se uma ferramenta
importante para a observagao de Sistema Elétrico de Poténcia (SEP), pois associa grandezas
elétricas medidas em diferentes pontos a uma base temporal comum. As Unidade de
Medigao Fasorial (do inglés Phasor Measurement Unit - PMU) (PMU) sao capazes de
estimar fasores, frequéncia e Taxa de Variagao da Frequéncia (do inglés Rate of Change of
Frequency) (ROCOF) da componente fundamental, permitindo comparar medicoes obtidas
em locais distintos da rede (PHADKE; THORP, 2008; IEEE, 2011). Entretanto, a extensao
desse conceito para componentes harmonicas ainda é menos consolidada. Enquanto os
sincrofasores da fundamental possuem requisitos normativos bem definidos, a estimagao
sincronizada de fasores harmonicas ainda carece de padronizacido completa, especialmente

no que diz respeito a ensaios, limites de erro e condigoes dinamicas (IEC, 2018).

Essa lacuna é relevante porque as harmonicas ndo apenas acrescentam componentes
espectrais ao sinal; eles também tornam mais sensivel o problema de sincronismo temporal.
Quando a frequéncia fundamental se afasta da nominal, filtros e janelas projetados para
uma grade fixa passam a observar o sinal em instantes ligeiramente desalinhados. Esse
desalinhamento produz erro de magnitude e, principalmente, erro de fase. Em componentes
harmonicas, o efeito angular se torna mais critico, pois a fase associada a ordem h possui
mudanca de h vezes a fase da fundamental. Assim, pequenas imprecisdes na frequéncia
estimada, nos atrasos de processamento ou nos instantes de amostragem podem gerar

erros expressivos nas ordens mais elevadas.

Outro aspecto relevante é o custo computacional. Bancos de filtros sao atrativos
para a estimagdo harmonica por permitirem extrair simultaneamente varias componentes;
no entanto, implementar um filtro dedicado a cada harmdnica pode exigir um elevado
numero de operagoes. Esse custo torna-se muito elevado quando se deseja monitorar muitas
ordens harmonicas ou quando a implementagao deve operar em plataformas embarcadas.
Nesse sentido, uma das possibilidades é o uso da decomposicao polifasica, que reorganiza
o banco de filtros de modo a reduzir a carga computacional, preservando a interpretagao
de filtragem multicanal (MITRA; KUO, 2006). Complementarmente, os filtros Flat-Top
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destacam-se por apresentarem resposta de magnitude plana ao redor da frequéncia central,
o que reduz a sensibilidade da estimagao a pequenos desvios de frequéncia (DUDA et al.,
2020).

Além da extracao harmonica propriamente dita, é necessario lidar com a variagao
da frequéncia fundamental antes que o sinal chegue ao banco de filtros. A alternativa mais
frequente na literatura é reprojetar ou selecionar os filtros de acordo com a frequéncia
estimada; essa estratégia, contudo, exige atualizar continuamente os cocficientes do banco,
o que eleva a complexidade e o custo computacional da implementagado. Outra possibilidade
¢é reamostrar dinamicamente o sinal, gerando amostras em instantes compativeis com
o periodo elétrico estimado. Nesse caso, o banco posterior continua operando em uma
base nominal, enquanto a adaptacao a frequéncia real ocorre na etapa de interpolacdo,
deslocando o custo do reprojeto dos filtros para uma etapa de interpolagdo mais leve. A
interpolacao B-Spline, implementada por estrutura de Farrow, é uma alternativa adequada
para esse tipo de reamostragem por permitir a geracao de amostras em posi¢oes fracionarias
com coeficientes fixos (ALEIXO et al., 2022).

Este trabalho investiga uma metodologia de estimacao de fasores harmonicas que
combina trés elementos principais: estimacao da frequéncia fundamental por cruzamento
por zero, reamostragem dindmica por interpolacao B-Spline e extracao harmonica por banco
de filtros Flat-Top com decomposicao polifasica. A metodologia é levada de um modelo
de referéncia em software até uma implementacao em processadores soft-core, avaliada por
simulacdo funcional. E nessa etapa que os principais gargalos da cadeia sdo identificados e
ajustados, desde a precisao numérica das operagdes acumuladas até o sincronismo entre
os blocos de processamento, de modo que a metodologia opere corretamente dentro do
tempo de processamento disponivel. A sintese e os testes em hardware Arranjo de Portas
Programavel em Campo (do inglés Field-Programmable Gate Array) (FPGA) constituem o
desdobramento natural desse desenvolvimento e ficam como proposta de trabalhos futuros;
a énfase, nesta etapa, recai sobre a integragao da cadeia de processamento e sobre a andlise
de como as limitagoes da plataforma embarcada afetam a estimacao nas ordens harmoénicas

mais elevadas.

1.1 Motivagao

A motivagao deste trabalho surge da necessidade de estimadores harmonicas que
sejam, simultaneamente, precisos e viaveis para implementacao embarcada. Em um cenario
préatico, o sinal medido pode apresentar ruido, distorcao, desvio de frequéncia e modulagoes.
Um estimador 1til ndo pode depender apenas de condigoes estacionarias ideais: é preciso
preservar a coeréncia de fase e de magnitude mesmo quando a frequéncia fundamental se

desloca da nominal.

E desse requisito que decorre o uso da reamostragem dinamica. Quando o sinal estd
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em frequéncia diferente da nominal, uma janela fixa deixa de representar exatamente o
mesmo intervalo elétrico. A etapa de interpolacdo corrige essa incompatibilidade temporal
antes da extragao dos fasores, reduzindo o erro causado por analisar o sinal sobre uma
grade inadequada. Como consequéncia, o banco de filtros pode ser mantido em uma base

nominal, o que simplifica o processamento posterior.

A par da precisdo, pesa o custo computacional da estimagao de multiplas ordens
harmoénicas. Extrair muitas componentes por meio de filtros independentes ¢ oneroso,
sobretudo em uma implementacao em tempo real. Para contornar esse obstaculo, a
decomposigao polifasica reorganiza o banco de filtros de modo a reduzir o nimero de
operagoes, ao passo que o filtro Flat-Top é adotado por sua baixa sensibilidade de magnitude
nas proximidades da frequéncia de interesse. O cerne deste trabalho esta em integrar essas

técnicas em uma unica cadeia de estimacao.

1.2 Objetivos

O objetivo geral deste trabalho é implementar, em tempo real e sobre uma plata-
forma de processadores soft-core, uma metodologia de estimacao de fasores harmodnicas
para sinais com frequéncia fundamental variavel, que combina estimacao de frequéncia por
cruzamento por zero, reamostragem por interpolagao B-Spline e banco de filtros Flat-Top
com decomposicao polifasica. Isso envolve avaliar a cadeia de processamento, identificar
seus gargalos e realizar os ajustes necessarios para que opere corretamente dentro do tempo

de processamento disponivel.

1.2.1  Objetivos especificos

Os objetivos especificos deste trabalho sao:

» estudar a representacgao de fasores, sincrofasores e fasores harmonicas no contexto

de sinais elétricos com frequéncia variavel;

« discutir métricas e ensaios usados em PMU, utilizando a IEC/IEEE 60255-118-1

como referéncia metodolégica para a construgao de cendrios de teste;

o formular a etapa de estimacao de frequéncia por cruzamento por zero, incluindo
filtragem preliminar, interpolacao do instante de cruzamento e suavizagao da estima-

tiva;

o explicar o papel do alinhamento temporal entre sinal, frequéncia estimada, filtros e

interpolador;

« aplicar interpolagao B-Spline em estrutura de Farrow para realizar a reamostragem

dinamica do sinal;
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organizar a extragao dos fasores harmonicas por meio de um banco de filtros Flat-Top;

empregar decomposicao polifasica para reduzir o custo computacional associado ao

banco de filtros;

definir as métricas de avaliagdo: Erro Vetorial Total (do inglés Total Vector Error)
(TVE), erro de magnitude, erro de fase, erro de frequéncia e erro de ROCOF, e

aplica-las na analise da cadeia implementada;

implementar a cadeia de processamento em uma plataforma de processadores soft-
core, particionando-a entre os ntucleos ¢ coordenando-os para operagao em tempo

real;

identificar e corrigir os gargalos da implementacao embarcada, tanto os de precisao
numeérica quanto os de sincronismo entre os blocos, de modo que a metodologia

opere dentro do tempo de processamento disponivel,

validar a implementacao por simulacao funcional, comparando os resultados embar-

cados com os de um modelo de referéncia em software.

Contribuigoes

As principais contribuigdes deste trabalho sao:

a integragao, em uma unica cadeia de estimacao harmonica, do rastreamento de

frequéncia, da reamostragem B-Spline e do banco Flat-Top polifasico;

a implementacao dessa cadeia em tempo real sobre uma plataforma de processadores
soft-core, com o particionamento entre nticleos e o0 mecanismo de sincronismo que

viabilizam sua operacao;

a identificacdo e a corre¢ao dos gargalos de precisao numérica e de sincronismo que

condicionam o funcionamento da metodologia na plataforma embarcada;

o esclarecimento do papel da reamostragem dindmica na reduc¢ao do desalinhamento
temporal provocado por frequéncia fora da nominal, e a formulagdo dos atrasos e
alinhamentos que mantém a coeréncia entre a frequéncia estimada e o trecho de sinal

reamostrado;

a adaptacao de sinais de teste inspirados na IEC/TEEE 60255-118-1 para a andlise

de componentes harmonicas;

a avaliacao, por simulagao funcional, de como as limitagoes da plataforma embarcada

afetam a estimacao nas ordens harmonicas mais elevadas.
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1.4 Publicacgoes

Parte dos resultados desta dissertacao foi divulgada em dois artigos aceitos para
publicagdo, ambos decorrentes do desenvolvimento da cadeia de estimacao de fasores

harmonicas aqui descrita:

 R. R. Rapozo, V. R. da Silva, V. V. de Morais, L. R. M. Silva e C. A. Duque,
“Estimacao em Tempo Real de Fasores harmonicas com Banco de Filtros Flat-Top

em FPGA usando Soft-Core”; aceito para publicacdo no Congresso Brasileiro de
Automadtica (CBA), 2026.

o V. M. Ribeiro, V. V. Morais, R. R. Rapozo, L. R. M. Silva e C. A. Duque, “In-
terpolated Filter Bank for Harmonic Phasor Estimation with Kalman Frequency

Tracking”, aceito para publicagao no International Conference on Harmonics and
Quality of Power (ICHQP), 2026.

O primeiro artigo concentra-se na implementagao em tempo real do banco de
filtros Flat-Top sobre processadores soft-core em FPGA, tema central desta dissertagao.
O segundo trata do banco de filtros interpolado para estimagao de fasores harmoénicas
com rastreamento de frequéncia por filtro de Kalman, aspecto diretamente relacionado as

ctapas de suavizagao e recamostragem desenvolvidas neste trabalho.

1.5 Divisdo do trabalho

O restante desta dissertagao esta organizado da seguinte forma.

O Capitulo 2 apresenta a revisao bibliografica e a fundamentacao teérica. Sao
discutidos fasores, sincrofasores, estimagao fasorial, fasores harmonicas, normas e métricas
de avaliacdo, interpolacao, B-Splines, estrutura de Farrow, filtros Flat-Top ¢ decomposi¢ao
polifasica.

O Capitulo 3 descreve a metodologia proposta. Nesse capitulo, os conceitos
apresentados separadamente na fundamentacao sao integrados em uma cadeia composta
por estimacgao de frequéncia, suavizagdo, alinhamento temporal, reamostragem dinamica,

banco de filtros polifasico, correcao de fase e métricas de avaliagao.

O Capfitulo 5 é reservado para resultados e discussoes. FEssa etapa devera reunir,
quando consolidados, os ensaios em condigoes estacionarias e dindmicas, bem como a

analise dos erros obtidos na estimacao dos fasores harmonicas.

Por fim, a conclusao sintetiza os principais pontos desenvolvidos, discute limitagoes
da etapa atual e indica os proximos passos relacionados a implementacao em FPGA e a

validagdo experimental do método.
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2 Revisao Bibliografica e Fundamentagao Teérica

Este capitulo retine os fundamentos necessarios a compreensao da metodologia
implementada nesta dissertacao e a posiciona frente a literatura. Inicialmente, sdo introdu-
zidas as representagoes fasorial e sincrofasorial, que definem como sinais elétricos senoidais
sdo descritos por magnitude e fase. Essa descricdo é entao estendida as componentes
harmonicas, evidenciando por que o erro de fase cresce com a ordem harmoénica. Em
seguida, aborda-se o problema de estimacao a partir de sinais amostrados, o efeito da
frequéncia off-nominal e as métricas usadas na avaliacdo. Por fim, apos situar o trabalho
em relacao a literatura, apresentam-se as quatro técnicas que compoem a cadeia imple-
mentada: reamostragem dindmica, interpolacao B-Spline por estrutura de Farrow, filtros

Flat-Top e decomposicao polifasica, cuja integragao é detalhada no Capitulo 3.

2.1 Fasores e Sincrofasores

Esta secao introduz as representacoes que fundamentam todo o trabalho. Primeiro,
revisita-se o conceito de fasor, que descreve uma grandeza senoidal por magnitude e angulo
de fase, e sua extensao para condigoes de frequéncia variavel. Em seguida, apresenta-se o
sincrofasor, que associa essa representacdo a uma referéncia temporal comum, viabilizando

a comparacao de medigoes em pontos distintos do sistema elétrico por meio das PMU.

2.1.1 Representacao Fasorial

Um fasor é uma representagao complexa de uma grandeza senoidal em regime
permanente. Essa representagdo ¢ amplamente utilizada em sistemas elétricos porque
permite substituir a descricao temporal completa de uma senoide por duas informagoes
principais: magnitude e angulo de fase. Com isso, a andlise de circuitos e sistemas em
corrente alternada torna-se mais simples, uma vez que a dependéncia temporal associada
a frequéncia fundamental é separada da representacao complexa da grandeza (PHADKE;
THORP, 2008).

Considere o sinal senoidal

v(t) = V,, cos(wt + @), (2.1)

em que V,, é a amplitude de pico, w ¢é a frequéncia angular e ¢ é o dngulo de fase em
relacdo a uma referéncia temporal. O valor eficaz associado & senoide é V;,/v/2. Assim, o

fasor correspondente pode ser escrito como

Vin Je
ﬁe : (2.2)

Na forma polar, a mesma grandeza é representada por

V=
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V = Vs Lo, (2.3)

em que V,,s é o valor eficaz da grandeza. A informacao temporal wt nao aparece
explicitamente no fasor, pois a representacao assume uma frequéncia de referéncia conhecida.
Assim, o fasor convencional nao descreve diretamente a evolucao temporal do sinal; ele
representa o modulo e o atraso angular da senoide em relacao a referéncia adotada. Essa
caracteristica ¢ adequada para regime permanente, mas torna-se mais delicada quando a

frequéncia varia ao longo do tempo.

A Figura 1 ilustra a relacdo entre uma senoide e sua representacao no plano
complexo. O angulo do fasor indica a defasagem em relacao a referéncia adotada, enquanto

seu mdédulo esta associado ao valor eficaz do sinal.

]
! g
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Figura 1 — Representagdo de uma senoide e de seu fasor associado no plano complexo,
adaptada de (PHADKE; THORP, 2008).

A representacao fasorial das Equagoes 2.2 e 2.3 pressupoe que tanto a amplitude
quanto a frequéncia permanecam fixas. Em um sistema elétrico em operacao, no entanto,
essas grandezas sofrem pequenas variagoes ao longo do tempo, de modo que resumir o
sinal a um unico fasor constante torna-se uma aproximacao restrita ao regime permanente.
Uma descrigao mais geral mantém o ponto de partida no dominio do tempo, mas permite
que a amplitude e a frequéncia sejam func¢oes do tempo. Quando a frequéncia varia, o
argumento do cosseno nao pode mais ser escrito como o produto wt, pois esse produto
pressupoe uma taxa de giro constante. Em seu lugar, utiliza-se o angulo de fase total

efetivamente acumulado pelo sinal, obtido pela integral da frequéncia instantanea f(t),

o) = V() cos<27r / " f(r)dr+ go) , (2.4)
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em que V,,(t) é a amplitude de pico, agora varidvel, e o termo integral acumula a fase
a medida que a frequéncia muda. E conveniente separar a frequéncia instantanea em
duas parcelas: a frequéncia nominal fj, conhecida e fixa, e um desvio Af(t) que retine
as variagoes decorrentes da operacao do sistema, isto é, f(t) = fo + Af(t). Levando essa
decomposicao & Equacao (2.4), o dngulo acumulado separa-se em uma parcela nominal e

uma parcela de desvio,

t
v&)::vg(ﬂcns<2wﬁﬁ-%2ﬂl/AAj(T)dT%—¢>. (2.5)
0
O termo 27 fot representa o giro na frequéncia de referéncia, enquanto a integral de A f
concentra todo o efeito acumulado do afastamento em relacdo a nominal. Adotando a
frequéncia nominal como referéncia girante e suprimindo o termo 27 fyt, obtém-se o fasor
dindmico

T(0) = V() 7o A1V 0) (2.6)

com Vyps(t) = Vin(t)/+/2. Ao contrario do fasor estatico, o fasor dindmico carrega de
forma explicita a dependéncia temporal introduzida pelo desvio de frequéncia: enquanto
Af(7) for diferente de zero, o argumento da exponencial cresce continuamente e o fasor

gira no referencial nominal, em vez de permanecer estacionério.

Um caso particular de interesse ocorre quando a amplitude é constante e o desvio
de frequéncia também se mantém fixo, Af(¢) = Af. A integral reduz-se entdo a 2rAft =

(w—wo)t, e a Equagdo (2.6) assume a forma compacta

V() = Vims eillw—wo)t+el (2.7)
que descreve um fasor girando a uma taxa angular constante (w—wyp) em torno da referéncia
nominal. Essa forma é retomada na Sec¢ao 2.3 ao se analisar o efeito da frequéncia fora da

nominal sobre a estimacao fasorial.

2.1.2 Sincrofasores e PMUs

Um sincrofasor é um fasor associado a uma referéncia temporal comum, o que
permite comparar de forma coerente medi¢oes realizadas em pontos geograficamente
distintos de um sistema elétrico. Em sistemas de medigao fasorial sincronizada, essa base
de tempo é normalmente fornecida por fontes de sincronizacao de alta precisdo, como
o Sistema de Posicionamento Global (do inglés Global Positioning System) (GPS), e
utilizada por unidades de medicao fasorial, conhecidas como PMU (PHADKE; THORP,
2008; IEEE, 2011).
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O que distingue um sincrofasor de um fasor convencional é justamente a associagao
explicita a uma estampa de tempo: como o dngulo de fase depende do instante tomado como
referéncia, duas medigoes s6 podem ser comparadas diretamente se estiverem sincronizadas.
Fasores medidos em barras distintas passam, assim, a ser tratados como observagoes de
um mesmo estado elétrico, com a coeréncia angular preservada entre pontos afastados do
sistema. Essa propriedade é fundamental em aplica¢oes de monitoramento de grandes areas,
estimacao de estado, prote¢ao, controle e analise dindmica de sistemas elétricos (PHADKE;
THORP, 2008; MARTINS, 2012).

A Figura 2 apresenta uma representacao simplificada de um sistema elétrico
composto por geradores interligados por meio de barramentos. Em cada ponto de medicao,
a tensao local é uma senoide caracterizada por um fasor proprio, representado pelo vetor
girante no plano complexo associado aquela forma de onda. Embora as tensdes observadas
nas diferentes barras apresentem magnitudes e, sobretudo, angulos de fase distintos entre si,
todos os fasores sio referidos a uma mesma base temporal de sincronizacio. E justamente
essa referéncia comum que permite comparar diretamente os angulos medidos em barras
geograficamente afastadas e relaciona-los ao estado operativo da rede; sem ela, cada angulo
estaria atrelado a uma origem de tempo local arbitraria e a comparacao entre pontos

distintos perderia o sentido.
On )

o,

Figura 2 — Representacao de medigoes fasoriais sincronizadas em diferentes barras de um
sistema elétrico: cada ponto de medicao possui um fasor de tensao préprio, com magnitude
e angulo distintos, todos referidos a uma base temporal comum.

De forma geral, uma PMU realiza a aquisi¢ao dos sinais de tensao e corrente, aplica
ctapas de condicionamento ¢ processamento digital, estima fasores, frequéncia e taxa de
variagao da frequéncia, e envia essas informagoes a um concentrador de dados fasoriais,
ou Concentrador de Dados Fasoriais (do inglés Phasor Data Concentrator) (PDC). Esse

arranjo ¢é ilustrado na Figura 3.
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Figura 3 — Estrutura geral de um sistema de medicao fasorial sincronizada, adaptada de
(LUIZ, 2024).

2.2  Fasores harmonicos

Sinais elétricos reais podem conter componentes harmonicas decorrentes de car-
gas nao lineares, conversores eletronicos, saturacdo de equipamentos e outras fontes de
distor¢cao. Um sinal periddico nao puramente senoidal pode ser representado como uma
soma de componentes em multiplos inteiros da frequéncia fundamental. Considerando
uma frequéncia fundamental f;, ¢ seguindo a forma geral de sinais de ensaio adotada na
IEC/IEEE 60255-118-1 (IEC, 2018), uma representagao simplificada é

H
x(t) = Ay cos(2mfit + 1) + Z Ap cos(2mh fit + pp), (2.8)
h—2

em que, A; é a amplitude de pico da componente fundamental, f; é a frequéncia fun-
damental e p; é a fase inicial da fundamental. Para as componentes harménicas, h
representa a ordem harmonica, H é a maior ordem considerada, A, é a amplitude de pico
da componente de ordem h e ¢, é a fase inicial, ou defasagem angular, dessa componente.
Assim, A, define o tamanho da harménica, enquanto ;, define seu deslocamento angular
em relacao a referéncia adotada. A frequéncia da componente de ordem h é hfi; por

exemplo, a segunda harmoénica estd em 2f; e a quinta harmonica estd em 5 f;.

O fasor associado a componente de ordem h pode ser escrito como

A,
V= Sheien, 2.9
h= 5 (29)
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em que, o termo A, /v/2 corresponde ao valor eficaz da componente harménica, pois Ay, foi
definido como amplitude de pico. O fator e/ armazena a informacao angular. Portanto,
a amplitude e a fase representam aspectos diferentes do mesmo fasor: a primeira indica o

modulo da componente e a segunda indica seu adiantamento ou atraso angular.

Quando a frequéncia fundamental varia, a fase da componente harmodnica também
passa a depender da trajetoria temporal da frequéncia. Para deixar essa relacao explicita,
define-se 0y (t) como o angulo elétrico acumulado pela fundamental, sem incluir a fase inicial.
Em frequéncia constante, 0;(t) = 27 f1t; em frequéncia variavel, esse angulo é obtido pela
acumulacao da frequéncia instantdnea. A fase total da fundamental é, portanto, 61 (t) + 1.
Para a componente harmoénica de ordem h, a parte que gira no tempo é multiplicada por
h, pois essa componente oscila h vezes mais rapido que a fundamental. Assim, sua fase

instantanea pode ser escrita como

On(t) = ho1(t) + on, (2.10)

em que, hf;(t) representa a evolucdo angular causada pela frequéncia da harmonica,
enquanto ¢y, representa apenas a defasagem inicial dessa harmonica. Se essa defasagem
for interpretada como um atraso temporal 7, entao, para frequéncia constante, tem-se
wn = —2mwh fi1,. Isso mostra que atraso temporal e fase angular ndo sdo a mesma grandeza:
o0 mesmo atraso em segundos produz uma defasagem angular maior nas harménicas de

ordem mais elevada.

Essa relagao mostra por que a estimagao de fasores harmonicos é sensivel ao erro
de frequéncia e ao desalinhamento temporal. Um pequeno erro na fase da componente
fundamental tende a produzir erro proporcionalmente maior nas componentes de ordem
elevada. Assim, técnicas de estimacdo harmodnica precisam lidar simultaneamente com

seletividade em frequéncia, precisdo de fase e custo computacional.

A estimacao sincronizada de fasores harmonicos ainda é um tema em desenvolvi-
mento. Ha aplicacoes potenciais em monitoramento de qualidade de energia, estimacao
de estado harmonico, localizacdo de fontes de distor¢ao, avaliacdo de filtros ativos e
diagnodstico de fendmenos em redes com elevada penetracao de eletronica de poténcia. No
entanto, diferentemente dos sincrofasores da componente fundamental, ainda nao ha, nas
normas de PMU consideradas neste trabalho, requisitos de desempenho especificos para a

estimacao sincronizada de fasores harmonicos.

2.3 Estimacao fasorial

Definidas as representacoes fasorial e harmonica, resta o problema de obté-las na
pratica, a partir de um niimero finito de amostras. Esta secao trata desse problema em

dois momentos. Primeiro, examina-se como o desvio da frequéncia fundamental em relagao
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a nominal degrada a estimacao, efeito que se agrava nas componentes de ordem elevada.
Em seguida, apresentam-se as normas e as métricas empregadas para quantificar o erro

dessa estimacao, que servem de base a avaliacao conduzida nos capitulos posteriores.

2.3.1 Estimacao sob frequéncia off-nominal

Na pratica, os fasores nao siao obtidos a partir de expressoes analiticas continuas,
mas de sinais discretos adquiridos por conversores analégico-digitais. O problema da
estimagao fasorial consiste, portanto, em estimar magnitude, fase, frequéncia e, quando

necessario, ROCOF a partir de um conjunto finito de amostras.

Esse problema pode ser abordado por diferentes familias de métodos, cada uma
partindo de um principio proprio de andlise do sinal. Entre as técnicas mais consolidadas
estao métodos baseados na Transformada Discreta de Fourier (do inglés Discrete Fourier
Transform) (DFT), filtros digitais, filtros de Kalman, métodos de minimos quadrados, a
Transformada de Taylor-Fourier e algoritmos interpolados no dominio da frequéncia. Cada
familia apresenta compromissos proprios entre precisao, tempo de resposta, robustez a

ruido, rejeicao de interferéncias e custo computacional.

Em condigoes estacionarias e com frequéncia nominal, métodos baseados na DFT
tendem a apresentar boa precisao e implementacao simples. Entretanto, quando a fre-
quéncia do sinal se desvia da frequéncia nominal, a janela de observagao deixa de conter
um numero inteiro de ciclos. Esse desalinhamento provoca espalhamento espectral e afeta
a estimacao da magnitude e da fase (PHADKE; THORP, 2008; HARRIS, 1978). O
problema se torna ainda mais relevante em aplicagbes harmonicas, pois o erro de tempo ou
de fase aparece no argumento das componentes em miiltiplos da frequéncia fundamental.
Assim, uma mesma incerteza angular associada a base temporal da fundamental tende a
produzir efeito mais severo nas componentes de ordem elevada. Esse comportamento esta
no contexto dos desafios tratados em métodos de estimacgao de fasores harmonicos sob
frequéncia varidavel como (DUDA et al., 2020; ALEIXO et al., 2022).

Essa dificuldade pode ser observada diretamente a partir do fasor dinamico intro-
duzido em (2.7). Considere uma senoide de valor eficaz Vs, com amplitude constante e

frequéncia angular real w fixa, porém afastada da nominal wy,

0(t) = V2 Vs cos(wt + ). (2.11)

Tomando a frequéncia nominal wy como referéncia girante, conforme ja discutido, a
componente complexa associada ao sinal observada nesse referencial corresponde ao caso

de desvio de frequéncia constante da Equagao 2.7,

V(t) = Vims ej[(w—wo)t—i-go]. (212)
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Quando w = wy, o termo dependente do tempo desaparece e o fasor permanece parado no
referencial sincrono, com angulo constante ¢. Porém, quando w # wy, surge uma rotacao

residual dada por

o(t) = (w — wo)t + . (2.13)

Portanto, a frequéncia fora da nominal ndo produz apenas um erro estatico: ela faz
o angulo estimado variar continuamente ao longo da janela de observagao. Em um
estimador projetado para a frequéncia nominal, o desvio de frequéncia faz com que o fasor
estimado continue girando em relagao a referéncia, de modo que a fase estimada varia
continuamente ao longo do tempo. A magnitude também é afetada, pois a estimacao
fasorial pode ser interpretada como uma proje¢do do sinal sobre uma base complexa,
ou, de forma equivalente, como a resposta de um filtro centrado em uma frequéncia
especifica. Quando a componente analisada coincide com essa frequéncia central, o
ganho do estimador é aproximadamente unitario. Entretanto, quando sua frequéncia
esta deslocada da nominal, a componente deixa de projetar-se integralmente sobre a base
utilizada pelo estimador, ocasionando espalhamento espectral e um ganho efetivo inferior
a unidade. Como consequéncia, mesmo uma senoide pura, na auséncia de harmdnicos,
pode apresentar erro de magnitude quando analisada por uma janela ou filtro centrado na

frequéncia nominal.

Para componentes harmoénicas, o mesmo raciocinio se torna mais critico. Se a
fundamental possui desvio Af = f — fy, a componente de ordem h aparece em torno de
hAf, enquanto o canal harmonico nominal é centrado em hfy. O desvio visto por esse

canal é, portanto,

Afy=h(f — fo) = hAAf. (2.14)

Dessa forma, a rotacdo residual e o desalinhamento espectral crescem com a ordem
harmoénica. Uma pequena diferenca de frequéncia na fundamental pode se tornar um
deslocamento significativo nas ordens mais elevadas, aumentando os erros de fase e de

magnitude.

Esse contexto motiva o uso de técnicas que adaptem a analise a frequéncia real
do sinal. Uma alternativa é reprojetar ou selecionar os filtros de acordo com a frequéncia
estimada. Nesse caso, a janela pode manter o mesmo comprimento, mas a resposta do
filtro deixa de estar centrada em fy e passa a ser centrada na frequéncia real estimada,
ou em h f no caso de um canal harmoénico. Isso reduz o erro porque a componente
de interesse volta a ficar proxima da regido de ganho unitario e de fase adequada do
estimador. Tal ajuste, porém, nao elimina todos os efeitos da janela: se a frequéncia variar

dentro da prépria janela, se houver ruido, harmoénicos préximos ou atraso de estimagao,
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ainda havera erro residual. Além disso, em um banco com muitas ordens harmonicas,
atualizar continuamente os coeficientes de todos os canais pode aumentar a complexidade

da implementacao.

Outra possibilidade consiste em reamostrar dinamicamente o sinal, de modo que
o estagio de estimagao continue operando em uma base temporal nominal. Nesse proce-
dimento, as amostras originais continuam sendo adquiridas pelo clock fixo do conversor
analégico-digital. A partir da frequéncia estimada, determinam-se os instantes em que
o sinal deveria ser observado para que cada ciclo elétrico seja representado pelo nimero
nominal de amostras utilizado pelo banco de filtros. Como esses instantes de reamostragem
normalmente situam-se entre duas amostras fisicas, emprega-se a interpolacao B-Spline
para reconstruir o sinal em posic¢oes fracionarias. Dessa forma, o método nao altera o
fendmeno medido, mas ajusta a base temporal fornecida ao estimador. Como consequéncia,
a rotacao residual de fase causada pelo desvio de frequéncia é significativamente reduzida,
permitindo que o banco de filtros opere em condigdes mais préximas daquelas para as

quais foi projetado.

2.3.2 Normas e métricas de avaliacao

As normas [EEE C37.118.1 e IEC/IEEE 60255-118-1 definem requisitos de desem-
penho para PMU na estimacgao de sincrofasores, frequéncia e ROCOF da componente
fundamental (IEEE, 2011; IEEE, 2014; IEC, 2018). Essas normas estabelecem ensaios
para condicoes estacionarias e dindmicas, incluindo frequéncia fora da nominal, rampa de

frequéncia, modulagdo de amplitude e modulacao de fase.

Como essas normas tratam da componente fundamental, elas nao sao adotadas aqui
como especificacdo normativa para fasores harmonicos. Seus ensaios sdo utilizados apenas
como referéncia metodologica para a construgao de cenarios de teste contendo componentes
harmonicas. Dessa forma, avalia-se o comportamento do método em condigoes inspiradas
nos ensaios de PMU, mas sem atribuir a norma limites de desempenho para fasores

harmonicos.

A métrica mais utilizada para avaliacao fasorial é o TVE, que compara o fasor
estimado com o fasor de referéncia no plano complexo. Na IEC/TEEE 60255-118-1, essa

métrica é definida para o sincrofasor da componente fundamental por (IEC, 2018)

X, — X, Xi— X,
P o0 o o

em que X, ¢ X; sao as partes real ¢ imaginaria do fasor estimado, ¢ X, ¢ X; sao as
partes real e imaginaria do fasor de referéncia. A Equacao 2.15 fornece o TVE em valor

normalizado, ou pu. Quando o resultado é apresentado em porcentagem, utiliza-se
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TV Ey, = 100TV Ey,. (2.16)

De forma equivalente, o Anexo C da IEC/IEEE 60255-118-1 relaciona o TVE aos

erros de magnitude e fase por

TVE,, = /2(1 + ME) (L — cos(PE)] + ME2, (2.17)

em que MFE é o erro de magnitude em pu e PE é o erro de fase. Na Equacao 2.17, o
argumento do cosseno deve estar em unidade angular compativel com a func¢ao utilizada;

na forma usual, emprega-se PE em radianos. O erro de magnitude pode ser escrito como

VX2 4+ X2 -\ /X2 + X2

ME = (2.18)
VX2 + X7
e o erro de fase como
PE = atan2(X;,X,) — atan2(X,,X,). (2.19)

Assim, a forma em coordenadas retangulares da Equagdo (2.15) e a forma em termos de
MFE e PE da Equacao 2.17 representam a mesma métrica. Neste trabalho, quando essa
métrica for aplicada a componentes harmonicas, seu uso deve ser entendido como uma
extensao metodoldgica por componente, e ndo como um requisito normativo da IEC/IEEE

60255-118-1 para fasores harmonicos.

Além do TVE, a norma IEC/IEEE 60255-118-1 define, para a medigao da compo-

nente fundamental, o erro de frequéncia, dado por (IEC, 2018)

FE=f—f, (2.20)
e o erro de ROCOF,
RFE = ROCOF — ROCOF. (2.21)

Para interpretar o desempenho de estimadores harmonicos, também é util separar
o erro de magnitude e o erro de fase. O erro de magnitude indica a diferenca entre os
modulos dos fasores, enquanto o erro de fase indica o desalinhamento angular. Essa
separacao ¢ importante porque dois estimadores podem apresentar TVE semelhante, mas
por razoes distintas: um pode ser limitado por erro de ganho, enquanto outro pode ser

limitado por erro de fase.



29

2.4 Trabalhos correlatos

Esta secao situa o trabalho em relacao a literatura, organizando-a nos trés eixos que
a metodologia proposta combina: a estimacao de fasores harmonicos propriamente dita, a
reamostragem dindmica usada para lidar com desvios de frequéncia e as implementagoes

embarcadas desses estimadores.

2.4.1 Estimacao de fasores harmonicos

Os métodos de estimacao fasorial costumam ser agrupados conforme o dominio
em que operam. No dominio da frequéncia, predominam abordagens baseadas na DFT,
que apresentam bom desempenho em regime permanente mas se degradam sob condic¢oes
dindmicas por causa do espalhamento espectral. A DFT interpolada e suas variantes apri-
moradas foram propostas justamente para compensar esse espalhamento e a interferéncia
entre componentes vizinhas (MACII; PETRI et al., 2014; ROMANO; PAOLONE, 2019).

Ainda assim, tais métodos permanecem sensiveis a presenca de inter-harmonicos.

No caso especifico das componentes harmonicas, o problema é mais severo, pois o
desvio de frequéncia é multiplicado pela ordem A, como mostra a Equacao 2.14. Diversas
estratégias foram propostas para tratid-lo. Em (CHEN; KEZUNOVIC; LIAO, 2014),
o algoritmo de estimagao de sincrofasores ¢ modificado para acomodar componentes
harmoénicas. Em (CHEN et al., 2018), cada harménica ¢ modelada como soma ponderada
de fungoes sinc, com a estimacao realizada por um banco de filtros Resposta ao Impulso
Finita (do inglés Finite Impulse Response) (FIR). J& (LI et al., 2021) trata explicitamente

o desvio de frequéncia na estimac¢ao dindmica de fasores harmoénicos.

Uma linha particularmente relevante para este trabalho é a que emprega filtros
e janelas Flat-Top. A propriedade de resposta de magnitude plana em torno da
frequéncia central torna a estimacao de amplitude pouco sensivel a pequenos desvios de
frequéncia, caracteristica explorada desde os estudos classicos sobre janelas (HARRIS,
1978) e formalizada em projetos especificos de janelas Flat-Top (DUDA; ZIELINSKI:
BARCZENTEWICZ, 2016). Sua aplicagdo direta a estimagao de fasores harménicos por
meio de filtros FIR Flat-Top é apresentada em (DUDA et al., 2020), e constitui o ponto

de partida para o banco de filtros adotado nesta dissertagao.

2.4.2 Reamostragem dinamica e sincronizacao por frequéncia estimada

Uma alternativa a reprojetar continuamente os filtros em fungao da frequéncia
medida é ajustar a base temporal do sinal, reamostrando-o de modo que o ntmero de
amostras por ciclo permaneca constante. Essa ideia aparece na literatura sob o nome de
reamostragem coerente (BORKOWSKI; BIEN, 2009) e, no contexto de sincrofasores, como
ajuste do valor amostrado (MAHARJAN et al., 2017; MAHARJAN; PENG; MARTINEZ,
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2016). Métodos de estimagao da prépria frequéncia, necessarios para comandar esse ajuste,
também foram desenvolvidos por interpolagao sobre coeficientes de Fourier (ABOUTANIOS;
MULGREW, 2010) e por correcao da estimativa em frequéncias fora da nominal (GHAFARI
et al., 2016).

A realizagao pratica da reamostragem exige um interpolador de atraso fracionario
eficiente. As fungoes B-Spline, introduzidas em (SCHOENBERG, 1946), oferecem uma
base adequada, ¢ formulagoes causais apropriadas a implementacao em tempo real sao
discutidas em (PETRINOVIC, 2008). A aplicacao dessa estrutura especificamente a
estimagao de fasores harménicos em tempo real é demonstrada em (ALEIXO et al., 2022),

trabalho que fundamenta o interpolador adotado nesta dissertacao.

2.4.3 Implementacoes embarcadas

O terceiro eixo diz respeito a viabilidade de executar esses algoritmos em hardware
dedicado. Implementacoes de estimadores baseados em DFT interpolada em FPGA sao
descritas em (ROMANO; PAOLONE, 2014), com anélise de desempenho e de custo de
recursos, e estendidas a um protétipo completo de PMU de baixo custo voltado a redes de
distribuicdo em (ROMANO et al., 2017). Esses trabalhos evidenciam que o gargalo, em
geral, ndo esta na formulacao matematica, mas no nimero de operagoes por amostra que

a plataforma consegue sustentar.

E nesse ponto que a decomposicio polifasica se torna decisiva, ao reduzir o custo
do banco de filtros de uma ordem proporcional a N M para N + M log, M. Sua aplicagao
a estimacao de fasores harmonicos foi investigada em trabalhos anteriores do mesmo grupo
de pesquisa (LUIZ, 2024; VICTOR, 2024), que avaliaram o banco Flat-Top polifasico em

ambiente de simulacao.

2.4.4 Posicionamento deste trabalho

Os trés eixos acima sao, em geral, tratados separadamente na literatura. Trabalhos
sobre filtros Flat-Top concentram-se na resposta em frequéncia do estimador; trabalhos
sobre reamostragem tratam da sincronizagao temporal; ¢ trabalhos sobre implementacao
embarcada partem, quase sempre, de estimadores baseados em DFT. A contribuicao desta
dissertacao estd em integrar os trés: encadear a estimacao de frequéncia, a reamostragem
dindmica por B-Spline e o banco Flat-Top em forma polifidsica em uma tinica cadeia de
processamento, e leva-la efetivamente a uma implementacdo em hardware descrita e
validada por simulagao, avaliando o quanto as limita¢des da plataforma embarcada afetam

a estimacao nas ordens harmonicas elevadas.
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2.5 Revisao das Técnicas Utilizadas no Trabalho

Esta secao retine os fundamentos das quatro técnicas que compoem a cadeia
implementada, na ordem em que atuam sobre o sinal. Primeiro, a reamostragem dinamica
ajusta a base temporal do sinal a frequéncia estimada, de modo que o estagio seguinte opere
sempre com o numero nominal de pontos por ciclo; a interpolagdo em posi¢oes fracionarias
que ela exige é realizada por B-Splines em estrutura de Farrow. O sinal reamostrado
alimenta entdo um banco de filtros Flat-Top, escolhido por sua baixa sensibilidade de
magnitude a pequenos desvios de frequéncia, cuja implementagao eficiente se apoia na
decomposicao polifasica. Cada técnica é apresentada a seguir de forma individual; sua

integragdo em um unico fluxo de processamento é objeto do Capitulo 3.

2.5.1 Interpolagao e reamostragem dinamica

O banco de filtros polifasico é projetado assumindo um numero fixo de pontos por
ciclo, Nype = Fs/ fo. Como a aquisicao ocorre em taxa fixa Fy = fyN,,., mas a frequéncia
f do sinal varia em relacao a fj, o niimero real de amostras contidas em um ciclo deixa de
ser Nppe. Essa quebra de premissa se manifesta como desalinhamento espectral e aparece,

sobretudo, como erro de fase, mais severo nos harmonicos de ordem elevada.

Reprojetar o banco a cada nova frequéncia seria inviavel em hardware embarcado.
A estratégia adotada pelo processo de reamostragem ¢é deslocar a corre¢ao para uma etapa
de reamostragem comandada pela frequéncia estimada f . A ideia é converter a sequéncia
adquirida no tempo, presa ao relégio de aquisicdo, em uma sequéncia observada na fase
do fundamental estimado: cada amostra de saida avanga sempre a mesma fragao de ciclo,
de modo que um ciclo elétrico corresponda sempre a Np,. amostras, qualquer que seja f .
Note que a fase inicial do sinal nao ¢ eliminada, pois ela faz parte do fasor que se deseja
medir; o que se corrige é o descompasso acumulativo entre a grade temporal nominal e a

frequéncia real.

O passo de reamostragem decorre diretamente dessa exigéncia. Em Np,. = T¢/Ty
hé trés grandezas: Np,. que ¢ um ntmero fixo imposto pelo projeto do banco; o periodo
do sinal Ty = 1/f, que o sistema impoe e varia; e o passo de amostragem, tnico grau de

liberdade. Mantendo N,,. fixo, isola-se o passo de tempo que a saida deve ter,

T 1
Ty = —1- =

=— (2.22)
NPPC Nppc f

Comparando esse passo com o passo de entrada Ty = 1/(Np,.fo), define-se o fator de

reamostragem

Ts fO
A= 2 = 2.23
7 (2.23)
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Portanto, A nao é um pardmetro arbitrario: ele decorre diretamente da imposicao de Np,.
fixo. O passo de tempo da saida é o passo de amostragem modulado por A e, por isso,

acompanha as variacoes de f, enquanto o passo de fase permanece constante.

O sentido do efeito segue dessa relacao. Quando f > fo, tem-se A < 1: as amostras
do sinal amostrado de saida ficam mais juntas no eixo original e hd mais amostras por
ciclo, pois o ciclo real é mais curto. Para fy = 60 Hz e f = 61 Hz, por exemplo, um ciclo
real ocupa cerca de (60/61)N,,. amostras fisicas, e A = 60/61 recupera exatamente Np,.
amostras por ciclo estimado. Quando f < fo, tem-se A > 1 e o efeito se inverte. Em

ambos os casos, a taxa do conversor A/D nao muda.

Na implementagao, é conveniente trabalhar com a posi¢ao em unidades de amostra

original, p;[k] = Ft;[k], que avanca a cada saida segundo

pilk + 1] = pilk] + A, (2.24)

A reamostragem nao edita nem descarta amostras do buffer: toda amostra de saida é um
valor novo, interpolado. Para calcula-la, separa-se a posi¢ao em parte inteira n, = |p;[k]],
que indica o intervalo de entrada, e parte fraciondria oy = p;[k] — ng, a fase fraciondria
dentro desse intervalo. O interpolador B-Spline, detalhado na Secao 2.5.2, usa a4 e as
amostras vizinhas para estimar o valor do sinal naquele instante fracionario. Assim,
a discrepancia de frequéncia nao é ignorada, mas usada para escolher os instantes de
interpolacao, reduzindo o desvio de fase causada por aplicar uma grade nominal fixa a um
sinal de periodo diferente. O sucesso do procedimento depende da qualidade da estimativa
de frequéncia, da precisao do interpolador e da compensacao dos atrasos introduzidos

pelos filtros anteriores a extracao fasorial.

2.5.2 Interpolacao B-Spline e estrutura de Farrow

As B-Splines sao funcgoes de base utilizadas em problemas de aproximacao e
interpolagao, com propriedades de suavidade e suporte compacto. No contexto de estimagao
fasorial harmonica, a interpolagdo B-Spline é empregada para gerar amostras em instantes
fracionarios, permitindo a reamostragem dindmica do sinal em func¢do da frequéncia
estimada (ALEIXO et al., 2022).

Na forma ctbica, a interpolacdo pode ser implementada de maneira eficiente por
uma estrutura de Farrow. Essa estrutura representa o interpolador como uma combinagao
polinomial de subfiltros fixos, forma usual para implementar atrasos fracionarios variaveis
sem alterar continuamente os coeficientes internos do filtro (ALEIXO et al., 2022). Para

um parametro fraciondrio «, a saida interpolada pode ser escrita de forma geral como

y[n,a] = ;}Hp[n]ap, (2.25)
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em que Hy[n| sdo as saidas dos subfiltros e P é a ordem do polinémio. No caso ciibico,
P = 3. A principal vantagem dessa estrutura, ja explorada em interpoladores para
estimagao fasorial, é que os coeficientes dos subfiltros permanecem fixos, enquanto o atraso
fracionario é ajustado apenas pelo parametro a. Isso evita o reprojeto do filtro a cada
nova frequéncia estimada (ALEIXO et al., 2022).

Como a interpolagdo B-Spline ciibica nao é naturalmente interpolante em todos
os pontos amostrados, utiliza-se um pré-filtro para obter os cocficientes adequados da
expansao. Esse pré-filtro compensa a suavizagao da base B-Spline e melhora a preservacao
das componentes do sinal. Para estimacdo harmonica, essa compensacao é relevante
porque pequenas alteragoes de amplitude e fase podem ser amplificadas nas componentes

de ordem elevada.

2.5.3 Filtros Flat-Top

Filtros e janelas Flat-Top sao projetados para apresentar resposta de magnitude
muito plana em torno da frequéncia central. Essa propriedade é desejavel quando o
objetivo é estimar amplitudes com baixa sensibilidade a pequenos desvios de frequéncia
(HARRIS, 1978; DUDA,; ZIELINSKI; BARCZENTEWICZ, 2016). Em estimacao de
fasores harmonicos, o uso de filtros FIR Flat-Top é explorado para reduzir o erro de
amplitude e preservar a informagao de fase dentro da banda de interesse (DUDA et al.,
2020).

Um filtro Flat-Top pode ser construido a partir de uma combinagao de cossenos,

como

27"””) , (2.26)

P
wln| = Qyyy COS (
2, N

seguida de normalizacao adequada. A partir do filtro protétipo, filtros centrados em
diferentes frequéncias podem ser obtidos por modulacao complexa. Quando essa estratégia

¢é aplicada a varias componentes harmonicas, obtém-se um banco de filtros.

O uso direto de um filtro para cada componente pode exigir elevado ntimero de
operacoes, principalmente quando muitas ordens harmonicas sao estimadas simultanea-
mente. A partir das propriedades dos filtros Flat-Top e da teoria de bancos polifasicos, a
combinagao entre essas técnicas torna-se atrativa: preserva as propriedades de estimagcao
do filtro protétipo e reduz a carga computacional associada ao banco (DUDA et al., 2020;
MITRA; KUO, 2006).

A Figura 4 ilustra essa propriedade para o filtro prototipo utilizado neste trabalho.
Na faixa de +£1 Hz em torno da frequéncia central, o desvio de magnitude permanece

inferior a 1 x 1076%, e mesmo em 42 Hz néo ultrapassa 5 x 107°%. E essa planicidade
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que torna a estimacao de amplitude praticamente insensivel a desvios de frequéncia dentro

da faixa de interesse.

(a) Filtro protétipo centrado em 60 Hz (b) Planicidade em torno da frequéncia central
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Figura 4 — Resposta em magnitude do filtro protétipo Flat-Top: (a) resposta completa do
prot6tipo modulado para a frequéncia fundamental; (b) desvio de magnitude em torno da
frequéncia central, evidenciando a planicidade.

2.5.4 Decomposicao polifasica e bancos de filtros

A decomposicao polifasica é uma ferramenta classica de processamento multitaxa.
Ela permite reescrever um filtro em componentes que operam em fases distintas da sequéncia
de entrada, possibilitando implementacoes eficientes de decimadores, interpoladores e
bancos de filtros (MITRA; KUO, 2006). Para um filtro H(z), a decomposicao polifisica
do Tipo I é dada por

H(z) = ; B (M), (2.27)

em que M é o numero de fases e Fy(z) sdo os componentes polifasicos.

Em um banco de filtros uniforme, o filtro protétipo é deslocado em frequéncia para
formar miltiplos canais. A implementacao direta requer a filtragem individual de cada
canal. Na forma polifasica, a filtragem é reorganizada em taxa reduzida e combinada
por uma Transformada Discreta de Fourier Inversa (do inglés Inverse Discrete Fourier
Transform) (IDFT), tipicamente calculada por um algoritmo de Transformada Inversa
Répida de Fourier (do inglés Inverse Fast Fourier Transform) (IFFT), o que reduz o
numero de operagoes. Para um filtro prototipo com N coeficientes e um banco com M
canais, a complexidade aproximada pode ser reduzida de uma ordem proporcional a N M

para uma ordem proporcional a

N + M logy(M). (2.28)

Essa reducao é um dos elementos centrais deste trabalho. Como a estimagao de

fasores harmonicos pode exigir dezenas de canais, a forma polifasica contribui para tornar
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o método mais adequado a aplicagoes em tempo real e a implementagoes embarcadas. A
metodologia proposta no Capitulo 3 utiliza essa estrutura para organizar o banco Flat-Top

de forma computacionalmente eficiente.

A Figura 5 resume essa estrutura: a sequéncia de entrada é decimada por M e
distribuida entre os componentes polifasicos Fy(z™) por uma linha de atrasos, e as saidas
dos ramos sdo combinadas por uma IDFT de M pontos, que produz simultaneamente

todos os canais do banco.

oln] {1 Y, Fo(=M) L ol
=
M E1(2M) —> v1[n]
2 IDFT
Y, Fa(zM) M pontos I

| M Ep_1(zM) — var-1[n]

Figura 5 — Implementacao polifasica de um banco de filtros uniforme: o ganho M na
entrada precede a linha de atrasos, e cada ramo é decimado por M antes de alimentar o
componente polifisico Fy(z*), cujas saidas sio combinadas por uma IDFT de M pontos.

2.6 Conclusoes Parciais

Este capitulo reuniu os fundamentos que sustentam a cadeia implementada nesta
dissertacdo. A representacao fasorial e sincrofasorial define o objeto de estimagéao; a discus-
sao sobre fasores harmonicos evidencia a dificuldade central do problema, a amplificacao
do erro de fase com a ordem harmonica; a estimacgao fasorial e as métricas associadas
estabelecem o problema a resolver e os critérios de avaliacao; e a revisao dos trabalhos cor-
relatos posiciona a proposta frente a literatura, mostrando que rastreamento de frequéncia,

reamostragem e implementagao embarcada costumam ser tratados separadamente.

As técnicas revisadas ao final do capitulo: reamostragem dindmica, interpolacao
B-Spline por estrutura de Farrow, filtros Flat-Top e decomposicao polifasica, sao os blocos
que, integrados, constituem essa cadeia. No capitulo seguinte, esses blocos sao combinados
em um unico fluxo de processamento voltado a estimacdo de fasores harmonicos sob
frequéncia variavel, deslocando a énfase da fundamentagao individual de cada técnica para
a forma como elas operam em conjunto e para as decisoes que viabilizam sua execucdo em

tempo real.
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3 Metodologia

Este capitulo apresenta a metodologia proposta para estimacao de fasores harmo-
nicos em condigbes de frequéncia varidvel. A proposta é organizada como uma cadeia de
processamento em tempo discreto, composta por estimacao da frequéncia fundamental,
reamostragem dindmica por interpolacdo B-Spline e extracdo harmonica por banco de
filtros Flat-Top em estrutura polifasica. O objetivo central é produzir uma sequéncia de
amostras sincronizada com a frequéncia instantanea do sinal, de modo que o banco de

filtros opere em uma base temporal mais adequada a estimacao dos fasores harmonicos.

A metodologia descrita neste capitulo corresponde ao algoritmo que orienta a
implementacdo em desenvolvimento. Assim, as equagoes e etapas apresentadas tém carater
metodoldgico: definem o processamento necessario, os sinais de entrada e saida de cada
bloco e as métricas que serdo utilizadas na avaliacdo posterior. Os resultados finais de

desempenho e a validacao completa em FPGA nao sao tratados neste capitulo.

3.1 Visao geral do método proposto

O método parte de um sinal discreto x[n], obtido a partir da amostragem de um
sinal elétrico de tensao ou corrente, que podem possuir frequéncia diferente da nominal.
Em aplicagoes de estimacao fasorial, esse desvio de frequéncia é critico, pois a maior parte
dos estimadores baseados em transformadas ou bancos de filtros assume uma relagdo bem
definida entre frequéncia fundamental, janela de observacao e pontos espectrais avaliados.
Quando essa relacao é perdida, ocorre desalinhamento temporal e espectral, o que afeta
principalmente a fase dos fasores estimados e se torna mais severo em componentes

harmonicas de ordem elevada.

Para contornar esse problema, a metodologia proposta emprega uma etapa de
rastreamento de frequéncia por cruzamento por zero, seguida por uma etapa de reamostra-
gem dindmica. A frequéncia estimada alimenta um interpolador B-Spline implementado
por estrutura de Farrow, que produz uma sequéncia reamostrada x;[k] com ntimero de
amostras por ciclo constante associado a frequéncia nominal. Em seguida, essa sequéncia
alimenta um banco de filtros Flat-Top polifasico, responsavel pela extracao simultanea

dos fasores da componente fundamental e das componentes harmonicas de interesse.
De forma resumida, a cadeia de processamento é composta pelas seguintes etapas:
o filtragem preliminar para aumentar a robustez da deteccao de cruzamentos por zero;
» estimacgdo da frequéncia fundamental por Zero-Crossing;
» suavizacao da frequéncia estimada por filtro de Kalman;

« alinhamento temporal entre sinal e frequéncia estimada;
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Estimagcdo da frequéncia
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Figura 6 — Visao geral da cadeia de processamento completa do método proposto, do sinal
de entrada as métricas de avaliacao.

» reamostragem por interpolagdo B-Spline cubica;
« extracao harmonica por banco de filtros Flat-Top com decomposi¢ao polifasica;

» correcao de fase e célculo das métricas de avaliagao.

3.2 Arquitetura funcional da metodologia

A Figura 6 resume graficamente essa cadeia de processamento. O sinal de entrada
segue diretamente para o caminho de compensacao de atraso, pré-filtragem B-Spline e
interpolagdo Farrow. Em paralelo, a frequéncia estimada pelo método de Zero-Crossing é
suavizada pelo filtro de Kalman e posteriormente compensada temporalmente. A frequéncia
compensada fcomp [n] é utilizada no controle da reamostragem realizada pelo interpolador
Farrow. O sinal de entrada z[n], que possui componentes harmonicas, é inicialmente
filtrado para aumentar a robustes da detecgao dos cruzamentos por zero, dos quais se obtém
uma estimativa da frequéncia fundamental f [n]. Essa estimativa é suavizada pelo filtro de
Kalman, produzindo fs [n], que controla a reamostragem dindmica apds a compensacao
dos atrasos introduzidos pelos filtros (alinhamento temporal). A sequéncia reamostrada
x;[k] alimenta o banco de filtros Flat-Top polifasico, que extrai os fasores harménicos; por
fim, aplica-se a correcdo de fase e calculam-se as métricas de avaliacao (TVE, Erro de
Frequéncia (do inglés Frequency Error) (FE) e Erro da Taxa de Variagao da Frequéncia
(do inglés Rate of Change of Frequency Error) (RFE)).

A escolha desses blocos esta relacionada ao compromisso entre precisao, robustez
e custo computacional. O estimador por cruzamento por zero é simples e adequado a
operacao em tempo real, desde que precedido de filtragem apropriada. A interpolacao

B-Spline permite deslocar o problema do reprojeto continuo de filtros para uma etapa
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de reamostragem controlada pela frequéncia estimada (ALEIXO et al., 2022). Por fim, a
decomposi¢ao polifasica reduz o esforco necessario para implementar o banco de filtros,
preservando a estrutura de extracdo harménica baseada em filtros Flat-Top (DUDA et al.,
2020; MITRA; KUO, 2006).

A metodologia pode ser organizada em dois niveis funcionais: sincronizagao tem-
poral por estimacao de frequéncia e reamostragem, e extracao dos fasores harmonicos.
Essa organizagao nao representa uma arquitetura final de hardware, mas uma descri¢ao
algoritmica dos blocos necessarios para que o estimador opere com sinais cuja frequéncia

fundamental pode se afastar da nominal.

No primeiro nivel, encontram-se as etapas responsaveis por estimar a frequéncia
fundamental e ajustar a base temporal do sinal. Inicialmente, o sinal de entrada passa
por um pré-filtro associado ao Zero-Crossing, com o objetivo de atenuar componentes
harmonicas e ruido antes da detecgdo dos cruzamentos por zero. Em seguida, o instante de
cruzamento é refinado por interpolacao linear, reduzindo o erro causado pela amostragem
discreta. A estimativa é atualizada a cada meio ciclo, o que melhora o acompanhamento

de variagoes de frequéncia em ensaios dinamicos, como variagdo em rampa.

A frequéncia obtida pelo Zero-Crossing é suavizada por um filtro de Kalman e
alinhada temporalmente com o trecho do sinal ao qual ela se refere. Esse alinhamento ¢
necessario porque o pré-filtro do Zero-Crossing, o filtro de Kalman e o pré-filtro B-Spline
introduzem atrasos. Se esses atrasos nao forem compensados, o interpolador pode usar
uma frequéncia estimada para um trecho diferente daquele que estd sendo reamostrado,
produzindo erro de fase. Apds a compensacao, o sinal é processado pelo pré-filtro B-Spline

e pela estrutura de Farrow, gerando a sequéncia reamostrada x;[k].

No segundo nivel, a sequéncia reamostrada alimenta o banco de filtros harmonicos.
O filtro Flat-Top é usado como protdtipo por apresentar baixa sensibilidade de magnitude
a pequenos desvios em torno da frequéncia central. Para reduzir o custo computacional,
seus coeficientes sao reorganizados por decomposicao polifasica, e as saidas dos ramos
sao combinadas por uma IFFT para produzir simultaneamente os canais associados as

componentes de interesse. A partir desses canais, obtém-se os fasores harmonicos estimados.

As métricas de avaliacao sao calculadas apenas apos a extracao fasorial. Para cada
componente, os fasores estimados serdo comparados com fasores de referéncia por meio de
TVE, erro de magnitude, erro de fase, erro de frequéncia e erro de ROCOF. Dessa forma,
a metodologia separa claramente as etapas de sincronizacao e reamostragem, extracao
harmonica e avaliagao, o que facilita a analise posterior dos erros introduzidos por cada

bloco. Os sinais utilizados nessa avaliagao sao definidos no Capitulo 5.
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:Bf[’n e 1]

z [n]

Figura 7 — Interpolacao linear do instante de cruzamento por zero: a reta que liga as
amostras adjacentes x¢[n — 1] e x¢[n], nos instantes t,_; e t,, cruza o eixo no instante
estimado 7.

3.2.1 Estimacao de frequéncia por Zero-Crossing

A primeira etapa dindmica do método é a estimagao da frequéncia fundamental.
Para isso, emprega-se um detector de cruzamento por zero, escolhido por sua simplicidade
e por sua baixa demanda computacional (RIBEIRO et al., 2013). Antes da deteccao, o
sinal é processado por um filtro voltado a atenuacao de harmodnicos, inter-harmonicos e
ruido. Essa ctapa ¢ importante porque componentes de alta frequéncia podem introduzir
cruzamentos indesejados, fazendo com que o periodo estimado deixe de representar a

componente fundamental.

Considere duas amostras consecutivas do sinal filtrado, x¢[n — 1] e z¢[n], entre as
quais ocorre mudanca de sinal. O instante de cruzamento pode ser refinado por interpolagao
linear. Se t,_; € o instante da amostra anterior, uma estimativa do instante de cruzamento

)

¢é dada por

zg[n —1]
wyln — 1] — w¢[n]

toe =tn 1+ T (3.1)

O termo fracionario da Equacao 3.1 reduz o erro de quantizacao temporal que
ocorreria caso o cruzamento fosse associado diretamente ao indice da amostra. Esse
refinamento é especialmente importante quando a frequéncia estimada sera usada para
controlar a reamostragem, pois pequenos erros de tempo podem se acumular na fase das
componentes harmoénicas. A Figura 7 ilustra esse refinamento: a reta que liga as amostras
adjacentes x¢[n — 1] e x[n], nos instantes ¢,,_; e t,, cruza o eixo no instante estimado tre,

obtido pela semelhanca de tridngulos sobre essa reta.
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No algoritmo adotado, a frequéncia é estimada a partir do intervalo entre cruza-
mentos separados por meio ciclo. Essa escolha permite atualizar a estimativa com maior
frequéncia do que uma estratégia baseada no ciclo completo, o que é 1til em cenarios de
rampa, nos quais a frequéncia varia durante o proprio ciclo. Se At.. representa o intervalo
estimado entre dois cruzamentos consecutivos de polaridade oposta, a frequéncia estimada

é:

1
AL

feeln] (3.2)

A Equacao 3.2 mostra que o estimador depende diretamente da precisao dos
instantes de cruzamento. Por isso, a etapa de filtragem anterior ao Zero-Crossing e a
interpolacao linear do cruzamento sdo tratadas como partes essenciais do método, e nao

apenas como detalhes de implementacao.

3.2.2 Suavizagao da frequéncia por filtro de Kalman

A sequéncia fzc [n] obtida pelo detector de cruzamento por zero pode apresentar
oscilagoes decorrentes de ruido, distorgoes residuais e erros numéricos. Como essa frequéncia
¢é usada para controlar a reamostragem, suas variagoes bruscas se propagam diretamente
para o parametro de interpolacao. Por isso, é necessario suavizé-la antes de utilizé-la. Esta
secao descreve a estratégia de suavizacao efetivamente adotada na implementacao que
consiste na utilizacao de um filtro de Kalman e registra, por completude, as abordagens

anteriores baseadas em média moével que foram avaliadas e descartadas.

3.2.2.1 Tentativas iniciais baseadas em média movel

A primeira abordagem testada foi a utilizagdo de um filtro de média moével de
comprimento N, sobre a frequéncia estimada. As equacoes descrevem o filtro nas suas

formas nao recurssiva e recurssiva, respectivamente.

A 1 Nu=l »
finl = 5= 2 Fln—1) (33)
fln) = 710 = 1)+ 5 (Fuli) = Fulin — ). (3.4)

Conceitualmente, o filtro média mével é capaz de suavizar a frequéncia e reduz
variacoes bruscas no parametro de reamostragem. Entretanto, sua realizagdo embarcada

apresentou dois problemas praticos relevantes.

Na forma ndo recursiva, mostrada em (3.3) a média era calculada mantendo-se as
ultimas N,, amostras em um buffer e percorrendo-se todo o buffer a cada novo instante de

amostragem. Como N, é da ordem do niimero de pontos por ciclo, essa varredura repetida
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representava um custo de processamento elevado para o processador embarcado (SAPHO),

comprometendo a operacao em tempo real e tornando essa abordagem inadequada.

Na forma recursiva, mostrada em (3.4) a mesma média mével é escrita como
uma equacao de diferencas que evita a soma completa a cada nova amostra, atualizando-se
a saida anterior apenas com a amostra que entra e a que sai da janela. Essa forma, porém,
apresenta um polo discreto sobre z = 1, idealmente cancelado por um zero na mesma
posicao. Combinada a quantiza¢ao dos cocficientes ¢ a aritmética de precisao limitada da
implementacao no processador embarcado, a imperfeicao desse cancelamento polo-zero
tornou o filtro numericamente instavel em determinados momentos, produzindo
divergéncias na frequéncia suavizada. Por esses motivos, a média mével foi descartada

como bloco de suavizagao.

3.2.2.2 Filtro de Kalman adotado

A solucao adotada substitui a média moével por um filtro de Kalman com vetor
de estado bidimensional, escrito em forma recursiva e sem necessidade de buffer. O estado

retne a prépria frequéncia e a sua taxa de variacao,

L[]
g [f[m]

com modelo de transicao de velocidade constante e medi¢do dada pela frequéncia estimada

fo—l-Rf-Ts-n

R, , (3.5)

pelo método de Zero-Crossing,

x[n] =F -x[k— 1] +wn],  z[n]=H-x[n]+v[n], (3.6)
em que
1 T, )
o 1|0 B7 1o k] = falnl, (3.7)

sendo T, o intervalo entre atualizacoes do filtro, correspondente a meio ciclo nominal da
rede, uma vez que o método de Zero-Crossing produz uma nova medicao a cada cruzamento
por zero. O ruido de processo w[n| tem covaridncia Q e o ruido de medigdo v[n| tem
variancia R,

T3/3 T?/2

Q= 1

: R=r, (3.8)

em que ¢ quantifica o desvio admitido em relagao ao modelo de velocidade constante entre
amostras e r representa a variancia da medicdo. A cada nova medicao, o filtro executa

uma etapa de predicdo,

% [n)=F-xn—-1, P [n=F -Pn-1]F +Q, (3.9)
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seguida de uma etapa de corregio a partir da inovagao e[n], de sua varidncia S[n| e do

ganho K|n],
eln] = z[n] — HX " [n], Sln]=HP [n]H" +R, (3.10)
K[n] = P~ [n]H S '[n], (3.11)
x[n] = X7 [n] + K]k] e[n], Pln] = (I—n[n]H)P [n]. (3.12)

A frequéncia suavizada utilizada pelos blocos seguintes é a primeira componente do estado
corrigido, f[n] = [ﬁ[n]] v Cabe destacar que, embora o estado contenha a taxa de variagao
f [n], essa componente existe apenas para compor o modelo de transi¢ao das equagoes (3.6)
e (3.7).

Por operar de forma recursiva, com um namero fixo e pequeno de operagoes por
medicao, o filtro de Kalman elimina a varredura de buffer da forma nao recursiva da média
movel e nao sofre da instabilidade observada em sua forma recursiva, sendo portanto
adequado a implementagdao embarcada. Quanto ao atraso, o filtro ndo adiciona laténcia
estrutural de janela: a estimativa ¢ atualizada a cada nova medi¢do do Zero-Crossing,
isto é, a cada meio ciclo, e a defasagem residual introduzida pela dinamica do filtro,
regulada pelo par (q,r), mostrou-se desprezivel para a sintonia adotada. O atraso do
pré-filtro B-Spline, por sua vez, é compensado posteriormente. Cabe ainda observar que as
primeiras estimativas, produzidas durante o transitorio de convergéncia do filtro a partir
das condigoes iniciais X[0] e P[0], sdo descartadas por nao serem representativas do regime
permanente. O detalhamento da realizacao escalar desse filtro no processador, incluindo o

tratamento da aritmética de precisao limitada, é apresentado no Capitulo 4.

3.2.3 Reamostragem por interpolagao B-Spline

Apos a estimacao da frequéncia, o sinal é reamostrado para reduzir o desalinhamento
entre a frequéncia real do sinal e a base de estimacao do banco de filtros. A ideia é produzir
uma sequéncia x;[k] que preserve o nimero nominal de pontos por ciclo associado a
fo, mesmo quando a frequéncia real se desvia da nominal. Para isso, define-se a razao

instantanea de reamostragem

An] = Jo_ (3.13)

fln]

Quando f [n] > fo, a razao A[n] torna~se menor que um; quando f [n] < fo, torna-se

maior que um. Dessa forma, a taxa efetiva de geracao das amostras interpoladas acompanha
a frequéncia estimada, evitando que o banco de filtros opere sobre uma sequéncia temporal

incompativel com sua base nominal.

O interpolador utilizado é baseado em B-Splines ctibicas com pré-filtragem, conforme

discutido em (ALEIXO et al., 2022). A interpolagao B-Spline possui boas propriedades de
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suavidade, mas a forma ctbica basica nao passa necessariamente pelos valores originais
das amostras. Por isso, emprega-se um pré-filtro que transforma a sequéncia de amostras

em coeficientes adequados para a reconstrugao interpolante.

No caso cubico, o pré-filtro pode ser representado por uma funcao de transferéncia

racional,
B(z)
Hpre(Z) - A(Z)7 (314)
de modo que a sequéncia pré-filtrada c[n] seja obtida por
c[n] = Hpre(z) - {z[n]}. (3.15)

Na implementacao adotada, os coeficientes desse pré-filtro sao calculados a partir

do polo associado a B-Spline ctbica, frequentemente escrito como

s=1+3-2. (3.16)

O pré-filtro compensa a suavizacao inerente a base B-Spline e melhora a fidelidade
da amostra interpolada. Essa etapa é particularmente relevante para harmonicos de ordem
elevada, pois a atenuagao ou o atraso de fase introduzidos na reconstrugao temporal podem

produzir erros crescentes com a ordem harmonica.

3.2.3.1 Estrutura de Farrow

A geragao de amostras em instantes fraciondrios é realizada por uma estrutura
de Farrow. Essa estrutura implementa um filtro de atraso fracionario variavel como um
polinémio em fun¢ao do parametro fracionario o. Para a interpolagao ctbica utilizada

neste trabalho, a amostra interpolada pode ser escrita como:

z;[k] = Ho[n)a® + Hi[n|o® + Hyn]a + Hs[n], (3.17)

em que « € [0,1) indica a posigao fracionaria da amostra desejada em relagao as amostras
disponiveis, e Hy[n|, Hi[n], Ha[n] e H3[n| sdo combinagoes lineares de quatro amostras

consecutivas do sinal pré-filtrado. Considerando o vetor local

Cp = [c[n —3] ¢[n—2] ¢[n—1] c[n]}T, (3.18)

os subfiltros ctibicos podem ser expressos como:
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Ho[n] = —éc[n 3+ ;c[n . ;c[n 1+ éc[n], (3.19)
Hiln) = Seln— 3] — el — 2]+ Seln— 1], (3.20)
Hyln] = —;C[n 34 ;c[n _1), (3.21)
Hyln] = éc[n 34 zc[n ) éc[n . (3.22)

O parametro « é atualizado de acordo com a razao A[n]. Enquanto a < 1, novas
amostras interpoladas sao geradas. Quando « ultrapassa a unidade, subtrai-se um periodo

de amostra para reposicionar o acumulador fracionario:

a < a+ Anj (3.23)

a+a—1 quando a > 1. (3.24)

A Figura 8 ilustra essa ideia de forma simples. Os circulos mostrados ao longo da
linha do grafico sdo as amostras originais -], disponiveis somente nos instantes multiplos
do periodo de amostragem; a curva cheia é a reconstrucao continua obtida a partir delas; e
o quadrado é a amostra interpolada z[l], avaliada a uma distancia fraciondria o da amostra
zolk]. Adaptada de (ALEIXO et al., 2022). As amostras originais continuam onde estéo,
com seus instantes inalterados; o interpolador apenas 1é o valor da curva reconstruida no
instante desejado, que cai entre duas amostras vizinhas. Quem escolhe esse instante é o

acumulador «, comandado por A[n].

-~ x,}[k-2] X(,[k-f]

Amplitude

Figura 8 — Obtencao de uma amostra em instante fracionario pelo Bspline.

Os dois casos possiveis se resumem ao passo desse acumulador. Quando f[n] > fo,

tem-se A[n] < 1 e o passo da sequéncia reamostrada fica menor que o original: o acumulador
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avancga pouco a cada saida e pontos interpolados sao gerados dentro do mesmo intervalo
entre duas amostras consecutivas, exatamente a situacao desenhada na figura. Quando
fln] < fo, tem-se A[n] > 1 e o passo fica maior que o original: os instantes desejados
ficam mais espacados, o acumulador ultrapassa a unidade, o indice avanga para a préxima
amostra original ¢ a interpolacédo ¢ feita na fracdo que sobra. Em ambos os casos o efeito ¢

0 mesmo: manter o nimero de pontos por ciclo proximo do valor nominal associado a fj.

Essa forma de implementacao evita o recalculo dos coeficientes do filtro para cada
novo atraso fracionario. Os coeficientes dos subfiltros permanecem fixos, e apenas as
poténcias de @« mudam ao longo do tempo. Essa caracteristica torna a estrutura adequada
para aplicagoes embarcadas e para implementacdo em arquiteturas de processamento com

recursos limitados.
A Figura 9 ilustra a estrutura de Farrow para interpolagao cibica, mostrando os

blocos de pré-filtragem, os subfiltros e a combinagao polinomial controlada por a.

c[n]

.
>

Figura 9 — Estrutura de Farrow para interpolagao cubica.

3.2.4 Banco de filtros Flat-Top

Apés a reamostragem, a sequéncia x;[k| alimenta o banco de filtros responsavel
pela estimacao dos fasores harmonicos. O filtro protétipo adotado é do tipo Flat-Top, cuja
principal caracteristica é apresentar resposta de magnitude bastante plana em torno da
frequéncia central. Essa propriedade ¢ desejavel para estimagdao de amplitude, pois reduz
a sensibilidade a pequenos desvios de frequéncia dentro da banda de passagem (DUDA;
ZIELINSKI; BARCZENTEWICZ, 2016; DUDA et al., 2020).

O filtro protétipo pode ser definido por uma janela cossenoidal Flat-Top normalizada.

Uma forma geral para seus coeficientes é

27rmn> 7 (3.25)

1 P
w[n] = el > amcos< N
m=0

em que a,, sao os coeficientes da janela, N é o comprimento do filtro, P é a ordem da

combinagao cossenoidal e C' é um fator de normalizagao escolhido para que o ganho na
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frequencia zero seja unitario. A partir desse filtro base, o filtro associado a componente

harmonica de ordem h é obtido por modulacao complexas:

hi[n] = w(n]e?? hfon/Fx (3.26)
A saida do filtro associado a ordem h é entao

N—-1

X,[k] = z_% hy[n]alk — ). (3.27)

A implementagao direta da Equacdo (3.27) para muitas ordens harmédnicas pode
se tornar custosa. Se o banco possuir M canais e o filtro protétipo possuir N coeficientes,
a forma direta exige uma quantidade de operac¢oes proporcional a N M para produzir uma

saida completa do banco. Por esse motivo, utiliza-se a estrutura polifasica.

3.2.5 Decomposi¢ao polifasica

A decomposicao polifasica permite particionar o filtro protétipo em M componentes,
cada um operando em uma taxa reduzida. Para um filtro H(z), sua decomposic¢ao polifésica
do Tipo I pode ser escrita como (MITRA; KUO, 2006)

H(z) = Y 2 E(:M), (3.28)
/=0

em que

Ey(z) = i hirM + (]z7", 0<(<M-1. (3.29)
r=—oo

A decomposicao polifasica reorganiza a resposta ao impulso do filtro protétipo

em M subfiltros (componentes polifdsicas), cada um operando sobre uma subsequéncia
decimada do sinal. Quando aplicada a um banco de filtros DF'T uniforme, no qual os filtros
dos canais sdo versoes moduladas (deslocadas em frequéncia) de um mesmo protétipo, as
saidas das componentes polifasicas podem ser combinadas por uma IDFT, produzindo
simultaneamente as saidas de todos os canais do banco. Em termos praticos, a estrutura
polifasica desloca a filtragem para a taxa decimada e substitui a implementagao direta dos

diversos filtros modulados por uma combinacao entre filtragem polifasica e IFFT.

Para um banco com M canais e filtro protétipo de comprimento IV, a complexidade

aproximada passa de N M multiplicagoes, na forma direta, para

N + M logy(M), (3.30)
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quando a etapa de modulacao é realizada por uma IFFT. Essa reducao é uma das principais
motivagdes para o uso da decomposicao polifasica no presente trabalho, pois a estimacgao

simultanea de varios fasores harmonicos exige um banco com muitos canais.

A decomposi¢ao polifasica admite mais de um caso de implementagao, conforme a
relagdo escolhida entre o fator de decimacao M, o comprimento do filtro protétipo e o
numero de canais do banco (LUIZ, 2024; VICTOR, 2024). Neste trabalho, adota-se o caso

particular em que o fator de decimacao ¢ igual ao nimero de pontos por ciclo,

F
fo’

que corresponde a um banco de filtros DFT uniforme mazimamente decimado. A motivacao

M = Nppe = (3.31)

dessa escolha é estrutural: ao igualar o nimero de ramos polifasicos ao fator de decimagao,
os bins da IDFT de tamanho M ficam espagados de Fy/M = fy, de modo que cada
bin recai exatamente sobre uma componente harmonica hfy. Esse caso também reduz
a quantidade de amostras processadas e o ntumero de calculos: como o banco produz
uma saida a cada M amostras de entrada, a etapa custosa, filtragem polifasica seguida
da IDFT, é executada uma tnica vez a cada M amostras, e nao a cada amostra, como

ocorreria em um filtro operando a taxa cheia.

Uma consequéncia direta dessa decimacgao é a taxa efetiva de saida do banco. Sendo
a taxa de amostragem Fy = fyN,,., a saida ocorre a Fy/M = f, fasores por segundo, ou
seja, um fasor por ciclo. A norma IEC/IEEE 60255-118-1 estabelece que a taxa de reporte
de uma PMU deve ser um submiltiplo ou multiplo da frequéncia nominal, listando para
sistemas de 60 Hz as taxas de 10, 12, 15, 20, 30, 60 e 120 quadros por segundo, ou saidas
do algoritmo de estimagao (IEC, 2018). A taxa de 60 quadros por segundo obtida com
M = N, é, portanto, compativel com a norma. Vale ressaltar que a norma nao impoe
esse valor especifico de M: outros fatores de decimacao (por exemplo, 2N,,,. resultando
em 30 quadros por segundo) também atenderiam as taxas previstas. A escolha M = Ny,
decorre da estrutura do banco maximamente decimado descrita acima, e a compatibilidade

com a taxa de reporte normativa ¢ uma consequéncia conveniente, e ndo a causa.

3.2.6 Correcao de fase

Mesmo apds a reamostragem, a saida do banco de filtros necessita de correcao de
fase associada ao desvio acumulado entre a frequéncia estimada e a frequéncia nominal.

Seja

AfIk] = flk] — fo. (3.32)

Uma aproximagcao discreta da fase acumulada devido ao desvio de frequéncia pode

ser obtida por integracdo numérica. Utilizando a regra trapezoidal, define-se



48

O[] = Ok — 1] + 7w (AF[K] + Aflk — 1)) T}, (3.33)

em que 7). é o periodo efetivo entre saidas do banco apds a decimacao. Para a componente

harmonica de ordem h, a correcao é proporcional a ordem harmonica:

&, (k] = hol[k]. (3.34)

Assim, o fasor corrigido é calculado a partir da magnitude estimada e da fase

ajustada,

Xn[k] = | X[ [/ AXnlE D (3.35)

Essa etapa é importante porque pequenos desvios de fase na fundamental sao
amplificados nas ordens harmonicas. Portanto, erros de alinhamento temporal, quantizacao
da frequéncia ou atrasos ndo compensados tendem a aparecer de forma mais evidente nos

fasores harmonicos de maior ordem.

3.2.7 Meétricas para avaliagao

A avaliagdo do método serd baseada em métricas usuais de estimacgao fasorial. A

principal delas é o Erro Vetorial Total, ou Total Vector Error (TVE), definido como

(Re{XulK]} — Re{Xa[k1})" + (Im{Kalk]} — Tm{XulH]})’

TV Eyk] = 100 (Re{X,,[k]})? + (Im{ X, [k]})*

., (3.36)

em que X,[k] é o fasor estimado e X,[k] é o fasor de referéncia da componente de ordem
h. O TVE combina erro de magnitude e erro de fase em uma tinica medida vetorial, o que

o torna adequado para comparar o fasor estimado com a referéncia.

Também sao considerados o erro de magnitude e o erro de fase, definidos por

eanlk] = |Xnlk]] = | XalK]], (3.37)

epnlk] = LXp[k] — £X[K). (3.38)

Essas duas métricas permitem interpretar a origem do TVE. Em sinais com variacao
de frequéncia, por exemplo, é comum que erros de alinhamento temporal se manifestem
principalmente como erro de fase, e que esse efeito cresca com a ordem harmoénica. Por

fim, quando a frequéncia estimada também é avaliada, pode-se utilizar o erro de frequéncia
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FE[k] = f[k] - f[K], (3.39)

e o erro de taxa de variacao da frequéncia, associado ao ROCOF,

RFE[k] = ROCOF[k] — ROCOFk). (3.40)

No contexto deste trabalho, essas métricas serao utilizadas para organizar a va-
lidagao posterior do método em diferentes cenarios de teste. Como os resultados finais
ainda estao em desenvolvimento, este capitulo limita-se a estabelecer as defini¢oes e o

encadeamento metodoldgico necessario para a avaliacao.

3.3 Conclusoes Parciais

Este capitulo apresentou a metodologia proposta para estimagao de fasores har-
monicos, com vistas a operagao em tempo real em plataforma embarcada. O método
combina rastreamento da frequéncia fundamental por Zero-Crossing, suavizacao dessa
estimativa por filtro de Kalman, reamostragem dinamica por interpolagao B-Spline em
estrutura de Farrow e extragao harmonica por banco de filtros Flat-Top em estrutura
polifasica combinada com uma IDFT. A ideia central é adaptar a base temporal do sinal
antes da analise espectral, reduzindo o impacto de desvios da frequéncia fundamental
sobre os fasores harmonicos estimados. Essa estratégia responde diretamente ao problema
enunciado no inicio do capitulo, no qual o desalinhamento temporal se manifesta sobretudo

como erro de fase e se agrava nas componentes harmonicas de ordem elevada.

Duas decisoes de projeto merecem destaque. A primeira é a substituicao da suavi-
zacao por média mével pelo filtro de Kalman: as formas nao recursiva e recursiva da média
movel mostraram-se, respectivamente, custosa em varredura de buffer e numericamente
instavel na aritmética de precisao limitada do processador embarcado, ao passo que o
filtro de Kalman opera de forma recursiva, com nimero fixo e reduzido de operacoes por
medicao e sem laténcia estrutural de janela. A segunda é a etapa de correcao de fase
proporcional a ordem harmonica, que compensa o desvio acumulado entre a frequéncia
estimada ¢ a nominal ¢ ¢ justamente o mecanismo que contém a amplificacdo do erro de

fase nos harmonicos de maior ordem.

As etapas descritas também estabelecem a ponte entre o modelo em software e a
implementacao embarcada em desenvolvimento. A descricao foi mantida no nivel metodo-
légico, sem assumir validagao final em FPGA ou resultados conclusivos. A fundamentagao
tedrica dos blocos empregados foi revisada em parte no capitulo anterior e complementada
ao longo deste capitulo, enquanto a analise de resultados serd incorporada posterior-
mente, apos a consolidacao dos ensaios e a definicdo dos cendrios de teste apresentados no
Capitulo 5.
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4 Implementagao e Validagao na Plataforma SAPHO

O Capitulo 3 descreveu a metodologia no nivel algoritmico. Este capitulo trata da
implementacgao dessa cadeia na plataforma SAPHO, que é o foco principal do trabalho.
O algoritmo ¢é primeiro prototipado em Python, constituindo um modelo de referéncia
que funciona como gémeo do sistema embarcado, e, em seguida, portado para o SAPHO,
que gera os processadores soft-core descritos em Verilog. A validagao apresentada neste
trabalho é feita por simulagao do Verilog gerado; a sintese e o embarque em FPGA nao
fazem parte do escopo e ficam como trabalho futuro. O encadeamento dos blocos segue
uma estrutura de produtor—consumidor conectados por filas FIFO, conforme detalhado a

seguir.

4.1 Parametros do sistema implementado

Antes de detalhar cada bloco, a Tabela 1 retne os pardmetros numéricos adotados

na implementacao, que contextualizam as decisdes descritas nas se¢oes seguintes.

Tabela 1 — Parametros do sistema implementado.

Parametro Valor

Frequéncia nominal fy 60 Hz

Frequéncia de amostragem F 15360 Hz

Pontos por ciclo Ny, 256

Fator de decimacao M 256 (igual a Npp.)

Filtro protétipo Flat-Top 8Nppe + 1 coeficientes, organizados em 8
fases de 256

IDFT 256 pontos

Componentes extraidas 51 ordens (h = 0 a 50), partes real e ima-
ginaria

Amplitude das harmonicas 5% da fundamental

Aritmética do nicleo SAPHO ponto flutuante de 32 bits, mantissa de 23
bits e expoente de 8 bits

Escalas de fronteira entrada dividida por 32 768; saidas multi-

plicadas por 10°

A escolha M = Ny, é o que conecta diretamente o interpolador ao banco: como o
interpolador entrega exatamente NV,,. amostras por ciclo da fundamental, o banco processa

um bloco a cada ciclo, e o canal de indice h da IDFT corresponde a harmonica de ordem
h.

As escalas de fronteira merecem registro porque a comunicagdo entre os processa-
dores e o testbench ¢ feita em inteiros de 32 bits: o sinal de entrada é normalizado por
32768 e as saidas sdo multiplicadas por 10° antes de serem escritas. Esse fator define a

resolucao efetiva com que cada grandeza atravessa a fronteira entre os blocos.
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4.2 Visao geral da arquitetura de implementacgao

A cadeia de processamento foi particionada em dois processadores soft-core como

ilustra a Figura 10:

Processador do interpolador (proc_interp)

Pré-filtr
df)e 7 ez)(—) Zero-Crossing Fn] —
v com inter- |- LLAC
Crossing polacio Kalman
(SOS)
frln
Compensagao
de atraso da
entrada z[n] I frequéncia

Sinal de |

Jeom[n]

Co;nper%sagéo Pré-filtro Ill;zirr[())svla((]l;r
¢ at.Iaso B-Spline . o

do sinal Spline ctbica)

_________________________________________________

Z; [k]
FIFO FIFO da
do sinal frequéncia

Banco Flat-
Top polifasico

Decimacao
por M

Xnl[k/M ;
harmonicos

Frclk/M]

Frequéncia
decimada

Processador do banco (proc_banco)

Figura 10 — Pipeline de implementacao dividido em dois processadores soft-core, ligados
por duas FIFOs — uma para o sinal reamostrado e outra para a frequéncia estimada — e
um multiplexador na entrada do processador do banco. Como na Figura 6, o sinal e a
frequéncia percorrem caminhos distintos a partir da entrada, cada um com a sua propria
compensacao de atraso: 255 amostras no sinal, antes do pré-filtro B-Spline, e 6 amostras
na frequéncia, antes do interpolador Farrow (Tabela 2). No processador do banco os dois
fluxos sdo decimados por M: a frequéncia encerra ai o seu percurso, emitida uma vez
por quadro, enquanto o sinal segue para o banco polifasico e a IDFT, de onde saem os
fasores X, [k/M], um quadro a cada M amostras. Na seta entre o banco e a IDFT, Ey(z)
denota as M saidas das componentes polifasicas, que a transformada combina nos canais
harmonicos.

Cada um dos processadores é responsavel por uma etapa distinta do método, como

descrito a seguir.
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« Processador do interpolador (proc_interp): recebe o sinal de entrada z[n] e
executa o pré-filtro do Zero-Crossing, implementado na forma de Se¢oes de Segunda
Ordem (do inglés Second-Order Sections) (SOS), a detec¢do de cruzamento por zero
com interpolagao linear, a suavizacao da frequéncia por filtro de Kalman, os atrasos
e descartes de amostras necessarios ao alinhamento temporal, o pré-filtro B-Spline e
a estrutura de Farrow. Suas saidas é a sequéncia reamostrada z;[k] e a frequéncia

suavisada f[n].

» Processador do banco (proc_banco): consome dois fluxos: o sinal reamostrado e
a frequéncia estimada, organiza os coeficientes do filtro Flat-Top na forma polifasica,
aplica a decimagao por M, executa a filtragem polifasica e a IDFT, produzindo os

fasores harmonicos.

A separacao em dois processadores reflete a diferenca de natureza entre as etapas da
cadeia: o interpolador opera amostra a amostra, em taxa cheia, enquanto o banco executa
um bloco de calculo pesado (filtragem polifasica e IDFT) apenas uma vez a cada M
amostras, por causa da decimacao. Para desacoplar essas taxas, dois sinais produzidos pelo
interpolador sao armazenados em memorias FIFO, das quais o proc_banco os consome:
como a carga do banco varia de forma intermitente, as FIFO se enchem enquanto ele
executa as etapas mais pesadas e se esvaziam quando ele estd ocioso. Uma maquina de

estados coordena o disparo do processador do banco a partir do preenchimento dessas
FIFO.

Ao final da simula¢ao, os dados sao lidos de volta no Python para o pds-processamento
(ajuste de escala, jungao das partes real e imaginéria, remogao de componente DC, corre¢ao
de fase e reconstrugao dos fasores). Essa etapa também permite a validagao cruzada entre

o modelo de referéncia e a execugdo embarcada.

4.3 Implementacao do proc_interp

4.3.1 Pré-filtro do Zero-Crossing em arquitetura SOS

O detector de cruzamento por zero precisa enxergar apenas a componente funda-
mental; harmonicos e ruido produziriam cruzamentos indesejados. A fun¢ao do pré-filtro
¢, portanto, atenuar tudo acima da fundamental, o que se resume a posicionar adequada-
mente a frequéncia de corte de acordo com os coeficientes adotados. A Figura 11 mostra a

resposta em magnitude obtida com os coeficientes efetivamente utilizados.
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Figura 11 — Resposta em magnitude do pré-filtro Bessel do Zero-Crossing, em cascata de
trés segoes de segunda ordem, com a frequéncia de corte e a banda de interesse destacadas.

A frequéncia de corte de —3 dB fica em torno de 52 Hz, e a banda de interesse — a
faixa off-nominal de 55 Hz a 65 Hz — situa-se logo ap6s o joelho da resposta. Ja a terceira
harmonica, em 180 Hz, é atenuada em cerca de 38dB, e as ordens superiores em mais
ainda. A atenuacao da prépria fundamental ndo é um problema aqui, pois o Zero-Crossing

depende apenas dos instantes de cruzamento, e nao da amplitude do sinal filtrado.

O filtro escolhido ¢ do tipo Bessel. Essa escolha se justifica por duas razoes. A
primeira é a caracteristica de fase aproximadamente linear na faixa de interesse:
como a frequéncia estimada é depois alinhada temporalmente com o sinal (Segao 3.2.2 e
seguinte), é desejavel que o atraso introduzido pelo filtro seja bem comportado e previsivel.

A Figura 12 apresenta a resposta de fase e o atraso de grupo dos mesmos coeficientes.
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Figura 12 — Resposta de fase (acima) e atraso de grupo (abaixo) do pré-filtro Bessel do
Zero-Crossing. Na banda de interesse a fase praticamente coincide com a reta de fase
linear tragada com o atraso de grupo de 60 Hz, e o atraso permanece constante em torno
de 126,5 amostras.

Na banda off-nominal a fase acompanha a reta de referéncia com desvio inferior a
0,5°, e o atraso de grupo permanece praticamente constante, variando apenas 0,5 % entre
55 Hz e 65 Hz. O atraso de grupo em 60 Hz é de 126,5 amostras, valor que corresponde as
127 amostras de compensacao registradas na Tabela 2. Como essa variagao é desprezivel
dentro da faixa de operagao, compensar o atraso por um valor fizo de amostras é uma
aproximagao valida, e ndo uma simplificagdo grosseira — é justamente isso que a fase linear
garante. A segunda é o custo computacional: por ser um filtro de resposta ao impulso
infinita (ITR), o Bessel atinge a seletividade necessaria com uma ordem baixa, exigindo
menos operagoes por amostra do que um filtro de resposta finita (FIR) equivalente —

vantagem relevante em um processador embarcado.

A dificuldade pratica surgiu na realizacdo numérica. Na forma direta, o filtro de

ordem 6 ¢é realizado como um 1nico quociente de polinémios,

. b0+b12_1+"'+bﬁz_6
14 az 4 age S

H(2) (4.1)

e os coeficientes b; que dela resultam tém magnitude muito pequena. Sob a aritmética
de precisao limitada do nicleo SAPHO, esses coeficientes diminutos provocam perda de
precisao e degradagao da resposta. A solugao adotada foi fatorar a Equagao (4.1) em uma
cascata de se¢bes de segunda ordem (SOS, second-order sections), isto é, escrever a

mesma func¢ao de transferéncia como um produto de estagios de segunda ordem,
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N, -1 )
= boi + b1z + by
H(z) = 4.2
@=1T (4.2

com N; = 3 segOes para a ordem 6 adotada e com normalizacao do ganho distribuida
entre elas. As Equagoes (4.1) e (4.2) descrevem o mesmo filtro — a diferenga estda apenas
em como ele é calculado. Essa fatoragdo mantém os coeficientes de cada estagio em uma
faixa numérica saudavel, preservando a precisao e a estabilidade do filtro sob quantizacao.
A arquitetura SOS é, assim, uma decisdo de implementacdo motivada diretamente pela

limitagao numérica observada na forma dircta.

A estabilidade da cascata pode ser verificada pelos coeficientes de cada segao: para
polos complexos conjugados, |p;| = \/ag. Para f, = 15,36 kHz, obtém-se [p;| ~ 0,9671,
Ip2| =~ 0,9710 e |p3| ~ 0,9804, todos no interior do circulo unitério, como mostra a
Figura 13. A proximidade da fronteira decorre da baixa frequéncia de corte normalizada
(we =27 f./ fs = 0,0368 rad) e reforca a necessidade da forma SOS.
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Figura 13 — Diagrama de polos e zeros do pré-filtro Bessel em SOS (f; = 15,36 kHz): (a)
visao geral do plano z, com os seis zeros em z = —1; (b) detalhe dos trés pares de polos,

todos com |p;| < 1.

4.3.2 Zero Crossing de meio ciclo

O detector recebe a saida do pré-filtro Bessel da Secao 4.3.1, chamada acc no
codigo, e entrega uma estimativa de frequéncia a cada cruzamento. O Codigo 4.1 mostra

a implementacao.

A deteccao é feita pelo produto sig = vakacc entre a amostra anterior e a atual:
quando esse produto é negativo, as duas tém sinais opostos e houve um cruzamento entre
elas. Nao ha teste de direcao, de modo que o detector dispara tanto na subida quanto
na descida da forma de onda. O intervalo medido é, assim, meio periodo, e é por isso

que a frequéncia sai como fzc = 1/(2xTsc), exatamente a Equacao 3.2 do Capitulo 3.
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Codigo 4.1 — Detecgao de cruzamento por zero de meio ciclo e estimagao da frequéncia no
proc_interp.

sig = va * acc; // acc é a satda do pré-filtro Bessel; produto < 0 indica
— cruzamento
cont_zc = cont_zc + 1; // conta amostras inteiras desde o cruzamento anterior
Tsc = cont_zc * Ts; // intervalo bruto, ainda sem as parcelas fraciondrias
if (sig < 0)
{
Nb = acc / (acc - va); // fragcdo do intervalo entre va e acc em que o zero ocorre
T2 = Nb * Ts; // residuo entre o zero real e a amostra atual
Tsc = Tsc + T1 - T2; // meio ciclo medido de zero rTeal a zero real
fzc = 1 / (2%Tsc); // meio periodo convertido em frequéncia
T1 = T2; // residuo é repassado & prézima medicdo
cont_zc = 0.0; // reinicia a contagem de amostras
}
va = acc; // amostra anterior da prézima iterac¢do

Medir meio ciclo em vez do ciclo completo dobra a taxa de atualizacao da estimativa, o

que é relevante porque ¢é essa frequéncia que controla a reamostragem.

O cruzamento real quase nunca coincide com uma amostra, e associa-lo diretamente
ao indice da amostra introduziria um erro de até um periodo de amostragem. Por isso, o
codigo calcula Nb = acc/(acc - va), que é a fragdo do intervalo entre as duas amostras
vizinhas em que a reta que as liga corta o eixo. E essa a construcio desenhada na Figura 7:
a semelhanca de tridngulos entre x¢[n — 1], 7;[n] e o instante estimado ... H4 apenas
uma diferenga de forma em relagdo a Equagao (3.1): 14 a fracdo é medida a partir da
amostra anterior, enquanto no cédigo ela é medida a partir da amostra atual, sendo uma
o complemento da outra. E a mesma reta, lida do outro lado, e é por isso que T2 aparece

subtraido em Tsc + T1 - T2.

Essa leitura pelo lado da amostra atual é o que permite encadear as correcoes
fraciondarias. A varidavel T2 é a sobra do cruzamento atual e T1 é a sobra guardada do
cruzamento anterior; somar T1 e subtrair T2 faz o intervalo ir de zero real a zero real, e
nao de amostra a amostra. Como T1 recebe T2 ao final, o residuo é repassado a medigao
seguinte em vez de ser descartado, e o erro fracionirio nao se acumula de meio ciclo

para meio ciclo.

Resta o ponto em que a implementacao se afasta da forma direta. A maneira
natural de medir o intervalo seria acumular o periodo de amostragem a cada amostra,
T,. < Ts. + Ts. Em ponto flutuante de precisao simples, isso significa somar cerca de 128
parcelas pequenas a um total que cresce, e o arredondamento de cada soma se acumula
ao longo do meio ciclo. A forma adotada substitui essa acumulagdo por uma contagem
inteira de amostras seguida de uma nica multiplicagao no instante do cruzamento,
T,. = cont_zc - Ty. O erro deixa, entao, de depender do nimero de amostras percorridas.

Essa é a primeira de varias decisdes tomadas em funcao da aritmética do ntcleo, e a
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Secao 4.6 a retoma quantitativamente na Tabela 7.

4.3.3 Suavizacao por Filtro de Kalman

A frequéncia entregue pelo Zero-Crossing ¢ ruidosa e muda em degraus, a cada
meio ciclo. O filtro de Kalman a suaviza e, ao mesmo tempo, estima a sua derivada. O

Cédigo 4.2 mostra a implementagao.

Codigo 4.2 — Filtro de Kalman escalar no proc_interp, com estado em desvio da nominal
¢ soma compensada.

Y S Predigdo: propaga estado e covaridncia um passo 4 frente —————————-—

kah_u = Ts * df - comp_dfreq; // incremento Ts*rocof, ja descontado o rTesiduo pendente
kah_t = dfreq + kah_u; // soma sujeita a arredondamento

comp_dfreq = (kah_t - dfreq) - kah_u; // parcela perdida no arredondamento

dfreq_pred = kah_t; // desvio de frequéncia predito

df_pred = df; // rocof predito: constante mo modelo de rampa

pO0_pred = p00 + Ts*pl0 + Ts*pO1 + Ts*Ts*pll + q00;  // FxP+F’ + (J, escrito termo a termo

pO01_pred = pO1 + Ts*xpll + qO1;

pl0_pred = pl0 + Ts*pll + ql0;

pll_pred = pll + qli;

JY S Corregdo: incorpora a medida do Zero-Crossing —————————-—

y_kalman = fzc - f_nominal; // medida convertida para desvio da nominal
erro = y_kalman - dfreq_pred; // inovagdo

S_incerteza = pOO_pred + R; // covaridncia da inovagdo

KO = p00_pred / S_incerteza; // ganho de Kalman: componente da frequéncia
K1 = plO_pred / S_incerteza; // ganho de Kalman: componente do rocof
kah_u = KO * erro - comp_dfreq; // corregdo, jd descontado o residuo pendente
kah_t = dfreq_pred + kah_u;

comp_dfreq = (kah_t - dfreq_pred) - kah_u;

dfreq = kah_t; // estado corrigido: desvio em relacdo a 60 Hz
df = df _pred + K1 * erro;

p00 = (1.0 - KO) * pO0_pred; // (I - KxH)*P, com H = [1 0]

p01 = (1.0 - KO) * pO1_pred;

pl0 = pl0_pred - K1 * p00_pred;
pll = pll pred - K1 * pOl_pred;
fcc = f_nominal + dfreq; // frequéncia absoluta entregue ao interpolador

Esse cédigo deve produzir o mesmo resultado das Equagoes (3.9), (3.10), (3.11)
e (3.12) da Se¢ao 3.2.2, com F, H, Q e R como definidos nas Equagoes (3.7) e (3.8).
A correspondéncia entre os nomes é direta: p00_pred a pll_pred sao P~ [n]; erro é a
inovagao e[n|; S_incerteza é S[n|; KO e K1 sdo as duas componentes de K[n]; e fcc é a
frequéncia suavizada entregue ao interpolador. Ainda assim, trés diferencas em relagao a

escrita matricial do Capitulo 3 saltam a vista no codigo, e vale explicar cada uma.

A primeira é a forma escalar. O niicleo SAPHO néo dispoe de operacoes matriciais,
de modo que a matriz de covariancia foi aberta nos quatro escalares p00, p01, p10 e p11, e
o produto FPF" + Q est4 escrito termo a termo. Trata-se de reescrita pura: as operacdes

realizadas sao exatamente as mesmas, apenas sem laco e sem matriz.
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A segunda é que o estado guardado nao é a frequéncia absoluta, e sim o desvio
em relacdo a nominal, Af = f — 60Hz. A medida entra como y_kalman = fzc -
f_nominal e a saida volta a Hz absolutos como fcc = f_nominal + dfreq. Como a
translacdo é constante, ela se cancela tanto na predicdo quanto na inovacao, e o filtro
¢ algebricamente o mesmo — P, Q, R, KO e K1 ficam idénticos. O ganho é puramente
numérico: em ponto flutuante de precisao simples, a resolucao em torno de 3 Hz é cerca

de 16 vezes mais fina do que em torno de 63 Hz.

A terceira é que a atualizacao do estado dfreq nao ¢ feita pela soma direta, e sim por
uma soma compensada: a varidvel comp_dfreq guarda a parcela que o arredondamento
descartou e a devolve na iteracao seguinte, tanto na predicdo quanto na correcdo. A razao
é que, depois que P converge, o ganho KO torna-se pequeno e a corre¢do KO*erro passa
a ser da ordem do préprio arredondamento da soma. Sem a compensacao, essa correcao

seria simplesmente absorvida e o filtro deixaria de responder as novas medidas.

As duas ultimas diferencas, portanto, ndo sao escolhas de algoritmo: sao decisoes
impostas pela aritmética de precisao limitada do niicleo, e ambas sdao retomadas
em detalhe na Secao 4.6, que apresenta na Tabela 6 o erro do estado do filtro apds 14 336

atualizagoes.

4.3.4 Interpolagao B-spline com Pré-filtro

O interpolador ¢ a etapa que absorve a variacao de frequéncia: ele gera, a partir
do sinal amostrado a taxa fixa, uma nova sequéncia com N,,. amostras por ciclo elétrico,
qualquer que seja a frequéncia da rede. A implementacao segue a cadeia descrita em
(ALEIXO et al., 2022), que trata exatamente do mesmo problema — reamostragem em
tempo real para estimacao de fasores harmonicos — e é composta de pré-filtro causal
truncado, avaliacdo B-Spline ctbica em estrutura de Farrow e acumulador de fase. As

equagoes correspondentes ja foram apresentadas no Capitulo 3.

A B-Spline cibica é suave, mas nao passa pelos valores das amostras originais. O
pré-filtro corrige isso, convertendo as amostras nos coeficientes da estrutura de Farrow,
conforme as Equagdes (3.14) e (3.15). O pré-filtro exato, porém, é simétrico e de dois
lados: tem uma metade causal e uma metade anticausal, e esta ultima exigiria conhecer
amostras futuras, o que é inviavel em tempo real. A solugdo adotada em (ALEIXO et al.,
2022), e reproduzida aqui, é truncar a metade anticausal em um niimero finito de termos
e realiza-la como um filtro FIR, aceitando em troca um atraso puro. O Cédigo 4.3 mostra

as duas metades.

O coeficiente den_pre BSP[1] = 0,26794919 é —s, com s = /3 — 2 dado pela
Equacao (3.16): o termo recursivo ¢ a metade causal do pré-filtro. Os seis coeficientes de
num_pre_BSP, iguais a 1,607 695 15, —0,430 78062, 0,115 427 32, —0,030 928 66, 0,008 287 31

e —0,002 220 58, formam a progressao geométrica —6s" ! truncada: é a metade anticausal,
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Cédigo 4.3 — Pré-filtro B-Spline: FIR truncado da metade anticausal seguido do polo
causal.

buffer_entrada_prefiltro[0] = buffer_entrada_prefiltro[1]; // desloca o histérico de entrada
buffer_entrada_prefiltro[1] = buffer_entrada_prefiltro[2];

buffer_entrada_prefiltro[2] = buffer_entrada_prefiltro[3];

buffer_entrada_prefiltro[3] = buffer_entrada_prefiltrol[4];

buffer_entrada_prefiltro[4] = buffer_entrada_prefiltro[5];

buffer_entrada_prefiltro[5] = x_atrasado; // amostra mais recente

// Metade anticausal do pré-filtro, truncada em 6 termos: coeficientes —6%s (r+1)

dot_result = buffer_entrada_prefiltro[0] * num_pre_BSP[0] +
buffer_entrada_prefiltro[1] num_pre_BSP[1]
buffer_entrada_prefiltro[2] num_pre_BSP[2]
buffer_entrada_prefiltro[3] num_pre_BSP[3]
buffer_entrada_prefiltro[4] num_pre_BSP [4]
buffer_entrada_prefiltro[5] num_pre_BSP[5];

* K X X X
+ 4+ + 4+

// Metade causal: polo unico em s = sqrt(3) - 2
buffer_saida_prefiltro[1] = dot_result

- den_pre_BSP[1] * buffer_saida_prefiltro[0];
buffer_saida_prefiltro[1]; // estado do polo

buffer_saida_prefiltrol[0]

aplicada com os indices invertidos no tempo. O prego dessa inversao é um atraso de 6
amostras, e é exatamente por isso que a frequéncia estimada precisa ser atrasada antes de
entrar no interpolador — a linha correspondente da Tabela 2. Vale registrar que (ALEIXO
et al., 2022) utiliza oito termos no truncamento, enquanto a implementacao adotou seis,
nimero suficiente para a precisao pretendida e que economiza duas multiplicagoes por

amostra.

Com os coeficientes da estrutura de Farrow disponiveis, a interpolacao propriamente

dita é feita pela estrutura de Farrow, mostrada no Cédigo 4.4.

Os quatro subfiltros HO a H3 sdo literalmente as Equagoes (3.19) a (3.22), com as
fragdes —1/6, 1/2 e 2/3 escritas como constantes de 10 casas decimais. A avaliacdo y =
((HO*alfa + Hi)*alfa + H2)*alfa + H3 ¢ a Equacao (3.17) na forma de Horner: trés
multiplicacoes em lugar das seis da forma direta, sem que o e o precisem ser calculados
explicitamente — vantagem de custo e também de precisao, ja que elevar a poténcia
amplifica o erro do proprio . Como apenas quatro amostras sdo necessarias, o buffer é
deslocado diretamente, sem indice circular; para uma janela tao curta, o deslocamento é

mais barato que a aritmética de ponteiro.

O que torna a reamostragem assincrona é o acumulador de fase. O passo lambda_val
= 60.0/freq_atrasada é a razao da Equacao (3.13), e o par alfa += lambda_val e alfa
-= 1.0 é a Equagao (3.24). Como A néo ¢ inteiro, o lago while (alfa < 1.0) emite zero,
uma ou duas amostras de saida para cada amostra de entrada, conforme a frequéncia
estimada esteja acima ou abaixo da nominal. E esse laco que mantém Nppe = 256 amostras
por ciclo na saida, independentemente da frequéncia da rede, e é por isso que o banco a

jusante pode operar com coeficientes fixos, sem reprojeto.
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Cédigo 4.4 — Estrutura de Farrow e acumulador de fase do interpolador B-Spline ctbico.

buffer_entrada_farrowl[0]
— 4nterpolador

buffer_entrada_farrow[1]; // desloca as quatro amostras do

buffer_entrada_farrow[1] = buffer_entrada_farrow[2];
buffer_entrada_farrow[2] = buffer_entrada_farrow[3];
buffer_entrada_farrow[3] = buffer_saida_prefiltro[1]; // coeficiente de spline mais Tecente
freq_atrasada = buffer_freq[0]; // frequéncia alinhada ao atraso do pré-filtro
lambda_val = 60.0 / freq_atrasada; // passo de fase: nominal sobre frequéncia estimada
while (alfa < 1.0) // emite zero, uma ou duas amostras por amostra de entrada
{
HO = (-0.1666666667*buffer_entrada_farrow[0]) + (0.5*buffer_entrada_farrow[1])
+ (-0.5%buffer_entrada_farrow[2]) + (0.1666666667*buffer_entrada_farrow[3]);
H1 = (0.5*buffer_entrada_farrow[0]) - buffer_entrada_farrow[1]
+ (0.5*buffer_entrada_farrow([2]);
H2 = (-0.5%buffer_entrada_farrow[0]) + (0.5*buffer_entrada_farrow[2]);
H3 = (0.1666666667*buffer_entrada_farrow[0]) + (0.6666666667*buffer_entrada_farrow[1])
(0.1666666667*buffer_entrada_farrow[2]);
y = ((HO * alfa + H1) * alfa + H2) * alfa + H3; // avaliagdo por Horner
fout (0, y * 1000000) ; // amostra reamostrada enviada & FIFO do proc_banco
alfa = alfa + lambda_val; // avanca a fase fracionaria
}
alfa = alfa - 1.0; // devolve a fase ao intervalo [0, 1)

4.3.5 Compensacao dos Atrasos e Descarte de Transitérios
4.3.6 Atrasos e descartes de amostras

A cadeia introduz atrasos que precisam ser compensados para que a frequéncia
estimada corresponda ao mesmo trecho de sinal que estd sendo reamostrado. A Tabela 2

lista esses atrasos.

Tabela 2 — Atrasos compensados na cadeia.

Etapa Amostras Taxa
Pré-filtro IR Bessel do Zero-Crossing, em 60 Hz 127  cheia
Laténcia de medicéo e retencdo do Zero-Crossing 128 cheia
Atraso total aplicado a z[n] antes do B-Spline 255  cheia

D

Frequéncia estimada, compensando o pré-filtro B- cheia

Spline

Nem toda parcela dessa tabela é um atraso de grupo, e vale distinguir os casos. As
127 amostras do pré-filtro Bessel sdo atraso de grupo no sentido estrito — hé um filtro, com
resposta ao impulso e resposta de fase, e o valor é lido diretamente dela (Segao 4.3.1). Ja o
Zero-Crossing nao possui filtro nem buffer: ele apenas mede intervalos entre cruzamentos.
Ainda assim, a frequéncia que ele entrega refere-se a um instante no passado, e por duas

razoes independentes, cada uma valendo N,,./4 = 64 amostras.

A primeira é que a estimativa é uma média, e ndo um valor instantaneo. O detector

acumula o intervalo Ty, entre dois cruzamentos consecutivos e calcula f,. = 1/(27%.), de
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modo que o valor obtido caracteriza o meio ciclo inteiro que acabou de transcorrer. A
referéncia temporal correta de uma média sobre um intervalo é o ponto médio desse
intervalo, e ndo o instante em que ela fica disponivel — dai N,,./4. A segunda ¢é a
retencao: f.. s6 é recalculada quando ocorre um novo cruzamento, mas é emitida a
cada amostra, mantida constante no intervalo entre cruzamentos. A idade média desse
valor retido, ao longo do meio ciclo em que ele permanece valido, é novamente N,./4. A
Figura 14 representa as duas parcelas.

meio ciclo medido Tsc (Nppe/2)

<

1 1
1 1
1 1
I 1 1 /

1 ! 1

1

- >
cru;arr@t'o anterior | cruzamento yal
1
1

referéncia da média
Nppe/4 valor retido até o préximo cruzamento
<

5
>

v[n]

n

<

1
1
1
|
e ——1
1
T
1
1

Y
3

idade média do valor retido

A]Vppr: /4

[Nppc/4 + Nppe/4 = Nppe/2 = 128 amostras]

Figura 14 — Origem das 128 amostras de laténcia do Zero-Crossing. Acima, a estimativa f,.
resulta de uma média sobre o meio ciclo entre dois cruzamentos, cuja referéncia temporal
é o ponto médio do intervalo. Abaixo, esse valor é retido até o cruzamento seguinte, o que
acrescenta uma idade média de mais um quarto de ciclo.

Somadas, as duas parcelas dao N,,./2 = 128 amostras, e com o pré-filtro chega-se
a 127 + 128 = 255 — exatamente o valor aplicado ao sinal de entrada nos dois projetos,
tanto no modelo de referéncia em Python quanto no processador do interpolador. E essa
compensacao que garante que o trecho de sinal que entra no interpolador seja o mesmo a

que se refere a frequéncia que o corrige.

Além da compensacao de atraso, é necessario descartar amostras no inicio da

execucao, antes de habilitar cada etapa. A Tabela 3 apresenta esses descartes.

Tabela 3 — Amostras descartadas antes de habilitar cada etapa.

Etapa Amostras Ciclos
Antes de habilitar o filtro de Kalman 1024 4
Antes de habilitar o pré-filtro B-Spline e a es- 307 200 1200
trutura de Farrow

Até liberar a primeira saida da estrutura de 7 —

Farrow
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A comparacao entre as duas tabelas revela um ponto importante: os atrasos
compensados no interpolador somam pouco mais de duas centenas de amostras, mas
o descarte efetivo antes da reamostragem é de 307200 amostras, ou 1200 ciclos da
fundamental — trés ordens de grandeza maior. A razdo é que nao basta compensar
atraso: ¢ preciso esperar o transitorio do filtro de Kalman convergir. O filtro parte
de estado inicial nulo e de uma matriz de covariancia arbitraria e leva centenas de ciclos
até que a estimativa de frequéncia se estabilize dentro da tolerancia desejada. Usar a saida
do Kalman antes disso significa alimentar o interpolador com uma frequéncia incorreta,
o que desloca a base temporal da sequéncia reamostrada e contamina a fase de todas
as componentes harmonicas — efeito tanto mais severo quanto maior a ordem h. Por
isso o descarte é dimensionado pelo transitério do Kalman, e nao pela soma dos atrasos

compensados.

4.4 Implementacao do proc_banco

O proc_banco recebe pela FIFO (Segdo 4.5.1) a sequéncia ja reamostrada e entrega,
uma vez a cada ciclo da fundamental, os 51 fasores harmoénicos de ordem h = 0 a 50. As
diretivas do nucleo declaram a aritmética e o tamanho da transformada: #NUBITS 32,
#NBMANT 23, #NBEXPO 8 e #FFTSIZ 8, este ultimo igual a log, 256.

O banco precisa das ultimas 256 amostras a cada quadro. Guardé-las deslocando
um vetor custaria 255 copias por amostra recebida, o que é proibitivo a taxa cheia. Em vez
disso, o armazenamento ¢ feito em um buffer circular de 256 posi¢cdes com um ponteiro

de escrita, e cada amostra custa uma tnica atribui¢do, como mostra o Cédigo 4.5.

Cédigo 4.5 — Buffer circular de entrada do proc_banco.

buffer_head = buffer_head - 1; // ponteiro de escrita anda para trds
if (buffer_head < 0)
{
buffer_head = M - 1; // retorno ao fim do vetor, sem operador médulo
}

buffer [buffer_head] = in(0) / 1000000.0; // amostra reamostrada, lida da FIFO

Dois detalhes desse trecho merecem registro. O primeiro é que o retorno ao fim
do vetor é feito por um if explicito, e nao pelo operador médulo: o niicleo nao dispoe
de divisdo inteira barata, ao passo que a comparacao € imediata. O segundo é o sentido
dos ponteiros. A escrita decrementa o indice, enquanto a leitura, feita adiante pelo indice
ii, incrementa a partir de buffer_head. O vetor é assim percorrido da amostra mais

recente para a mais antiga, que é exatamente a ordem x[n], z[n — 1], z[n — 2|, ... exigida

pela convolugao — a inversao temporal sai de graca no sentido de varredura, sem nenhuma
operacao adicional.

A filtragem propriamente dita estda no Codigo 4.6.
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Cédigo 4.6 — Decimacao por M e lago polifasico do banco Flat-Top.

1 if (sample_count == (M - 1)) // o bloco roda uma vez a cada M = 256 amostras
2 [{

3 sample_count = 0;

4 mm = 0; // indice da fase

5 ii = buffer_head; // leitura comega na amostra mais rTecente

7 while (mm < M)

8 {

9 E[mm] [7] = E[mm] [6]; // desloca a linha de atraso da fase mm

10 E[mm] [6] = E[mm] [5];

11 E[mm] [5] = E[mm] [4];

12 E[mm] [4] = E[mm] [3];

13 E[mm] [3] = E[mm] [2];

14 E[mm] [2] = E[mm] [1];

15 E[lmm] [1] = E[mm] [0];

16 E[mm] [0] = buffer[ii]; // amostra que cabe a esta fase neste quadro

17

18 EO[mm] = Ehh[mm] [0]*E[mm] [0] + Ehh[mm] [1]+*E [mm] [1] // os 8 taps da fase mm
19 + Ehh[mm] [2]*E [mm] [2] + Ehh[mm] [3]*E [mm] [3]

20 + Ehh[mm] [4]*E[mm] [4] + Ehh[mm] [5]*E [mm] [5]

21 + Ehh[mm] [6]*E[mm] [6] + Ehh[mm] [7]*E [mm] [7];

22

23 mm = mm + 1;

24 ii = ii + 1; // avanca da amostra mais mova para a matis antiga
25 if (ii >= M { ii = 0; }

26 }

27

28 // EO é o préprio vetor de trabalho da IFFT de M pontos, ezecutada in place

29 |}

30 else

31 {

32 sample_count = sample_count + 1; // nas demais amostras, apenas armazena e conta
33}

A decimagao é explicita: todo o bloco de filtragem esté dentro do teste sample_count
== M-1, com M = Np,. = 256, de modo que cle ¢ executado uma vez a cada 256 amos-
tras. Nas outras 255 o processador apenas armazena a amostra e incrementa o contador.
E a forma concreta da economia antecipada no Capitulo 3: a etapa cara roda na taxa

decimada. e ndo na taxa cheia.

A matriz Ehh [256] [8] é carregada do arquivo Ehh.txt na inicializacao e perma-
nece constante. Sao as 2048 amostras do protétipo Flat-Top de 8N,. coeficientes, ja
reorganizadas em 256 fases de 8 coeficientes cada — ou seja, a Equagdo (3.29) resolvida
fora do processador, em tempo de projeto. Cada fase tem sua propria linha de atraso,
E[mm] [0] a E[mm] [7], e seu produto interno de oito termos escrito por extenso, sem laco
interno. O resultado de cada fase é gravado diretamente em EO [mm], que é o proprio vetor

de trabalho da IFFT: nao ha cépia intermedidria entre o banco e a transformada.

Vale explicar por que o protétipo tem justamente 8N, coeficientes, e ndo menos.
A decimagao por M = N, poe a saida de cada canal a Fy/M = fy = 60 Hz, de modo que,
pelo teorema da amostragem, a banda util de cada canal é de +f;/2 = £30 Hz em torno
do seu centro hfy. Tudo o que estiver fora dessa faixa é rebatido para dentro dela, e o

rebatimento é ditado pelo préprio passo de decimacao: uma componente afastada de k fj
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do centro do canal dobra exatamente sobre o mesmo ponto da banda. Os interferentes
que importam, portanto, nao estao espalhados pelo espectro — estao precisamente sobre
os canais harmonicos vizinhos, (h £+ 1) fy, (h £ 2)fy e assim por diante. Disso decorrem
duas exigéncias simultaneas sobre o protétipo: na passagem, ele precisa ser plano sobre a
excursao de frequéncia dos ensaios, que percorrem de 55 Hz a 65 Hz, ou +5Hz em torno
da nominal, faixa na qual o desvio de magnitude nao passa de 0,01 %; na rejeicao, ele
precisa atenuar fortemente os muiltiplos de fj, e o protétipo adotado fica em —116dB
em £60 Hz e abaixo de —62dB em toda a vizinhanca 60 Hz + 5 Hz que pode dobrar sobre
a banda tutil. Na borda da banda ttil, em +30 Hz, o ganho do protétipo ¢ de —9,6 dB.

Sobre EO roda em seguida uma IFFT de 256 pontos in place, com os fatores de
rotagao lidos do arquivo wpv.txt. Ao final, os 51 primeiros elementos sdo emitidos com
parte real e parte imaginaria intercaladas, precedidos da frequéncia estimada — formato
que o script de pés-processamento em Python desempacota diretamente do arquivo de

simulagao.

Vale contrastar essa organizagao com a do modelo de referéncia. O Python trabalha
com o sinal inteiro residente em memoria: as fases saem de um fatiamento com passo
sobre o protdtipo, os atrasos z~¢ de cada ramo sdo obtidos criando M cépias deslocadas
do sinal completo, a decimagao é outro fatiamento, cada ramo ¢é filtrado de uma vez sobre
toda a subsequéncia e a IFFT devolve uma matriz complexa com todos os canais em
todos os instantes. Isso é conveniente para validar o algoritmo, mas pressupoe memoria
proporcional ao comprimento do sinal, o que nao existe no processador embarcado. No
SAPHO cada uma dessas construgoes foi trocada pela sua versao amostra a amostra: as M
copias do sinal viraram um buffer circular de 256 posigoes; o fatiamento da decimacao virou
um contador; a filtragem de cada ramo virou o produto interno de oito termos acumulado
sobre a linha de atraso da fase; e a matriz de saida virou um tnico vetor de 256 posigoes,
reaproveitado a cada quadro. O algoritmo ¢ o mesmo, mas com memoria constante em
vez de proporcional ao sinal — e é justamente essa equivaléncia que a comparagao com o

modelo de referéncia, apresentada no Capitulo 5, verifica.

O banco introduz um atraso préprio, e ele é o contraponto exato do pré-filtro

Bessel da Secao 4.3.1: 14 a fase é aprozimadamente linear, aqui ela é exatamente linear. O

prototipo Flat-Top é construido como uma soma de cossenos e com N = 8N, + 1 = 2049

coeficientes. Por ser uma soma de cossenos de argumento simétrico, h[n] resulta simétrico,

o que caracteriza um filtro FIR de fase linear. O atraso de grupo é entao rigorosamente
constante em toda a faixa e vale

Ty = N2_1 = 1024 amostras, (4.3)

nao como aproximacao valida dentro de uma banda, mas como consequéncia algébrica da

simetria. A Figura 15 mostra a fase e o atraso de grupo do protdtipo.
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Figura 15 — Resposta de fase (acima) e atraso de grupo (abaixo) do filtro protétipo
Flat-Top. Por ser um FIR simétrico, a fase coincide com a reta de fase linear em toda
a faixa, e o atraso de grupo ¢é constante e igual a (N — 1)/2 = 1024 amostras. A banda
sombreada é a largura de canal do banco, fy/2 = 30 Hz.

Como o banco decima por M = N,,. = 256, essas 1024 amostras da taxa cheia
correspondem a 1024/256 = 4 amostras na taxa decimada, que ¢ a forma em que o atraso
é efetivamente compensado no pds-processamento — o mesmo atraso, portanto, lido em
trés unidades equivalentes: 1024 amostras da taxa cheia, 4 ciclos da fundamental ou 4

quadros de saida.

4.5 Interface entre os dois processadores

Os dois processadores soft-core operam em ritmos distintos: o interpolador produz
uma amostra por vez, a taxa cheia, enquanto o banco consome e processa um bloco inteiro
apenas a cada M amostras. Acopld-los diretamente faria com que as amostras geradas
pelo interpolador enquanto o banco processa fossem perdidas. A interface entre eles resolve
isso com dois elementos: um par de memorias Primeiro a Entrar, Primeiro a Sair (do
inglés First-In, First-Out) (FIFO), que retém os dados enquanto o banco esta ocupado,
desacoplando as duas taxas; e uma maquina de estados finita, que observa a ocupacao das

filas e o estado do banco para disparar cada nova rodada de processamento.
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4.5.1 FIFOs entre os processadores

A comunicacao entre o processador do interpolador e o do banco é feita por memérias
do tipo FIFO. Optou-se por uma implementacao propria, em vez de utilizar uma IP de
FIFO proprietaria, para manter independéncia da ferramenta, garantir portabilidade entre
o ambiente de simulagao e uma eventual sintese e ter controle total sobre o comportamento
da fila.

O sistema emprega duas filas, e ndo uma. A primeira transporta a sequéncia
reamostrada produzida pela estrutura de Farrow; a segunda, a frequéncia estimada. As
duas sao necessarias porque o processador do banco precisa das duas grandezas: o bloco
de amostras a filtrar e a frequéncia correspondente a esse bloco, usada na correcao de fase.

Ambas tém palavra de 32 bits e profundidade de 16384 posigoes.

No fluxo do sistema, as filas sdo alimentadas pelas saidas que o processador do
interpolador produz e sdo consumidas pelo processador do banco quando este é disparado.
A ocupagao de cada fila é justamente o que a maquina de estados (Segao 4.5.2) observa

para decidir quando ha dado suficiente para iniciar uma rodada do banco.

A profundidade das FIFO nao é arbitraria: ela deve ser dimensionada a partir
dos tempos de processamento dos dois processadores, que sao diferentes. O interpolador
produz uma amostra a cada intervalo correspondente ao seu tempo de processamento
por amostra; o banco, por outro lado, fica ocupado por um tempo relativamente longo
quando dispara, pois executa a filtragem polifasica e a IDFT de uma sé vez. Enquanto
o banco esta ocupado, o interpolador continua produzindo amostras, que precisam ser

armazenadas na fila para nao serem perdidas.

O raciocinio de dimensionamento é, portanto, o seguinte: a fila deve comportar
todas as amostras que o interpolador ¢ capaz de gerar durante o intervalo em que o banco
permanece ocupado processando o bloco anterior, sem transbordar (full) e sem ficar

vazia (empty) no momento em que o banco volta a ler.

O raciocinio acima é suficiente para uma unica fila, mas a arquitetura adotada tem
duas, e é ai que reside a principal limitacdo do projeto. As duas filas nao sdo preenchidas
na mesma taxa: o sinal reamostrado é escrito a cada amostra produzida pela estrutura de
Farrow, enquanto a frequéncia estimada é na mesma taxa de amostragem original. Como
o consumo pelo banco é comum as duas, a fila alimentada mais rapidamente acumula um

excedente que cresce ao longo do tempo e, em execucao prolongada, acaba por transbordar.

A profundidade de 16 384 posicoes adotada em cada fila é, nesse sentido, uma
medida de contencdo: ela é bem maior que a exigida pelo desacoplamento entre Thanco €
Tinterp, € €Xiste para absorver esse desbalanccamento durante o intervalo dos ensaios. A
condigao de disparo verificada pela maquina de estados (Secao 4.5.2) garante que o banco

86 seja iniciado quando houver dado nas duas filas, mas nao impede que a diferenca de



67

ocupacao entre elas cresca.

A consequéncia deve ser registrada com clareza: a arquitetura atual nao ¢ a ideal,
pois o descompasso entre as taxas de escrita pode, em execucao suficientemente longa, levar
ao transbordamento da fila alimentada mais rapidamente. Cabe uma ressalva, porém, sobre
a gravidade desse efeito em cendrios praticos. A andlise acima supde um desbalanceamento
sistematico e de sentido fixo, mas a cadéncia de escrita da fila da frequéncia é ditada
pelo Zero-Crossing, que depende da frequéncia real do sinal. Em operacao pratica, cssa
frequéncia oscila em torno da nominal, ora acima, ora abaixo, de modo que a fila da
frequéncia ora se enche mais rapido, ora mais devagar em relagdo a do sinal. A ocupacao
relativa das duas filas, portanto, ndao cresce monotonicamente: ela varia de sentido ao longo
do tempo, o que tende a atenuar o acimulo e a postergar o transbordamento. Ainda assim,
nao ha garantia de compensacao exata entre os dois sentidos, e o problema permanece,

em geral, menos severo do que o pior caso de desbalanceamento fixo sugere.

Para a duracdo dos ensaios apresentados no Capitulo 5 o dimensionamento é
suficiente e ndo houve perda de amostras, o que valida os resultados obtidos. A equalizacao
das taxas de escrita das duas filas. Por exemplo, escrevendo a frequéncia na mesma

cadéncia do sinal, ou substituindo o par de filas por uma unica fila de registros compostos.

4.5.2 Maéquina de estados de controle

A coordenacao entre os dois processadores é feita por uma maquina de estados
finita (FSM). Ela nao gerencia a leitura e a escrita internas das filas, tarefa que cabe
ao proprio controle de ocupacao das FIFO. Sua funcao é atuar como sequenciador de
sincronismo (handshake): decidir o instante em que o processador do banco deve iniciar
uma nova rodada de processamento. Para isso, verifica duas condigoes: se ha dado
disponivel em ambas as filas e se o processador do banco esté livre, conciliando assim o
ritmo do interpolador, que produz uma amostra por vez, com o do banco, que processa

wn bloco a cada M amostras.

A maquina de estados trabalha com quatro sinais, descritos a seguir em linguagem

simples:

» usedw_sig — a quantidade de dados presente na fila do sinal naquele instante,
isto é, quantas amostras reamostradas ja foram escritas pelo interpolador e ainda

nao foram consumidas pelo banco.

e usedw_freq — a mesma informagao para a fila da frequéncia: quantos valores de

frequéncia estimada estao aguardando na fila.

« flag proc_banco — um aviso que vem do processador do banco (corresponde ao

bit outl_banco[0]). E a flag emitida ao final de cada iteracdo do cédigo do
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banco, sinalizando que aquela rodada de processamento terminou. O coédigo do
banco a leva a 1 logo ao iniciar uma rodada, mantendo-a nesse valor enquanto esta
ocupado, e a devolve a 0 ao concluir. Assim, 0 indica banco livre e 1 indica banco

ocupado.

e rst_proc_banco — asaida da FSM, que funciona como um “botao de start”. Quando
vai a 1 por um ciclo de clock, da o pulso que dispara (reinicia) o processador do

banco para consumir as filas.

A méquina possui quatro estados ativos (SO a S3) ¢ ¢ descrita com codificagdo
“segura” (safe): caso, por alguma falha, ela caia em um estado ilegal, retorna sozinha ao
estado inicial S0. A Tabela 4 resume o comportamento de cada estado, e a Figura 16

apresenta o diagrama de transicoes.

Tabela 4 — Comportamento da maquina de estados de controle do banco.

Estado

Saida
rst_proc_banco

Condigao verificada

Transicao / significado

SO (espera ficar
livre)

0 (ndo dispara)

o banco estd livre?
(flag_proc_banco

= 0)

se sim, vai para S1; senao,
permanece aguardando o
fim da rodada anterior

S1 (espera ter
dado)

h4 dado nas duas fi-
las? (usedw_sig > 0
e usedw_freq > 0)

se sim, vai para S2; senao,
aguarda o interpolador ali-
mentar as filas

S2 (dispara)

1 (pulso de start)

val sempre para S3; este
pulso é o que inicia o
proc_banco

83 (confirma a
partida)

0

— (incondicional)
o banco assu-
miu o} disparo?

(flag_proc_banco

= 1)

se sim, volta para SO0; se-
nao, aguarda. Impede que
um segundo pulso seja emi-
tido antes de o banco rea-
gir ao primeiro
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usedw_sig=0
flag=1 ou usedw_freq=0

usedw_sig>0
flag=0 & usedw_freg>0

N N

sempre

flag=0

Figura 16 — Diagrama de estados da méaquina de controle do processador do banco. A
saida rst_proc_banco vale 1 apenas em S2.

Resumidamente, o funcionamento é: esperar o banco ficar livre, esperar chegar
dado nas duas filas, apertar o start por um clock, esperar o banco confirmar que assumiu
o disparo e repetir. Esse aperto de mao garante duas propriedades importantes: o banco
nunca ¢ iniciado sem que haja dado em ambas as filas e nunca ¢ disparado enquanto
ainda estd ocupado com a rodada anterior. Com isso, evita-se qualquer condicao de corrida

entre os dois processadores.

Esse mecanismo se encaixa naturalmente com a decimacgao por M do banco de
filtros polifasico. Como o banco produz uma saida a cada M amostras de entrada, ele
executa a filtragem polifasica e a IDFT de uma s6 vez e permanece ocupado por um
intervalo relativamente longo a cada rodada. Enquanto isso, o interpolador ndo interrompe
a producao: as amostras que ele gera durante o processamento pesado do banco sao retidas
nas filas, em vez de perdidas. Quando o banco conclui a rodada, a maquina de estados
verifica que ha material acumulado e o dispara novamente, consumindo o que se juntou.
Dessa forma, a FSM concilia o ritmo do interpolador, que produz uma amostra por vez,

com o do banco, que processa um bloco a cada M amostras.

4.6 Decisoes impostas pela precisao limitada

As duas ultimas decistes de implementagao deste capitulo nascem do formato
numérico do ntcleo, e por isso convém comecar por ele. O SAPHO opera com palavras de
32 bits repartidas em 1 bit de sinal, 8 bits de expoente e 23 bits de mantissa, num arranjo
similar ao da norma IEEE 754 para precisao simples. Diferentemente do IEEE 754, porém,
o bit inteiro nao ¢ implicito: ele ocupa uma das 23 posi¢coes da mantissa, restando 22

bits para a parte fracionaria. A precisao efetiva equivale, assim, a cerca de sete digitos
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decimais significativos contra os quinze do formato de dupla precisao usado no modelo

Python de referéncia.

A palavra significativos é a que importa aqui. A mantissa guarda digitos contados a
partir do primeiro algarismo do niimero, e nao casas decimais em posicao fixa: sao sempre
os primeiros digitos que se preservam, quer o numero seja 60 ou 0,05. A consequéncia é que
o menor incremento capaz de alterar o valor guardado, a unidade da ultima posi¢do, ou ULP
¢ proporcional ao préprio niimero: quanto maior o valor armazenado, mais grosseiro

o passo. Uma parcela menor que meia ULP, somada a ele, simplesmente desaparece.

Dai decorre uma diretriz de projeto simples: as duas parcelas de uma soma
devem estar na mesma ordem de grandeza. Somar repetidamente um valor pequeno
a um acumulador grande é justamente o caso em que a precisdo limitada se manifesta com
mais forga, e é o que ocorre nas etapas que acumulam ao longo de muitas amostras. A

Tabela 5 quantifica o efeito para as grandezas de frequéncia que circulam nesta cadeia.

Tabela 5 — Resolugao absoluta (ULP) do formato de 32 bits do SAPHO para as grandezas
de frequéncia acumuladas na cadeia.

Grandeza acumulada Valor tipico ULP
Frequéncia absoluta f 60 Hz 7,6 x 1075 Hz
Desvio Af, ensaio off-nominal 5Hz 9,5 x 10~" Hz
Desvio Af, ensaio de rampa 0,5Hz 1,2 x 107" Hz
Desvio Af, regime préximo ao nominal 0,05 Hz 7,5 x 107 Hz

A leitura é direta: uma correcao de Kalman de 1 x 10~%Hz, magnitude corriqueira
depois que o ganho do filtro assenta, somada a um estado de 60 Hz nao altera nenhum
bit, pois estd abaixo de meia ULP; somada a um estado de 0,05 Hz, ¢é registrada com trés

digitos de folga. Duas etapas da cadeia foram reformuladas por causa disso.

A primeira é o filtro de Kalman, e a reformulacao é a diretriz acima aplicada
ao pé da letra: o estado passou a guardar o desvio Af = f — fo em vez da frequéncia
absoluta, com os 60 Hz somados apenas na saida. O acumulador encolhe algumas ordens
de grandeza e passa a conviver com as correcoes que recebe. Em complemento, as duas
recursoes que atualizam o estado (a predi¢ao e a corregao pelo ganho de Kalman) usam
somatodrio compensado (algoritmo de Kahan), em que uma varidvel auxiliar guarda
o residuo de arredondamento de cada soma e o reinjeta na seguinte, ao custo de duas
operagoes por atualizacdo. A Tabela 6 mede o efeito das duas medidas sobre a recursao
2 + 2 + Kye, alimentada por 14336 correcoes de magnitude tipica 1 x 107°Hz — o
equivalente a 1s de ensaio a 15360 Hz, descontado o transitorio inicial de 1024 amostras

que o codigo descarta.
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Tabela 6 — Erro do estado do filtro de Kalman apds 14 336 atualizagoes em 32 bits, tomando
como referéncia o mesmo calculo em dupla precisao.

Variavel de estado  Valor Soma direta Soma de Kahan Ganho
Frequéncia absoluta f 60,06Hz 1,5 x 1073 Hz 1,1 x 107%Hz  1435x
Desvio Af 5Hz 6,4 x 10~6 Hz 1,8 x 10~7 Hz 35x
Desvio Af 0,5Hz 42 x 107 % Hz 47 x107°Hz 894 x
Desvio Af 0,05 Hz 1,7 x 1079 Hz 1,7 x 1072 Hz —

A melhora vem de dois mecanismos distintos. A mudanca da variavel de estado
encolhe o acumulador e, com ele, a ULP — é o que separa a primeira linha das demais. O
somatério compensado ataca a outra metade do problema: o erro da soma direta cresce
com o numero de iteragoes, enquanto o da soma compensada permanece limitado. Junto
ao nominal, na tltima linha, o acumulador ja é tao pequeno que a compensacao deixa
de fazer diferenca mensuravel; no ensaio off-nominal, porém, o desvio de 5 Hz devolve ao
acumulador uma ULP grande o bastante para que ela continue valendo a pena. Como a
duragao dos ensaios nao é fixada de antemao e o pior caso é justamente o off-nominal, as

duas medidas foram mantidas em conjunto.

A segunda etapa é o Zero-Crossing, e o defeito é o mesmo: o tempo decorrido
dentro de cada meio ciclo era obtido por acumulagdo do periodo de amostragem, Ty, <
T,. + Ty — outra soma repetida de uma parcela pequena. A acumulacao foi substituida
por um contador inteiro de amostras multiplicado pelo periodo, T,. = n..T,: uma
unica multiplicacao, cujo erro é o de um tnico arredondamento, independentemente da

duracao do intervalo. A Tabela 7 compara as duas formas.

Tabela 7 — Erro no calculo do intervalo de meio ciclo em 32 bits, para n.. = 128 amostras
(60 Hz), e erro eficaz resultante em f,. na faixa de 55 Hz a 65 Hz.

Forma de calculo Erro em 7., ULP Erro eficaz em f,,
Acumulacio, Tye — Toe + T —5,2%x107"s 5,5 3,7 x 1072 Hz
Produto, Ty = 1. T 44 x1071%s 047 4.6 x 1075 Hz

Melhorou porque a acumulacao soma 128 arredondamentos enviesados no mesmo
sentido (a prépria representacio de T, = 65,104 ps erra 3,4 x 107125 a cada parcela), ao
passo que o produto arredonda uma tnica vez. O fator de 8 no erro eficaz de f.., contudo,
subestima o que estd em jogo: na forma acumulada o erro médio tem praticamente a
mesma magnitude do valor eficaz, isto é, trata-se de viés, e nao de ruido. Um desvio
sistematico desse tipo atravessa o filtro de Kalman sem atenuacao (o filtro modela a
medida como nao polarizada) e reapareceria integralmente no erro de frequéncia (FE) e

no erro da taxa de variacao (RFE) avaliados no Capitulo 5.

Ambas as decisoes sao especificas da implementacao embarcada: no modelo Python,

em dupla precisao, nenhuma delas seria necessaria.
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O desenvolvimento segue, entao, o caminho: cada bloco da metodologia (pré-
filtro SOS, Zero-Crossing, filtro de Kalman, pré-filtro B-Spline, Farrow no proc_interp;
organizagao polifdsica, decimagao e IDFT no proc_banco) é primeiro validado no modelo
Python e depois traduzido para o cdédigo executado pelo processador SAPHO. A verificacao
¢ feita por simulagao: um sinal de teste gerado no Python ¢é exportado, processado na
simulacao dos processadores e relido no Python, comparando-se o resultado embarcado
com o do modelo de referéncia. Esse procedimento fecha o lago entre o protétipo e a

implementacao e sustenta a andlise de resultados do capitulo seguinte.

4.7 Conclusoes Parciais

Este capitulo tratou da implementacao da metodologia do Capitulo 3 na plataforma
SAPHO, partindo de um modelo de referéncia em Python e chegando aos dois processadores
soft-core validados por simula¢do do Verilog gerado. A sintese e o embarque em FPGA
permanecem como trabalho futuro; a énfase, aqui, recaiu sobre a integracao da cadeia e

sobre as decisoes que viabilizam sua operagao dentro do tempo de processamento disponivel.

A primeira decisao estruturante foi a particdo da cadeia em dois processadores, o
proc_interp e o proc_banco, que reflete a diferenga de natureza entre suas etapas: o
interpolador opera amostra a amostra, a taxa cheia, enquanto o banco executa a filtragem
polifasica e a IDF'T em bloco, apenas uma vez a cada M amostras. Essa mesma particao
impos os dois mecanismos que compoem a interface entre os nicleos: um par de memorias
FIFO, que retém as amostras produzidas pelo interpolador enquanto o banco esta ocupado,
e uma maquina de estados finita, que observa a ocupacao das filas e o estado do banco
para disparar cada rodada sem condicao de corrida. A escolha M = N,,. ¢ o que amarra
as duas pontas, fazendo com que o interpolador entregue exatamente um ciclo por bloco e

que o canal de indice h da IDFT corresponda a harmonica de ordem h.

O alinhamento temporal entre o sinal e a frequéncia que o corrige mostrou-se
um ponto central. Os atrasos introduzidos pelos filtros da cadeia foram identificados e
compensados por um valor fixo de amostras, aproximacao que a fase linear do pré-filtro
Bessel e do banco Flat-Top justifica; distinguiu-se, além disso, a compensacao de atraso do
descarte do transitério do filtro de Kalman, trés ordens de grandeza maior e dimensionado

nao pela soma dos atrasos, mas pela convergéncia da estimativa de frequéncia.

A segunda classe de decisoes nasceu da aritmética de 32 bits do ntcleo. Duas
etapas foram reformuladas para conviver com a resolucao limitada: o filtro de Kalman
passou a acumular o desvio Af em vez da frequéncia absoluta, com somatoério compensado
de Kahan, e o Zero-Crossing substituiu a acumulacao do periodo por um produto entre
contador inteiro e periodo de amostragem, eliminando um viés que atravessaria o filtro
sem atenuacao. Ambas sao especificas do alvo embarcado e desnecessarias no modelo em

dupla precisao.
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Cabe registrar, por fim, a principal limitacdo da arquitetura atual. As duas
filas sdo escritas em cadéncias distintas, e o descompasso entre elas pode, em execucao
suficientemente longa, levar ao transbordamento da fila alimentada mais rapidamente; em
cendrios praticos, nos quais a frequéncia oscila em torno da nominal, esse desbalanceamento
tende a alternar de sentido e a postergar o problema, mas nao a climina-lo. Para a duragao
dos ensaios do capitulo seguinte o dimensionamento adotado é suficiente e nao houve
perda de amostras, o que preserva a validade dos resultados; a equalizacao das taxas de
escrita das duas filas permanece como o principal aperfeicoamento a ser feito. Consolidada
a implementacao, o Capitulo 5 avalia seu desempenho frente ao modelo de referéncia e
quantifica o quanto as limita¢oes da plataforma afetam a estimagao nas ordens harmoénicas

mais elevadas.
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5 Resultados

5.1 Modelo dos sinais de teste

Os sinais utilizados para avaliar a metodologia sao inspirados nos ensaios da
norma [EC/IEEE 60255-118-1, que estabelece critérios para PMUs na estimacao da
componente fundamental, frequéncia e ROCOF (IEC, 2018). Como ainda nao ha uma
norma equivalente consolidada para fasores harmonicos, os ensaios normativos sdo utilizados
como referéncia metodoldgica para avaliar o comportamento do estimador quando o sinal

contém componentes harmonicas.

De forma geral, considera-se um sinal composto pela componente fundamental e

por componentes harmonicas, escrito como

z(t) = Ai(t) cos (01(t)) + > Ap(t) cos (k01 (t) + ¢n) + n(t), (5.1)
heH

em que A;(t) é a amplitude da componente fundamental, A(t) é a amplitude da com-
ponente harménica de ordem h, #,(t) é a fase instantanea da fundamental, p), é a fase
inicial da componente harménica e 7(t) representa ruido aditivo. O conjunto H contém
as ordens harmonicas avaliadas. Nos ensaios considerados neste trabalho, utilizou-se
H ={3,4,...,50}, ou seja, sinais com harmédnicos até a 50* ordem, sem a componente de

22 ordem.

Assim, diferentes cenérios de teste podem ser descritos por diferentes escolhas de
Aq(t), Ap(t) e f(t). Em condicao off-nominal, a frequéncia é constante, porém diferente
da nominal. Em rampa de frequéncia, f(t) varia linearmente no tempo. Nos ensaios de
modulacao de amplitude e modulacao de fase, a amplitude ou a fase sdo perturbadas por
sinais senoidais de baixa frequéncia. Essas condig¢oes permitem avaliar se a cadeia de

estimacao mantém coeréncia temporal quando o sinal deixa de ser estritamente estacionario.

No dominio discreto, o sinal amostrado é representado por

x[n] = x(nTy), (5.2)

em que Ty = 1/F, é o periodo de amostragem. Na implementagao de referéncia em
software, utiliza-se Iy = foNpp., sendo fy a frequéncia nominal e N, o nimero nominal de
pontos por ciclo. Essa escolha facilita a conexao entre o interpolador e o banco de filtros,
pois o fator de decimacao do banco polifasico pode ser associado ao nimero nominal de

amostras por ciclo.

Alguns parametros sdo comuns a todos os ensaios ¢ nao sao repetidos adiante.
A amplitude da fundamental é X,, = 1 pu e as fases iniciais sao nulas, ¢, = 0. Cada

componente harmonica do conjunto H é gerada com A;, = 0,05, isto é, 5% da fundamental,
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valor abaixo do limite de 10 % por harménico previsto na Tabela 2 da norma para a classe
M. Os ensaios foram executados sem ruido aditivo, n(¢) = 0, de modo a isolar o efeito
da variagao de frequéncia sobre a cadeia de estimacdo. A frequéncia de amostragem é
Fy = 15360 Hz, com Np,. = 256. E a taxa de reporte que amarra o fator de decimacao
do banco: a decimacao por M = Np,. entrega 60 quadros por segundo, uma das taxas

normalizadas na Tabela 1 da norma para sistemas de 60 Hz (IEC, 2018).

A Tabela 8 resume os ensaios efetivamente executados, a equacao que descreve

cada sinal e os parametros adotados em cada um.

Tabela 8 — Ensaios realizados, equacao do sinal de teste e respectivos parametros.

Ensaio Sinal Parametros Duracao

Frequéncia off-nominal Eq. (5.3) f1 de 55Hz a 65Hz, passo de 1Hz 280 frames (4,7s)
Rampa de frequéncia Eq. (5.5) Ry =1,0Hzs"!, 55Hz — 65Hz 600 frames (10s)
Modulacéo de amplitude Eq. (5.7) k, =0.1; k, =0; fr, =0,5Hz e 5Hz 280 frames (4,7s)
Modulacao de fase Eq. (5.7) k.,=0;k,=0,1; f,, =0,5Hz e 5Hz 280 frames (4,7s)

5.2 Avaliacao segundo a norma

Em todos os ensaios, as figuras apresentam duas curvas para cada métrica: o
resultado do modelo Python de referéncia e o resultado do SAPHO. Cada curva ¢ a
média sobre todos os frames da janela analisada — 4,7 s nos ensaios de regime permanente
e de modulacao, 10s na rampa — e a faixa sombreada se estende dessa média até o valor
maximo observado. Registrar a duracdo ndao é um detalhe: como se verd na Secdo 5.3,
o erro de fase do SAPHO cresce ao longo do tempo, de modo que qualquer estatistica

depende do comprimento do trecho avaliado.

5.2.1 Regime off-nominal

O ensaio de frequéncia off-nominal corresponde ao ensaio de regime permanente
da norma (signal frequency test), cujo sinal de entrada é dado pela Equagao (12) de (IEC,

2018). Acrescentando o contetido harmonico adotado neste trabalho, o sinal aplicado é

z(t) = Xy, cos (2w fit) + > Aj cos (2mh fit) (5.3)
heH

em que f; é constante, porém diferente da nominal. Para os instantes de reporte t = nT,

as Equagoes (21) a (24) da norma estabelecem as grandezas de referéncia

Xh(nT):j%ZQWhAfnT, FT) = fo+ Af,  ROCOF(T) =0,  (5.4)

com Af = f; — fy. Varreu-se a faixa de 55 Hz a 65Hz em passos de 1Hz, excluida

a nominal, totalizando dez ensaios. Os extremos correspondem a Af = +5Hz, que é
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exatamente o limite da faixa de classe M da Tabela 2 da norma (45 Hz para taxas de
reporte iguais ou superiores a 25 quadros por segundo), a qual corresponde um TVE
maximo de 1%. A duracao de 5s é o minimo exigido na Subsegdo 6.3 da norma para

ensaios de regime permanente.

A Figura 17 resume a campanha inteira: para cada métrica, a média das dez
frequéncias e o quanto o pior caso entre elas se afasta dessa média. O erro de magnitude é
praticamente idéntico entre o modelo de referéncia e a implementacao embarcada, chegando
a 0,47 % na 50® ordem em ambos. O TVE médio também praticamente coincide: na 502
ordem ¢é de 0,50 % no SAPHO e 0,49 % no modelo Python, e mesmo o pior frame nao
passa de 0,78 %, de modo que nenhuma das duas implementacoes se aproxima do limite de
1% em toda a faixa avaliada. A pequena diferenca que resta entre as duas implementacoes

esta no erro de fase: 0,071° contra 0,057° na 50* ordem.
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Figura 17 — Erros de magnitude, de fase e TVE por ordem harménica: média e pior caso
entre as dez frequéncias off-nominal ensaiadas.
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A Figura 18 abre esse envelope e preserva a identidade de cada ensaio. Na 50*
ordem, o TVE do SAPHO vai de 0,34 %, em 55Hz, a 0,67 %, em 65Hz, e todas as dez
curvas permanecem dentro da faixa do modelo Python, que fica entre 0,34 % e 0,64 % na
502 ordem; em nenhuma frequéncia o limite de 1% é atingido. O que a figura torna visivel
¢ que o erro ndo acompanha |Af|: o TVE na 50* ordem cresce de forma monétona de
55 Hz para 65 Hz, e 61 Hz apresenta erro maior que 55 Hz, ainda que esteja mais préxima
da nominal. Isso ja indica que o erro nas ordens elevadas nao decorre simplesmente do

afastamento em relacao a frequéncia nominal.
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Figura 18 — Erro médio por ordem harmonica em cada uma das dez frequéncias off-nominal,
com a faixa correspondente ao modelo Python ao fundo.

A Figura 19 localiza a origem dessa pequena diferenca, comparando a saida do
SAPHO com a do modelo Python etapa a etapa ao longo da cadeia. Como as trés
grandezas tém unidades diferentes, cada uma é normalizada por si mesma e apresentada
como diferenga relativa. As saidas do Zero-Crossing e do filtro de Kalman diferem do
modelo de referéncia em 6,1 x 107% e 1,2 x 1077, respectivamente, e essas diferencas

permanecem constantes ao longo de todo o ensaio, o que confirma que a etapa de
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estimacao de frequéncia nao introduz erro acumulativo. Ja a saida do interpolador B-spline
parte de 2,3 x 107 e chega a 4,0 x 107*, um crescimento de cerca de 17 vezes em 5s. A
explicacao estd na natureza do bloco: o interpolador integra a diferenca de frequéncia
para formar a base de tempo da reamostragem, de modo que mesmo a diferenca de 1 x 1077
na saida do Kalman se acumula num pequeno deslocamento de tempo ao longo do ensaio.
Trata-se de um deslocamento no tempo, e nao de um erro de amplitude. Por isso o TVE

da fundamental permanece em torno de 0,04 % apesar da diferenca acumulada.

Ensaio off-nominal (55-65 Hz)
Zero-crossing

Kalman == B-spline (Farrow)
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9
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Tempo dentro da janela analisada (s)

Figura 19 — Divergéncia relativa entre o SAPHO e o modelo Python em cada etapa da
cadeia, ao longo da janela analisada, no ensaio off-nominal.

5.2.2 Rampa de frequéncia

No ensaio de rampa, a fase instantanea recebe um termo quadratico, o que faz
a frequéncia variar linearmente no tempo. Seguindo a Equacao (33) de (IEC, 2018) e

acrescentando o conteudo harmonico, o sinal aplicado é

z(t) = X,, cos (27Tfat + 7Tth2) + Z Ay, cos [h (27Tfat + WthQ)] , (5.5)
heH

cujas grandezas de referéncia, pelas Equacoes (38) a (40) da norma, sao

f(t) = fo + Ryt, ROCOEF(t) = Ry. (5.6)

Adotou-se Ry = 1,0Hzs™!, exatamente a taxa de rampa prescrita na Tabela 6

da norma. A geracao parte de f, = 35Hz, mas os primeiros 1200 ciclos, ou 20s, sao
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descartados para a convergéncia do filtro de Kalman, conforme a Tabela 3 do Capitulo 4.
A janela efetivamente avaliada comeca, portanto, em f, + Ry -20s = 55 Hz e percorre os

10 Hz seguintes até 65 Hz, que é a faixa de =5 Hz da classe M, com TVE méaximo de 1%.

O ensaio de rampa é o mais severo dos trés. A Figura 20 mostra que, nesse caso,
o proprio modelo Python ultrapassa o limite de 1% de TVE a partir da 47* ordem,
atingindo 1,12 % na 50®. A implementacao embarcada acompanha o modelo de perto,
cruzando o limite na mesma ordem ¢ chegando a 1,10 %. O erro de magnitude, por sua
vez, continua praticamente idéntico nas duas implementacoes, em torno de 0,47 % na
50* ordem. Ou seja, sob rampa a limitagdo ndo é apenas de implementagdo: a propria
metodologia perde precisao nas ordens elevadas, porque a frequéncia varia continuamente

ao longo da janela de observac¢ao do banco.
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Figura 20 — Erros de magnitude, de fase e TVE por ordem harmonica, para rampa de
frequéncia de 55 Hz a 65 Hz.

A Figura 21 esclarece esse ponto. A divergéncia do Zero-Crossing e a do filtro
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de Kalman permanecem planas ao longo dos 10s do ensaio, em torno de 6 x 107 e
1,3 x 1077 relativos, ao passo que o erro do B-spline vai aumentando durante todo o
registro, de 2,2 x 107° a 9,7 x 1074, cerca de duas vezes e meia o valor alcancado na
campanha off-nominal. E justamente esse contraste que mostra como a ordem de grandeza
dos erros das ctapas anteriores interfere no resultado final: a frequéncia estimada pelo
Zero-Crossing e suavizada pelo Kalman é a mesma que realimenta a reamostragem e,
portanto, o integrador que forma a base de tempo do interpolador. Um erro pequeno, mas

persistente, nessas etapas é somado ao longo de todo o ensaio, e é essa soma que aparece
acumulada na saida do B-spline.

Ensaio de rampa de frequéncia (R = 1 Hz/s)
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Figura 21 — Divergéncia relativa entre o SAPHO e o modelo Python em cada etapa da
cadeia, ao longo da janela analisada, no ensaio de rampa.

O efeito do integrador fica explicito na Figura 22, que compara a correcao de
fase de cada implementagdo com a corregao ideal (a integral da frequéncia verdadeira de
referéncia) na 50% ordem. O erro acumulado atinge cerca de —27,5° no modelo Python e
—27,2° no SAPHO, com as duas curvas praticamente sobrepostas e a forma de parabola
que se espera da integral de um desvio de frequéncia que varia lincarmente. Cabe a ressalva
de que essa € a parcela do erro devida a correcao de fase, e nao o erro total: o interpolador
reamostra usando f e a corre¢ao desfaz essa reamostragem usando o mesmo f , de modo

que as duas parcelas entram com sinais contrarios e se cancelam em boa parte.
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Figura 22 — Erro da correcao de fase na 50* ordem harmonica, em relagao a correcao ideal,
ao longo do ensaio de rampa.

H& ainda um aspecto que distingue a rampa dos demais ensaios. O vetor de
estado do filtro de Kalman, na Equagao (3.5), retine a frequéncia e a sua taxa de variagao,
fo+ RfT,n, Rf]T. Na rampa, Ry = 1,0Hz s~!: em todos os outros ensaios Rf=0ea
segunda componente do estado é nula. A rampa ¢é, portanto, a Unica condi¢do em que
o estimador opera com esse segundo estado permanentemente excitado e é essa mesma
frequéncia que realimenta a reamostragem e o integrador da correcao de fase, o que

contribui para agravar o quadro descrito acima.

5.2.3 Modulacao

Os ensaios de modulacao correspondem ao ensaio de largura de banda de medigao
da norma, cujo sinal de sequéncia positiva é dado pelas Equagoes (25) e (28) de (IEC,
2018):

x(t) = X [1 + kg cos (27 fut)] cos [2 fot + kg cos (27 frut — )], (5.7)

em que f,, é a frequéncia de modulagao, k, é o fator de modulacdo de amplitude e k, o
fator de modulagao de fase. As grandezas de referéncia de frequéncia e ROCOF sao dadas

pelas Equacoes (30) e (32) da norma:

F(t) = fo— hafmsin@nfut —7),  ROCOF(t) = —kq (2 f2) cos (2rfut — 7). (5.8)

A Tabela 4 da norma prevé dois niveis de modulacao, aplicados separadamente:

k. = 0,1 com k, = 0, que corresponde a modulacao de amplitude, e k, = 0 com k, = 0,1,
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que corresponde a modulacao de fase. Os dois niveis foram ensaiados, cada um com duas
frequéncias de modulacao. As componentes harmonicas foram geradas com a mesma
modulagao de fase da fundamental, e ndo com a fase multiplicada pela ordem h.

Avaliaram-se duas frequéncias de modulagao, f,, = 0,5Hz e f,, = 5Hz. O segundo
valor corresponde ao limite superior da faixa de classe M: a norma o define como o menor
entre um quinto da taxa de reporte e 5 Hz, o que resulta em 5 Hz para os 60 quadros por
segundo adotados. O limite de TVE associado a esse ensaio ¢ de 3 %.

Na modulagao de fase, apresentada nas Figuras 23 e 24, o estimador apresenta

bom desempenho em ambas as frequéncias.
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Figura 23 — Erros de magnitude, de fase e TVE por ordem harmonica, para modulagao de
fase com f,, = 0,5 Hz.

Para f,, = 0,5Hz, o TVE médio na 50* ordem ¢ de 0,66 % tanto no SAPHO quanto
no modelo Python. Para f,, = 5 Hz, com a perturbacao dez vezes mais rapida, esse valor

sobe para 1,45 % nas duas implementagoes — bem abaixo do limite de 3%. O crescimento
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do erro em ambas as implementacoes, com o pior frame aproximando-se do limite nas
ultimas ordens, é coerente com o observado na rampa: quanto mais rapida a variagao
do sinal dentro da janela de observagao, maior o erro nas ordens superiores. O erro de
magnitude, por sua vez, permanece idéntico entre as duas implementac¢des, como nos

demais ensaios.
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Figura 24 — Erros de magnitude, de fase e TVE por ordem harménica, para modulacao de
fase com f,, = 5Hz.

Na modulacao de amplitude, Figuras 25 e 26, a margem ¢é ainda maior: o TVE
médio na 50® ordem fica em 0,10 % e 0,33 % no SAPHO, contra 0,11 % e 0,31 % no modelo
Python, para f,, = 0,5Hz e f,, = 5 Hz respectivamente. O erro de magnitude é o tinico
ponto em que as duas implementagoes deixam de coincidir exatamente: ele apresenta
uma ondulacao caracteristica ao longo das ordens, e as curvas do SAPHO e do modelo se
afastam ligeiramente em alguns trechos. A diferenca, porém, é inferior a 0,01 % e o erro
absoluto nao passa de 0,06 % em toda a faixa, o que nao prejudica o resultado e o TVE

continua dominado pelo erro de fase.
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Figura 26 — Erros de magnitude, de fase e TVE por ordem harmonica, para modulagao de
amplitude com f,, = 5Hz.

A analise por estagio, nas Figuras 27 e 28, repete a assinatura dos ensaios anteriores:
Zero-Crossing e Kalman permanecem planos ao longo do registro, enquanto o erro do
B-spline cresce continuamente, até cerca de 5 x 107%. Esse valor é da mesma ordem do
obtido na campanha off-nominal e cerca de metade do da rampa, o que é coerente com a

folga observada nas duas modulagoes.
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Ensaio de modulacdo de fase (k, = 0,1)
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Figura 27 — Divergéncia relativa entre o SAPHO e o modelo Python em cada etapa da
cadeia, nos ensaios de modulacao de fase.

Ensaio de modulagio de amplitude (k, = 0,1)
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Figura 28 — Divergéncia relativa entre o SAPHO e o modelo Python em cada etapa da
cadeia, nos ensaios de modulagao de amplitude.
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5.3 Comparagao entre o modelo Python e a implementagao SAPHO

Os ensaios da secao anterior revelam um padrao consistente, que merece analise a
parte. Em todos os casos, o erro de magnitude do modelo Python e o da implementagao
embarcada praticamente coincidem, e o TVE do SAPHO acompanha de perto o de
referéncia; a pequena diferenca que resta concentra-se no erro de fase e tende a aumentar

com a ordem harmonica.

Essa distingao ¢ informativa. Se a origem da divergéncia fosse a quantizagdo de
amplitude ou a precisao limitada da aritmética do banco, o efeito apareceria primeiro
no erro de magnitude e seria aproximadamente uniforme entre as ordens. Um erro que
cresce proporcionalmente a h tem outra assinatura: é o comportamento caracteristico de
um desalinhamento temporal. Um desvio At entre o sinal reamostrado e a base de
tempo a qual ele é referido produz um erro de fase 2wh f1 At, ou seja, proporcional & ordem
harmonica; e como o TVE, para erro de magnitude desprezivel, é aproximadamente igual

ao erro de fase em radianos, o TVE herda essa proporcionalidade.

A comparacao etapa a etapa entre o SAPHO e o modelo Python, apresentada nas
Figuras 19, 21, 27 e 28, permite localizar onde ao longo da cadeia esse desalinhamento se

forma. O quadro é o mesmo nos trés ensaios:

o Zero-Crossing. A diferenca relativa em relacdo ao modelo de referéncia é de
aproximadamente 6 x 107% e permanece constante ao longo de todo o registro, sem

tendéncia de crescimento.

« Filtro de Kalman. A diferenca cai para a faixa de 1 x 1077 a 3 x 1077, também sem
tendéncia de crescimento. A suavizagdo, portanto, ndo introduz erro acumulativo;
ao contrario, reduz em mais de uma ordem de grandeza a divergéncia que recebe do

Zero-Crossing.

« Interpolador B-spline. Aqui a diferenca deixa de ser constante e passa a crescer
monotonicamente durante todo o ensaio: cerca de 17 vezes na campanha off-nominal

e cerca de 44 vezes na rampa, atingindo 9,7 x 1074

A conclusao é direta: a divergéncia ndao nasce em nenhuma das etapas de estimagao
de frequéncia, cujos erros sdo pequenos e estacionarios, mas se acumula na reamostra-
gem. O interpolador integra a diferenga de frequéncia para construir a sua base de tempo,
de modo que um erro constante na frequéncia estimada se converte em um deslocamento
temporal que cresce linearmente com a duracao do ensaio e é esse deslocamento que produz

um erro de fase proporcional a h, e portanto um TVE proporcional a h.

Vale registrar, por fim, que uma parcela da divergéncia ¢é irredutivel: o modelo

de referéncia opera em precisao dupla, com mantissa de 52 bits, contra os 23 bits do
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nicleo embarcado. Essa diferenca estabelece um piso para a concordancia entre as duas
implementagoes e ndo deve ser confundida com erro de projeto. E é exatamente nesse piso
que a frequéncia estimada pelo SAPHO se encontra: ajustando a inclinacao do erro de fase
em todas as ordens harmodnicas, obtém-se um erro de frequéncia efetivo de 1,2 pHz, cerca
de 0,17 ULP do formato de 23 bits, cujo valor a 60 Hz é de 7,2nHz. O que ainda diferencia
as ordens elevadas, portanto, nao ¢ a magnitude desse residuo, que ja esta abaixo do limite
da aritmética disponivel, mas o fato de ele ser integrado pelo interpolador: a deriva do
erro de fase na 50* ordem ¢ de até 0,044 °s~' no SAPHO contra 0,002°s~! no modelo em

precisao dupla. E um aspecto que admite melhoria direta na arquitetura.

5.4 Conclusoes Parciais

Este capitulo avaliou a cadeia de estimacao de fasores harmonicos sob os ensaios
inspirados na IEC/IEEE 60255-118-1, comparando, para cada métrica, o modelo Python
de referéncia com a implementagdo no SAPHO. Os ensaios cobriram regime off-nominal,
rampa de frequéncia e modulacao, e em todos eles a estimacao de frequéncia mostrou-se
precisa, contida em 42 x 10~*Hz no regime off-nominal e com erro sempre inferior a
1mHz no rastreamento da rampa, o que afasta a etapa de frequéncia como origem dos

erros observados nas ordens harmonicas.

O padrao que atravessa todos os ensaios é claro: o erro de magnitude e o TVE do
modelo de referéncia e da implementacdo embarcada praticamente coincidem, restando
apenas uma pequena diferenca no erro de fase, que cresce com a ordem harmoénica. A
comparacao etapa a etapa localiza a causa: as divergéncias do Zero-Crossing e do filtro de
Kalman sao pequenas e permanecem constantes ao longo dos ensaios, ao passo que a do
interpolador B-spline cresce monotonicamente do inicio ao fim do registro. O erro nao
nasce, portanto, na estimac¢ao de frequéncia nem na aritmética do banco de filtros: ele se
acumula na reamostragem, que integra a diferenca de frequéncia para formar a sua base
de tempo, convertendo um residuo constante em um desalinhamento temporal crescente e

dai em um erro de fase proporcional a h.

Cabe distinguir os dois regimes de limitacdo. No ensaio off-nominal, tanto a
metodologia quanto a implementacao embarcada permanecem dentro do limite de 1% de
TVE em toda a faixa avaliada, com TVE médio de cerca de 0,5% na 50* ordem. J4 no
ensaio de rampa, o mais severo, o proprio modelo de referéncia ultrapassa o limite a partir
da 47% ordem, o que mostra que, sob variacao continua de frequéncia, a perda de precisao
nas altas ordens ¢ intrinseca a metodologia, e ndo um artefato do alvo embarcado. Os
ensaios de modulagao, por sua vez, foram aprovados com folga nos dois niveis previstos
pela norma, com TVE médio sempre abaixo de 2% contra o limite de 3 %, e confirmam a
mesma leitura: quanto mais rdpida a variagao do sinal dentro da janela de observagao do

banco, maior o erro nas ordens superiores.
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Por fim, registrou-se que parte da divergéncia entre modelo e implementacao é
irredutivel, decorrente da diferenca de precisdao numérica entre a dupla precisao do modelo
Python e o formato de 32 bits do ntcleo. Os resultados indicam, contudo, que a frequéncia
estimada pelo SAPHO ja se encontra nesse piso (o erro de frequéncia efetivo é de cerca de
0,17 ULP do formato de 23 bits), e que o fator determinante ¢ a integragdo desse residuo
pelo interpolador. E um aspecto que admite melhoria direta na arquitetura, seja pela
preservacao da resolucao da frequéncia ao longo de toda a cadeia, na linha do que ja
motivou o filtro de Kalman a operar sobre o desvio Af (Segao 4.6), seja pela reancoragem
periodica da base de tempo do interpolador, impedindo que o residuo seja integrado

indefinidamente.
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6 Conclusoes

Esta dissertacao investigou uma metodologia de estimacao de fasores harmonicos
para sinais com frequéncia fundamental variavel e a levou de um modelo de referéncia em
software a uma implementacao em processadores soft-core na plataforma SAPHO, validada
por simulagao funcional. A proposta integra, em uma tnica cadeia de processamento, trés
elementos que a literatura costuma tratar separadamente: o rastreamento da frequéncia
fundamental por cruzamento por zero, a reamostragem dinamica por interpolagao B-Spline
em estrutura de Farrow e a extracdo harmonica por banco de filtros Flat-Top em forma
polifasica. A ideia que articula esses blocos é adaptar a base temporal do sinal antes da
analise espectral, de modo que o banco opere sempre com o niimero nominal de pontos
por ciclo e que o desalinhamento provocado por frequéncia fora da nominal, cujo efeito se

amplifica com a ordem harmonica, seja contido antes da extracao dos fasores.

No plano metodolégico, a fundamentacao e a formulagao da cadeia mostraram
por que a estimacao de fasores harmonicos é mais sensivel ao erro de frequéncia e ao
desalinhamento temporal do que a estimagao da componente fundamental: a fase da
componente de ordem h evolui h vezes mais rapido, de modo que uma mesma incerteza
temporal se traduz em erro de fase proporcional a h. Essa observagao orientou tanto a
escolha das técnicas quanto a etapa de correcao de fase proporcional & ordem harménica,

que compensa o desvio acumulado entre a frequéncia estimada e a nominal.

No plano da implementacao, que constitui o foco do trabalho, a cadeia foi particio-
nada em dois processadores soft-core conectados por uma estrutura produtor—consumidor:
o processador do interpolador, que opera amostra a amostra a taxa cheia, ¢ o processador
do banco, que executa a filtragem polifasica e a IDFT em bloco a cada M amostras.
A escolha M = N,,. amarra os dois nicleos, fazendo com que cada bloco processado
corresponda a um ciclo da fundamental e que o canal de indice h da IDFT recaia sobre a
harmonica de ordem h. A coordenacao entre os nucleos, por memoérias FIFO e por uma
maquina de estados de sincronismo, e o or¢camento de atrasos e descartes necessarios ao
alinhamento temporal foram detalhados e implementados. Duas reformulagoes impostas
pela aritmética de 32 bits do niicleo mereceram destaque: a operacao do filtro de Kalman
sobre o desvio Af com somatério compensado, e a substituicdo da acumulacdo do periodo
por um produto no estimador de cruzamento por zero, ambas voltadas a preservar resolucao
numérica em variaveis que, de outro modo, propagariam erro amplificado para as ordens

harmonicas mais altas.

A avaliagdo seguiu ensaios inspirados na TEC/IEEE 60255-118-1: regime off-
nominal, rampa de frequéncia e modulagao, comparando o modelo Python de referéncia
com as variantes embarcadas. Em todos os ensaios, a estimacao de frequéncia mostrou-se

precisa, o que afastou essa etapa como origem dos erros observados. O resultado mais
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informativo foi o padrao comum a todos os cendrios: o erro de magnitude do modelo e
o da implementacao praticamente coincidem, enquanto o TVE da variante que recebe a
frequéncia pela fila se separa da referéncia com crescimento aproximadamente linear na
ordem harmonica. Essa assinatura, caracteristica de um desalinhamento temporal e ndo de
quantizagao de amplitude, localizou a causa dominante nao na aritmética do banco, mas
no caminho percorrido pela frequéncia estimada até a correcao de fase. Distinguiram-se,
ainda, dois regimes de limitacdo: no ensaio off-nominal, a metodologia permanece dentro
do limite de 1% de TVE em toda a faixa avaliada, e o cruzamento desse limite ocorre
apenas na implementacao embarcada e nas ordens mais elevadas; ja sob rampa, o proprio
modelo de referéncia ultrapassa o limite nas altas ordens, evidenciando que, sob variacao
continua de frequéncia, a perda de precisao é intrinseca a metodologia, e nao um artefato

do alvo embarcado.

Em conjunto, os resultados sustentam que a metodologia proposta é viavel em
plataforma embarcada e atende aos critérios normativos de referéncia nas ordens de
interesse sob condig¢oes estacionarias, e delimitam com precisao onde estao suas fronteiras
de exatidao: nas ordens harmonicas mais elevadas e sob variagao rapida de frequéncia, com
o alinhamento temporal entre o sinal e a frequéncia que o corrige como o fator determinante

e, diretamente aperfeicoavel, da concordancia entre modelo e implementacao.

6.1 Trabalhos futuros

O desenvolvimento aqui apresentado abre varias frentes de continuidade, organiza-

das a seguir da consolida¢ao do hardware aos aprimoramentos da propria metodologia.

+ Sintese e validacao em FPGA. A validacao conduzida neste trabalho é feita
por simulacao funcional do Verilog gerado. O passo natural seguinte ¢ a sintese
em FPGA, com andlise de fechamento de temporizacao e de utilizacdo de recursos,
seguida de validagao experimental do estimador com sinais reais ou injetados por

fonte controlada.

e Correcao do desalinhamento temporal na interface. Como os resultados
apontam o caminho da frequéncia estimada até o banco como fonte dominante
de erro, o aperfeicoamento de maior impacto é a reestruturacdo dessa interface:
escrever a frequéncia na mesma cadéncia do sinal ou substituir o par de FIFOs
por uma tunica fila de registros compostos, eliminando o desbalanceamento entre os
dois fluxos e o transbordamento que dele decorre em execucao prolongada. Junto a
isso, cabe preservar a resolucao do desvio Af ao longo de toda a fila — evitando
o deslocamento de escala que hoje a devolve a ordem de grandeza da frequéncia
absoluta — e substituir o valor decimado de frequéncia por uma média sobre o bloco,

atenuando o erro proporcional a taxa de variagdo sob rampa e modulagao.
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Robustez a ruido e a inter-harmonicos. Os ensaios deste trabalho foram
conduzidos sem ruido aditivo, para isolar o efeito da variacdo de frequéncia. A
avaliacao da cadeia sob ruido, distorcao e componentes inter-harmdnicas é necessaria
para caracterizar seu desempenho em condi¢ées de campo, com atenc¢ao particular
ao estimador de frequéncia por cruzamento por zero, cuja detecgao ¢ sensivel a essas

perturbagoes.

Mitigacao da perda de precisao sob variagao rapida. Como a limitacao sob
rampa e modulacdo mostrou-se intrinseca a metodologia, investigar estratégias que
a atenuem, por exemplo, a modelagem da variacao de frequéncia dentro da janela de
observacao do banco, ou o uso de um estimador de frequéncia de ordem superior, é
uma via para estender a faixa de ordens harmoénicas estimadas com exatidao sob

condicoes dinamicas.

Ampliacado dos ensaios normativos. A avaliacdo pode ser estendida aos demais
ensaios previstos na referéncia normativa e a taxas de reporte distintas, bem como a
comparacao quantitativa com outras técnicas de estimacao de fasores harmonicos
embarcadas, situando o método frente ao estado da arte em termos de exatidao e

custo computacional.
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APPENDIX A - DECLARACAO DE USO DE INTELIGENCIA
ARTIFICIAL GENERATIVA

Ferramentas de inteligéncia artificial generativa fornecidas pela OpenAl, incluindo o
ChatGPT e o Codex, bem como o Claude, da Anthropic, foram utilizadas como recursos de

apoio durante a preparagao desta dissertacdo. Seu uso limitou-se as seguintes atividades:

o revisao linguistica, gramatical e estilistica;
e sugestoes para aprimorar a clareza, a concisao e a consisténcia terminolégica;
o auxilio na formatacao em LaTeX e na organizacao do documento; e

» revisao auxiliar de cédigo-fonte e de descrigdes técnicas.

Todas as sugestoes geradas foram criticamente revisadas, editadas e validadas pelo
autor antes de serem incorporadas a dissertacao. Essas ferramentas nao foram consideradas
autoras e nao substituiram a formulacao humana do problema de pesquisa, o projeto e
a implementacao da arquitetura proposta, os procedimentos experimentais, a analise e
a interpretacao dos resultados, a verificacdo das referéncias ou o desenvolvimento das
conclusdes. O autor permanece integralmente responsavel pela originalidade, pela exatidao,

pela atribuicao de fontes e pela integridade ética do contetido apresentado nesta dissertacao.



